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Resumen

La Tomografia por emisién de positrones (PET, “Positron Emission
Tomography”) es una técnica de diagndstico médico que se encarga de
mostrar imédgenes de la distribucién de radioisétopos dentro del cuerpo,
permitiendo de esta forma observar procesos metabdlicos que ocurren en
su interior.

Los sistemas PET se encargan de detectar pares de rayos gamma de
511KeV cada uno generados tras la aniquilacién de un positrén con un
electron. De cada rayo gamma detectado, se obtiene su energia, la posicién
en la que el rayo es detectado y el tiempo exacto en el que el evento ha sido
detectado. Se denomina tiempo de coincidencia a la diferencia de tiempos
entre dos eventos. La resolucién temporal de un sistema vendra determina-
da por el error temporal cometido en la medida del tiempo de coincidencia.
Una mejora en la resolucién temporal implica una reduccién del ruido de
las imagenes generadas en el sistema PET.

Tradicionalmente, las técnicas para la extraccién del tiempo de un
evento recibido han sido implementadas analégicamente. Estas técnicas
permiten alcanzar una muy buena resolucién temporal. Sin embargo, la
electrénica usada en las técnicas analdgicas estd muy adaptada a un de-
tector especifico, es compleja y poco configurable. La busqueda de coin-
cidencias en sistemas con muchos detectores que hacen uso de técnicas
analdgicas se vuelve un gran problema, pues hace necesario un incremento
de la complejidad de la electrénica muchas veces inabordable. Existe una
tendencia actual a reducir la electronica analégica de los sistemas PET sus-
tituyéndola por electrénica digital mediante una temprana digitalizacion



X

de las senales de los detectores. Por tanto, deben proponerse y estudiarse
algoritmos digitales para la extracciéon de una marca temporal de los even-
tos detectados. Por el momento, las técnicas digitales actuales no alcanzan
las resoluciones temporales de las técnicas analdgicas.

El presente estudio se enmarca dentro del &mbito de los discriminadores
de tiempo digitales. En el grupo de investigacién, se dispone de un setup
de medida con dos detectores de rayos gamma cuyas senales de salida se
procesan en un front-end analdgico. Las senales resultantes del front-end
analdgico son digitalizadas en un sistema de adquisicién donde se procesan
digitalmente. La bisqueda de una mejora en la resolucion temporal del
sistema y el hecho de que el procesado digital, todavia poco aplicado a
los sistemas PET, puede proporcionar grandes mejoras en dicha resolucion
fueron la motivacién inicial de la presente investigacion.

Durante la tesis, se proponen diferentes algoritmos digitales para la ex-
traccién de la informacion temporal de los pulsos recibidos. En un primer
paso, se realiza un estado del arte a partir del cual se aportan diferentes
posibles soluciones al problema. Los algoritmos propuestos estan basados
en bloques de procesado digital que pueden combinarse entre ellos. Es-
tos algoritmos extraen la informacién temporal de las sehales procesadas
haciendo uso de versiones digitales adaptadas y configurables de discrimi-
nadores analdgicos cldsicos junto con bloques digitales que no poseen su
anédlogo analégico. Uno de estos bloques digitales implementado se encar-
ga de aumentar la frecuencia de muestreo mediante interpolacién por filtro
paso bajo, interpolando por factores x2 y x3 la sefial de entrada. Entre
los algoritmos analizados, el estudio propone nuevos discriminadores que
se basan en hacer un célculo digital de la carga de los pulsos recibidos,
interpolados o no interpolados, obteniendo resultados mejores que con las
configuraciones clasicas que trabajan con el pulso directamente adquirido
y sin procesar.

Para realizar el estudio del comportamiento de los discriminadores eva-
luados, se desarrolla una simulacién que permite validar todo el sistema
PET desde los detectores, generando pulsos lo mas realistas posibles; la
electronica analdgica, simulada mediante simuladores de tipo SPICE; y a
nivel digital, estudiando el comportamiento de los algoritmos propuestos.
Los algoritmos son simulados con distintas configuraciones, condiciones de



XI

jitter de reloj y ruido.

Por 1ltimo, todos los algoritmos propuestos son programados en la
FPGA del sistema con arquitecturas que trabajan en tiempo real a medi-
da que se vayan detectando eventos. Se definen y llevan a cabo una serie
de experimentos que validan en condiciones reales en el setup de medida
el funcionamiento de los discriminadores. Las medidas también permiten
validar la simulacién desarrollada. De esta forma, se dispone de una pla-
taforma de test para futuras mejoras.

Como conclusién final, en el trabajo se demuestra como un adecuado
procesado digital de la senal permite mejorar la resolucion temporal del
sistema de forma considerable. El procesado digital, de gran flexibilidad
frente al analdgico, junto con el incremento de la velocidad de los disposi-
tivos digitales programables y el incremento de la frecuencia de muestreo y
de la integracién de los convertidores analégicos-digitales (ADCs, “Analog
to digital converters”) hacen prever un aumento en el nimero de sistemas
PET con estas caracteristicas en un futuro no lejano y, por tanto, las so-
luciones investigadas en trabajos como el aqui presentado proporcionarian
un aporte béasico y necesario para futuros desarrollos.






Abstract

Positron emission tomography (PET) is a medical diagnosis technique
that shows images of the distribution of radioisotopes inside the body, thus
allowing the observation of the metabolic processes that occur there.

PET systems detect pairs of gamma rays, of 511KeV each, which are
generated after the annihilation of a positron with an electron. From each
detected gamma ray, it is possible to obtain its energy, the position in which
the ray is detected and the exact time in which the event has been detected.
The coincidence time can be defined as the difference between the detected
times of two consecutive events. The time resolution of a system will be
determined by the timing error that is generated in the measurement of the
coincidence time. An improvement in the time resolution implies a noise
reduction in the PET reconstructed images.

Traditionally, received event time extraction techniques have been im-
plemented analogically. These techniques allow the achievement of a very
good time resolution. However, the electronic that is used in analog techni-
ques is adapted to a specific detector, is complex and with few possibilities
of configuration. The search for coincidences in systems with many detec-
tors that are based on analog techniques is a dificult task, because it requi-
res an increment in the complexity that is unaffordable in many occasions.
Nowadays, it exists a current trend to reduce the PET systems analog
electronic, substituting it with digital electronic by means of an early digi-
talization of the detector signals. Consequently, digital algorithms for time
stamp extraction from the detected events should be proposed and evalua-
ted. Right now, digital techniques do not achieve the time resolutions of
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analog techniques.

The present study deals about digital time discriminators. In the re-
search group, there is a setup for measurement with two gamma ray de-
tectors. Their output signals are processed in an analog front-end. The
signals obtained from the analog front-end are digitalized in a data acqui-
sition system where they are digitally processed. The initial motivation of
the present research was the search for an improvement in the time reso-
lution of the system and the fact that the digital processing, still with a
low application in PET systems, can provide a big improvement in that
resolution.

During the PhD Thesis, different digital algorithms for time informa-
tion extraction of the received pulses are proposed. In a first step, a state of
the art is prepared. Based on it, different possible solutions to the problem
are proposed. The proposed algorithms are based on digital processing
blocks that can be combined between them. These algorithms extract the
time information of the processed signals by means of digital and configu-
rable versions adapted from their analog equivalents. One of these digital
blocks that has been implemented is used to increase the sampling fre-
quency by means a low pass filter interpolation. The block can interpolate
the input signals by factors x2 and x3. Among the analyzed algorithms,
the study proposes new discriminators based on a digital calculus of the
charge of the received interpolated or not interpolated pulses, obtaining
better results than the classical configurations that work directly with the
acquired pulse without processing.

To conduct the study about the behavior of the evaluated discrimina-
tors, a simulation is developed to validate all the PET system behavior
from the detectors, generating pulses as realistic as possible; the analog
electronic, simulated by means of SPICE simulators; and, at digital le-
vel, studying the behavior of the proposed algorithms. The algorithms are
simulated with different configurations, clock jitter conditions and noise.

At last, all the proposed algorithms are programmed in the FPGA
of the system selecting the right architectures to work in real time as
soon as events are detected. A number of experiments using the available
measurement setup are defined and conducted to validate in real conditions
the proposed discriminators. The results obtained from the measurements
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also validate the developed simulation testbech. That way, a testbench is
available for future developments.

In conclusion, the present work shows how the time resolution of the
PET system can be improved just using the right digital signal processing
methods.

It is expected that the next generation PET systems will be based on an
intense digital signal processing. That is due to the great flexibility of the
digital processing when compared with the analog one, the increase of the
velocity of programmable digital devices and the increase of the sampling
rate and the analog to digital converters (ADCs) integration. Consequently,
the solutions that are investigated in works like the present one will provide
a basic and necessary contribution for future developments.






Resum

La Tomografia per emissié de positrons (PET, “Positron Emission To-
mography”) és una tecnica de diagnosi medica que és capag de mostrar
imatges de la distribucié de radioisotops dins del cos, permetent d’aquesta
manera observar processos metabolics que ocorren al seu interior.

Els sistemes PET detecten parells de raigs gamma de 511 KeV ca-
dascti generats després de 'aniquilacié d’un positré amb un electré. De
cada raig gamma detectat, s’obté la seua energia, la posicié en la qual el
raig és detectat i el temps exacte en el qual ’event ha estat detectat. Es
denomina temps de coincidencia a la diferencia de temps entre dos events.
La resolucié temporal d’un sistema vindra determinada per l’error tem-
poral comés en la mesura del temps de coincidencia. Una millora en la
resolucié temporal implica una reduccié del soroll de les imatges generades
al sistema PET.

Tradicionalment, les tecniques per a extraccié del temps d’un event
rebut han estat implementades analogicament. Aquestes técniques perme-
ten assolir una molt bona resolucié temporal. Malgrat aixo, 1’electronica
utilitzada a les tecniques analogiques esta molt adaptada a un detector
especific, és complexa i poc configurable. La recerca de coincidéncies en
sistemes amb molts detectors que fan s de tecniques analogiques es torna
un gran problema, ja que es fa necessari un increment de la complexitat
de l’electronica moltes vegades inabordable. Existeix una tendeéncia ac-
tual a reduir I’electronica analogica dels sistemes PET substituint-la per
electronica digital mitjancant una digitalitzaci6 inicial dels senyals dels de-
tectors. Per tant, han de proposar-se i estudiar-se algorismes digitals per
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a lextraccié d’una marca temporal dels events detectats. Pel moment, les
tecniques digitals actuals no assoleixen les resolucions temporals de les
tecniques analogiques.

El present estudi s’emmarca dins de l'ambit dels discriminadors de
temps digitals. Al grup d’investigacid, es disposa d’un setup de mesura
amb dos detectors de raigs gamma, els senyals d’eixida dels quals es pro-
cessen a un front-end analogic. Els senyals resultants del front-end analogic
sén digitalitzats a un sistema d’adquisicié on es processen digitalment. La
recerca d’una millora en la resolucié temporal del sistema i el fet que el
processat digital, encara poc aplicat als sistemes PET, pot proporcionar
grans millores en dita resolucié foren la motivacié inicial de la present
investigacio.

Durant la tesi, es proposen diferents algorismes digitals per a ’extraccié de
la informaci6é temporal dels polsos rebuts. En un primer pas, es realitza
un estat de 'art a partir del qual s’aporten diferents possibles solucions
al problema. Els algorismes proposats estan basats en blocs de processat
digital que poden combinar-se entre ells. Aquestos algorismes extrauen la
informacié temporal dels senyals processats fent s de versions digitals
adaptades i configurables de discriminadors analogics classics junt amb
blocs digitals que no tenen un equivalent analogic. Un d’aquests blocs di-
gitals implementats té com a funcié augmentar la freqiiéncia de mostreig
mitjancant interpolacié per filtre pas baix, interpolant per factors x2 i x3
el senyal d’entrada. Entre els algorismes analitzats, I’estudi proposa nous
discriminadors que es basen en fer un calcul digital de la carrega dels polsos
rebuts, interpolats o no interpolats, obtenint resultats millors que amb les
configuracions classiques que treballen directament amb el pols adquirit i
sense processar.

Per realitzar I’estudi del comportament dels discriminadors avaluats, es
desenvolupa una simulacié que permet validar tot el sistema PET des dels
detectors, generant polsos el més realistes possibles; I’electronica analogica,
simulada mitjancant simuladors de tipus SPICE; i a nivel digital, estudiant
el comportament dels algorismes proposats. Els algorismes sén simulats
amb diferents configuracions, condicions de jitter de rellotge i soroll.

Per dltim, tots els algorismes proposats sén programats a la FPGA
del sistema mitjancant 1'ds de arquitectures que treballen en temps real a
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mesura que es vagen detectant events. Es defineixen i desenvolupen una
serie d’experiments que validen en condicions reals en el setup de mesura
el funcionament dels discriminadors. Les mesures també permeten validar
la simulacié realitzada. D’aquesta manera, es disposa d’una plataforma de
test per a futures millores.

Com a conclusié final, en el treball es demostra com un adequat pro-
cessat digital del senyal permet millorar la resolucié temporal del siste-
ma de forma considerable. El processat digital, de gran flexibilitat front
a ’analogic, junt amb l'increment de la velocitat dels dispositius digitals
programables i l'increment de la freqiiencia de mostreig i de la integra-
ci6 dels covertidors analogic-digital (ADCs, “Analog to digital converters”)
fan preveure un augment en el nombre de sistemes PET amb aquestes ca-
racteristiques en un futur no llunya i, per tant, les solucions investigades
en treballs com ’aci presentat proporcionaran una aportacié basica i ne-
cessaria per a futurs desenvolupaments.
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Capitulo 1

Introduccion

Resumen:

En este capitulo se realiza una introduccién al trabajo llevado a
cabo durante la tesis doctoral. En él, se describen las motivaciones
iniciales de la investigacion, los objetivos a alcanzar durante esta y
la metodologia seguida para alcanzar los objetivos propuestos. Por
ultimo, se presenta un esquema de cada uno de los capitulos de la
tesis.

1.1. Introduccion

La Tomografia por emisiéon de positrones (PET, “Positron Emission
Tomography”) es una técnica de diagnéstico médico que se encarga de
mostrar imégenes de la distribucién de radioisétopos dentro del cuerpo,
permitiendo de esta forma observar distintos procesos metabdlicos que ocu-
rren en su interior [1].

Los sistemas PET se encargan de detectar pares de rayos gamma de
511keV cada uno generados tras la aniquilacién de un positrén con un
electrén. De cada rayo gamma detectado, se debe obtener su energia, la
posicién en la que el rayo es detectado y el tiempo exacto en el que el
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evento ha sido detectado. Se denomina tiempo de coincidencia a la dife-
rencia de tiempos entre dos eventos. La resolucién temporal del sistema
vendra determinada por el error temporal cometido en la medida del tiem-
po de coincidencia. Una mejora en la resolucién temporal implica reducir
la tasa de eventos aleatorios que son detectados como validos, lo cual im-
plica un aumento en el “Noise Equivalent Count Rate” (NEC), figura de
mérito usada para determinar la calidad de un sistema PET. NEC indica
el rendimiento efectivo de la tasa de cuentas de eventos detectados. Por
tanto, un incremento en la resoluciéon temporal implica una reduccién del
ruido de las imédgenes generadas en el sistema PET [2].

1.2. Motivacion

Tradicionalmente, las técnicas para la extraccién del tiempo de un
evento recibido han sido implementadas analégicamente. Estas técnicas
permiten alcanzar una muy buena resolucién temporal. Sin embargo, la
electronica usada en las técnicas analdgicas estd muy adaptada a un de-
tector especifico, es compleja y poco configurable. La busqueda de coin-
cidencias en sistemas con muchos detectores que hacen uso de técnicas
analégicas se vuelve un gran problema pues hace necesario un incremento
de la complejidad de la electrénica muchas veces inabordable.

Existe una tendencia actual a reducir la electrénica analdgica de los sis-
temas PET sustituyéndola por electréonica digital mediante una temprana
digitalizacién de las seniales de los detectores o incluso un uso directo de
detectores que generan senales ya digitales y un intenso procesado digital
posterior [3, 4, 5, 6]. Por tanto, deben proponerse y estudiarse algoritmos
digitales para la extraccién de una marca temporal de los eventos detecta-
dos. La resolucién temporal obtenida en los algoritmos digitales debe estar
siempre por debajo de la resolucion temporal determinada por el periodo
de muestreo. Por el momento, las técnicas digitales actuales no alcanzan
las resoluciones temporales de las técnicas analdgicas.

Las técnicas digitales actuales para la deteccion de tiempos proponen
versiones digitales de las técnicas analdgicas mas comunes: Leading Edge
(LE), Constant Fraction Discriminator (CFD), y ARC (Amplitude and
Rise time Compensated), que puede considerarse como una versién de CFD
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[7, 8].

Muchos de los estudios realizados hasta el momento analizan versiones
digitales del CFD. En estos estudios, una gran mayoria de los datos adqui-
ridos han sido analizados offline mediante software comercial [9, 10]. Sélo
unos pocos estudios han implementado el CFD digital en un dispositivo
programable [11, 12, 4], como una FPGA, para su uso en PET. Uno de
ellos fue realizado dentro del grupo de investigacion por Martinez et al.
[11], donde se presenta una versién de digital de CFD implementada en
una FPGA Virtex2Pro que forma parte de un sistema de adquisiciéon para
dos detectores. Otros estudios proponen el uso de versiones digitales de
LE [13, 14, 15]. Por tltimo, cabe notar la existencia de grupos de inves-
tigacién que proponen discriminadores digitales que no estan basados en
discriminadores analdgicos [10, 16].

Dentro del ambito de los discriminadores digitales es donde surge el
presente trabajo.

En el grupo de investigacién se dispone de un setup de medida con
dos detectores de rayos gamma cuyas seniales de salida se procesan en un
front-end analégico. Las senales resultantes del front-end analdgico son di-
gitalizadas en un sistema de adquisicién donde se procesan digitalmente.
El sistema de adquisicién permite adquirir las senales de hasta 16 cristales.
Cada canal generado en el detector se digitaliza con 12 bits a una frecuencia
de muestreo de T0MHz. Las senales son procesadas dentro de una FPGA
de Xilinx Virtex 5, en concreto, XC5VLX85T. La arquitectura del siste-
ma permite implementar un procesado digital en tiempo real complejo. La
busqueda de una reduccion de la resolucién temporal del sistema y el he-
cho de que el procesado digital, todavia poco aplicado a los sistemas PET,
puede proporcionar grandes mejoras en dicha resolucién me animaron a
iniciar la presente investigacién. El procesado digital, de gran flexibilidad
frente al analdgico, junto con el incremento de la velocidad de los disposi-
tivos digitales programables y el incremento de la frecuencia de muestreo y
de la integracién de los convertidores analdgicos-digitales (ADCs,“Analog
to digital converters”) hacen prever un aumento en el nimero de sistemas
con estas caracteristicas en un futuro no lejano y, por tanto, las soluciones
investigadas en trabajos como el aqui presentado podran proporcionar un
aporte necesario para futuros desarrollos. Considero que el procesado digi-
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tal aplicado a sistemas como el aqui descrito va a ser un campo fructifero
en los préximos afnos.

1.3. Objetivos

Considerando el sistema descrito y las motivaciones, los objetivos plan-
teados para el presente trabajo son:

1. Mejorar la resolucién temporal del sistema disponible.

2. Hacer un estudio de distintos algoritmos digitales de extraccién de
tiempos que puedan ser implementados en el sistema disponible. La
idea es analizar los algoritmos existentes, proponer mejoras y estudiar
como se comportan ante distintas configuraciones.

3. Proponer nuevos discriminadores digitales para la extraccién de tiem-
pos.

4. Crear una simulaciéon que permita validar los distintos discrimina-
dores con distintas configuraciones. Con una simulacion precisa se
puede profundizar en el funcionamiento de las causas que afectan a
la resolucién temporal y ahorrar tiempo de disefio, ya que permite
implementar en el sistema de adquisicion solo las mejores soluciones.
La simulacién debe ser validada.

5. Comprobar el correcto funcionamiento de los discriminadores pro-
puestos en el sistema disponible.

1.4. Metodologia

La metodologia llevada a cabo durante el presente trabajo estd com-
puesta de diferentes etapas:
Estudio del efecto de la resoluciéon temporal en los sistemas PET

Inicialmente se realizara un estudio de los sistemas PET, analizando el
efecto de la resolucién temporal en la resolucion espacial del tomografo. Se
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estudiaran las causas que hacen que la resolucién temporal del tomdgrafo
se vea degradada. Por tltimo, se vera en detalle el efecto de la electrénica
en la resolucién temporal del sistema.

Estado del arte en discriminadores de tiempo digitales

Para poder entender los métodos digitales para extraer tiempos de los
pulsos adquiridos de sistemas PET, antes se realizara un estudio de los
métodos analdgicos cldsicos. Tras el estudio clasico, es importante conocer
como las técnicas digitales estdn siendo aplicadas a la extraccién de tiempos
y para ello, se realizard una revisién sobre discriminadores digitales de
tiempo y su uso en la actualidad.

Propuesta de algoritmos digitales para la extraccion de tiempos

En base a los estudios anteriores, para la extraccién del tiempo final
de las senales procesadas, se analizara el uso de versiones digitales adap-
tadas y configurables de CFD, ARC, con distintos pulsos de entrada. El
procesado digital difiere mucho del procesado analdgico. Variaciones en la
implementacién digital de los algoritmos analégicos pueden implicar una
mejora 0 un empeoramiento en la resolucién temporal final del sistema,
por lo que es importante estudiar dichos efectos. Para extraer la informa-
ciéon temporal del pulso, se aplicaran distintos procesados digitales, para
de esta forma analizar el efecto que tienen estos procesados en la resolucion
temporal final del sistema.

Se estudiara el efecto que tiene aumentar la frecuencia de muestreo me-
diante interpolacion por filtro paso bajo, interpolando por factores x2 y x3
la senal de entrada. Las implementaciones actuales de los algoritmos digi-
tales trabajan sobre el pulso directamente. Muchos algoritmos analégicos
trabajan con la salida de amplificadores de carga. Se propondran nuevos
discriminadores que se basan en hacer un calculo digital de la carga de
los pulsos recibidos, interpolados o no interpolados y estudiar si trabajar
con la carga aporta alguna mejora en la resolucién temporal del sistema.
Todos los algoritmos propuestos deberan ser implementables en la FPGA
del sistema para trabajar con ellos en tiempo real a medida que se vayan
detectando eventos.
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Validacion tedrica los algoritmos propuestos.

Definidos los algoritmos a estudiar, se realizard un estudio tedrico de
dichos algoritmos, de como se comportan ante senales de entrada, de su
comportamiento en el dominio del tiempo. Este estudio permitird definir
la estructura de una simulacidon que haga posible profundizar en el com-
portamiento de estos algoritmos, teniendo en cuenta las causas que afectan
a la resolucion temporal del sistema.

Simulacion de los algoritmos de extraccion de tiempos propuestos

Se desarrollard una simulacion que permita validar las distintos dis-
criminadores propuestos. La simulacién permitird simular todo el sistema
PET, desde los detectores, generando pulsos lo mas realistas posibles; la
electronica analdgica, simulando mediante simuladores de tipo SPICE la
electrénica front-end del sistema; y a nivel digital, estudiando el compor-
tamiento de los algoritmos propuestos.

Implementar los algoritmos en la FPGA del sistema PET de 2
detectores disponible.

Una vez seleccionados los algoritmos a evaluar en la FPGA, éstos seran
programados en ella adoptando la arquitectura 6ptima, teniendo en cuen-
ta las limitaciones técnicas, sobre todo a nivel de tiempos, para que los
algoritmos puedan funcionar en el dispositivo. Los algoritmos funcionaran
en tiempo real a medida que los pulsos son detectados.

Medida y analisis de los resultados.

Una vez finalizada la programacion de las FPGAs del sistema, se reali-
zard un diseno experimental que permita la toma de datos para las distintas
configuraciones programadas. Los resultados de cada configuracién seran
analizados y comparados con los resultados simulados. Se obtendrén las
conclusiones. Se podra observar céomo las distintas caracteristicas estan
afectando a la resolucion temporal. Los mejores resultados permitirdn se-
leccionar el algoritmo adecuado que mejore la resolucion del sistema.
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Este estudio permitira conocer el funcionamiento en un entorno real de
los discriminadores propuestos, obtener tendencias de comportamiento de
los algoritmos y entender los factores que afectan a la resolucion temporal.
El conocimiento adquirido sera necesario para el diseno de futuros algorit-
mos mas adecuados para las FPGAs que mejoren la resolucién temporal
de los sistemas PET.

Las medidas también permitirdn validar el entorno de simulacion.

1.5. Esquema de la tesis

El presente documento estd dividido en 8 capitulos donde se describe
toda la investigacion llevada a cabo:

» En el capitulo 1, el actual, se realiza una introduccion a la investiga-
cién llevada a cabo, motivacién, objetivos y metodologia.

» En el capitulo 2, se realiza una introduccién a la tomografia por
emisién de positrones, sus usos en medicina, la fisica que hace posible
la técnica y los pardametros que definen la bonanza de un sistema
PET.

= Habiendo descrito los fundamentos fisicos que hacen posible la técni-
ca del PET, en el capitulo 3 se describe el tomégrafo sobre el que se
ha llevado a cabo la presente investigacién. Se describen los detecto-
res, el front-end analdgico y el sistema de adquisicién.

= En el capitulo 4, se centra el tema en la resoluciéon temporal. Se es-
tudia la importancia de la resoluciéon temporal en los sistemas PET.
Se analizan los factores que influyen en la resolucién final del sistema
teniendo en cuenta coémo afectan a la resolucion los cristales cente-
lladores, los PMTs (Fotomultiplicador. “Photomultiplier tube”) y la
electronica. Se describen los discriminadores analdgicos tipicos y se
realiza un estado del arte de los discriminadores digitales actuales.

= En el capitulo 5, se describen los algoritmos digitales estudiados en el
presente trabajo. Se describen los bloques de procesado digital de los
cuales se hace uso y como estos bloques afectan a la senal de entrada.
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= Fn el capitulo 6, se describe la simulacién de los algoritmos propues-
tos. En él se detallan los bloques que conforman la simulacién y las
distintas simulaciones llevadas a cabo con sus resultados. Por ultimo,
se describen las conclusiones a las que se llega tras la simulacion.

s Tras simular los algoritmos, se validan los algoritmos en el sistema
de medidas disponible. En el capitulo 7, se describen las medidas
llevadas a cabo en el trabajo. Se detallan los resultados y se compa-
ran dichos resultados con los simulados. Esto valida la simulacion.
Durante este capitulo, se sacan conclusiones de los experimentos rea-
lizados.

s Kl capitulo 8 es el ultimo del presente trabajo. En él, se desarrollan
las conclusiones globales, se hace un resumen de las aportaciones y
de las lineas futuras.



Capitulo 2

Fisica del PET

Resumen:

En este capitulo se realiza una introduccién a la tomografia por
emisién de positrones. Se describen algunas de las aplicaciones de esta
técnica en medicina. Se realiza una introduccion a la fisica que hace
posible su funcionamiento. Y por tltimo, se resumen los parametros
que describen la bondad de un sistema PET.

2.1. Tomografia por emisién de positrones

La tomograffa por emisién de positrones (PET, del inglés “Positron
Emission Tomography”) es una técnica de diagnéstico médico de uso bési-
camente en [17]: Oncologia, Neurologia y Cardiologia.

La técnica proporciona imagenes de la distribucién de radioisétopos en
el interior del cuerpo humano o animal. Permite observar procesos fisiolégi-
cos que se producen dentro del organismo. Para ello, es necesario el uso de
radiofarmacos, sustancias marcadas con isétopos radiactivos emisores de
positrones. La técnica se basa en la deteccién de pares de fotones gamma
generados tras la aniquilacion del positrén emitido por un radioisétopo
junto con un electrén. Por tanto, los radiofarmacos deben generarse con
radioisétopos que emitan positrones. Estas sustancias se veran envueltas

9
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en los procesos como si se trataran de las sustancias no radiactivas usual-
mente presentes en dichos procesos. Muchas veces, la sustancia substituida
no es exactamente igual al radiofarmaco introducido y, por tanto, el proce-
so llevado a cabo por el radiofAirmaco es similar al de la sustancia original
pero no exactamente igual, eso puede aprovecharse en el estudio médico.

Gracias a la PET se pueden visualizar una gran cantidad de procesos,
a modo de ejemplo se pueden destacar las funciones del metabolismo de la
glucosa, el transporte de los aminoécidos, el flujo sanguineo o la ocupacion
de neuroreceptores. La PET proporciona informacién con gran sensibili-
dad de ciertos metabolismos que estan acaeciendo en el interior del cuerpo,
informacién que no puede obtenerse con otras técnicas de imagen médica
como pueden ser la tomografia axial computerizada (CAT o CT, “compu-
ted axial tomography”), que es una técnica que proporciona tnicamente
imégenes anatémicas, o la resonancia magnética nuclear (NRM, “Nuclear
Magnetic Resonance”)[18, 1].

La gran utilidad de la técnica PET radica en que las alteraciones
metabdlicas de una enfermedad se producen antes que las alteraciones
anatémicas. De esta forma, con esta técnica se puede determinar la pre-
sencia de determinadas enfermedades con més antelaciéon que usando CT
o NRM.

Pese a las grandes ventajas que presenta esta técnica en el diagndstico
de ciertas patologias frente a otras técnicas, su &mbito de aplicacién clinica,
la exposicion a radiacion a la que se ve sometido el paciente y su elevado
coste de implantacién hacen que esta técnica tenga un uso menor.

Una instalacién completa de PET lleva asociada una fuerte inversién
en una serie de instalaciones, un elevado coste de operacién y la necesidad
de personal especializado. Una instalacién para PET necesita de:

= Ciclotréon
= Unidad de procesado radioquimica.
» Cdmara PET (tomdgrafo):

e Sistema de Deteccién y Adquisicién.

e Sistema de procesado y reconstruccién de las imégenes.
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La corta vida de la mayor parte de los radiois6topos hace necesario
que todas las instalaciones se encuentren dentro de un radio de km rela-
tivamente cerca del tomdgrafo. Gracias a que los radiofarmacos fluorados,
los méas usados, poseen un periodo de vida mayor no es necesario tener el
ciclotrén y el laboratorio de radiofarmacia junto al tomégrafo, pudiendo
disponer de un unico ciclotrén para una determinada region donde varios
centros dispongan de camaras PET.

William H. Sweet publicé en 1951 «The use of nuclear disintegration
in diagnosis and treatment of brain tumors», donde se describe la primera
aplicacién de la técnica en dicho afio en el Hospital General de Massachus-
sets [19]. Su intencién era localizar tumores en el cerebro. Para ello, se
valié de dos detectores enfrentados. Esto, junto a la publicaciéon de Frank
R. Wrenn et al. «The use of positron emitting radioisotopes for localization
of brain tumors» de 1951 [20], son los dos primeros trabajos sobre PET
de los que se tiene noticia [21]. Desde entonces, la fisica por debajo de la
técnica sigue siendo la misma, pero el avance en la calidad de los detecto-
res, en la electrénica de adquisicién y en el procesado de las senales para la
reconstruccién de las imédgenes hace que hoy en dia el PET sea una técnica
esencial para el estudio de ciertos metabolismos.

2.2. Generacion de radiofarmacos

Para la generacion de gran parte de los radiofarmacos es necesario
el uso de un ciclotrén. Béasicamente, el ciclotrén se encarga de acelerar
particulas como protones o deuterones. Estas particulas aceleradas se ha-
cen chocar sobre distintos blancos para producir la reacciéon nuclear que
generard los is6topos emisores de positrones. Para los radioisétopos mas
utilizados [22], un ciclotrén de 10 MeV a 20 MeV es suficiente. La idea es
producir nucleos atémicos con déficit de neutrones para que el exceso de
protones se transforme en neutrones mediante decaimiento ST emitiendo
positrones.
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Tabla 2.1: Radioisétopos cominmente usados en la tomografia por emision
de positrones [23].

o Vida B+ energia Rango méximo
Ralels()t()pos Media d€ emision maxima para Emax f+
(Emax) MeV (mm en agua)
Carbono-11 ("'C) 20.4 min 0.97 4
Nitrogeno-13 (°N) 9.9 min 1.20 5
Oxigeno-15 (P0) 122 sec 1.74 8
Fluor-18 (°F) 110 min 0.64 2.5
Cobre-62 (*Cu) 9.74 min 2.9 13
Cobre-64 (*Cu) 12.7 hr 0.66 2.6
Galio-68 (*Ga) 68.3 min 0.97 9
Bromo-76 ("°Br) 16.2 hr 1.20 4

Yodo-124 (") 4.15 dias 1.74 5
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2.2.1. Radioisétopos

Los radioisétopos maés utilizados para la sintesis de radiofarmacos pue-
den verse en la tabla 2.1 [18, 24, 23]. Dos aspectos importantes que afectan
a la resolucién final del sistema PET son el tiempo de vida medio y la
energia maxima de emisién.

El primer aspecto afecta a la necesidad de tener un ciclotrén cercano al
lugar donde esté instalado el tomdgrafo. Asi pues, elementos con tiempos
de vida cortos solo podran ser usados en instalaciones cercanas al ciclotron.
Por otro lado, elementos con tiempo de vida largos hacen que el paciente
esté expuesto a radiactividad durante tiempos mayores, cosa que tampoco
es conveniente.

El segundo aspecto, la energia maxima de emision, estd relacionada
con el rango del positrén (Positron Range). Esta cifra indica la distancia
maxima recorrida por el positrén antes de que haya perdido toda su energia
y pueda ser aniquilado con un electrén. Este valor depende de los materiales
que atraviesa. Interesa que este valor sea bajo, pues para valores altos
implica que la zona donde se produce el positrén sea diferente a la zona
donde se aniquila. Esto se traduce en imégenes més borrosas. Como se
verd, el radiofarmaco mas importante usado en la PET es la 2-Desoxi-2-
(¥F) fluoro-D-glucosa(*¥*FDG). Usa el fluor-18 (*¥F) como radioisétopo y,
como se puede observar en la tabla, el tiempo de vida del fluor-18 son 110
minutos y el rango maximo del positrén en el agua es de 2.5mm lo que
hace esta sustancia ideal para su uso en PET comparada con otras.

2.2.2. Radiofarmacos

A partir de los radioisétopos generados se deben obtener los radiofarma-
cos. Los procesos de sintesis estan automatizados para evitar la exposicién
a sustancias radiactivas y para reducir el tiempo de sintesis, pues no hay
que olvidar que las sustancias radiactivas usadas tienen un tiempo de vida
muy corto [24]. El ntimero de pasos necesarios para sintetizar el farmaco
debe ser reducido al maximo, introduciendo el radioisétopo en el compues-
to en las ultimas fases. De este modo, se mejora la eficiencia del proceso
y se reduce el nimero de sustancias radiactivas no ttiles subproductos de
los distintos procesos.
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Tabla 2.2: Radiofarmacos comtinmente

usados para estudios médicos [24].

Radiofarmaco Aplicacion Radiofarmaco Aplicacion Radiofarmaco Aplicacion

("'C)acetato Metabolismo b -oxidativo ("'C)raclopride Receptores mWWmBEﬁm_nom ("F JFHBG Flujo sanguineo

(" C)carfentanil Receptores opiaceos R-("'C)rolipram Fosfodiesterasa-4 (PDE4). 2-("8F )fluoro-tirosina Flujo sanguineo

11 - Ao 18

(70 cocaina y Transportador de dopamina ("'C)SCH 23390 Receptores dopaminérgicos 3-(°F )fuoro-a - Pool vascular

andlogos D1 metiltirosina
("C)colina Sintesis acetilcolina (' C)timidina Proliferacion N-("F ) Flujo sanguineo
Sfluoroetilespiperona
“ C)deprenilo Sustrato MAO-B L-(1-"'O)tirosina Metabolismo aminoacidos 6-("*F )JFDOPA Consumo de oxigeno

(" C)ftumazenil
(" C)harmina
("'C)hidroxiefedrina
("'C)MDL-100,907
("Cmetilfenidato

Nyxiw:@.:QSm:Q:,:n

\\Qn —metil-L-
triptfano

(" Cnicotina
N-("'C)metilespiperona
('C)NMPB

("'C)palmitato

Receptores benzodiazepinicos
Sustrato MAO-A

Innervacion miocardica

Receptores serotonérgicos
SHT2A

Transportador de dopamina
Metabolismo aminoacidos
Sintesis serotonina

Receptores nicotinicos

Receptores dopaminérgicos
D2

Receptores muscarinicos

Metabolismo b -oxidativo

Mc)ywAy 100635
(N Jamoniaco
(P0)agua
\MQ\F\EE&
*o)co
“o)co,
(200,

("5F )fluoroestradiol

('F )altanserina

('F )epibatidina y
analogos

("F )FDG

Receptores serotonérgicos
SHTIA

Flujo sanguineo
Flujo sanguineo
Flujo sanguineo
Pool vascular
Flujo sanguineo
Consumo de oxigeno

Receptores estrogénicos

Receptores serotonérgicos
SHT2A

Receptores nicotinicos

Metabolismo glicidico

6-("*F )fluoro-L-m-tirosina
«;ﬁy\Nsmxo::wasimNe\
("F )fluorouracilo
('F )fluoruro
("8F )Fluoxetina
("SF )FP-TZTP
(SF )FTHA
('SF )halotano

(8F )fluorotimidina

Receptores estrogénicos

Receptores serotonérgicos
SHT2A

Receptores nicotinicos
Metabolismo glicidico
Expresion génica
Receptores muscarinicos
Metabolismo beta oxidativo
Biodistribucion anestésico

Proliferacion
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El proceso de sintesis se reduce a los siguientes pasos:

1.

Se dispone de un compuesto precursor sobre el que se va a hacer
reaccionar el radioisétopo. Los grupos del compuesto que no ten-
gan que reaccionar con él deberan estar protegidos. El compuesto no
debera alterar su configuracion de carbonos en el transcurso de la
reaccion.

Se incorpora a la molécula del compuesto precursor el radioisétopo
o una forma reactiva derivada de éste mediante la reaccién quimica
adecuada.

Deben eliminarse los grupos protectores de la molécula obtenida.

Debe purificarse el producto obtenido, eliminando todos los produc-
tos secundarios de la reaccién que no son tutiles.

Este proceso debera ser adaptado a cada radiofarmaco. Tras la sintesis,
los radiofarmacos deben pasar por un estricto proceso de control de calidad
adaptado a las propiedades de estos farmacos cuyo factor limitante siempre
es su corto tiempo de vida.

Los radiofarmacos deben presentar las siguientes propiedades:

Fécil penetracion en los tejidos deseados.
Baja absorcién inespecifica.
Elevada afinidad por su sitio de unién.

Disociacién lenta del lugar de unién, para de esta forma poder de-
tectarlo.

Metabolizacién escasa, para de esta forma poder ser modelado ma-
tematicamente de forma sencilla.

Los radiofarmacos de PET pueden clasificarse en tres grupos funciona-

les:

= Sustratos de vias metabdlicas.
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Figura 2.1: 2-Desoxi-2-(*¥F) fluoro-D-glucosa(**FDG)

» Ligandos que actiian de forma selectiva en un proceso neurotransmi-
sor.

= Medidores del flujo sanguineo de una determinada regién.

Los radiofdrmacos mas cominmente usados pueden verse en la tabla 2.2.

De estos radiofarmacos, el mas utilizado es el FDG (Fig. 2.1). Es un
marcador del metabolismo glicido que acumula el radioisétopo en las célu-
las. Por tanto, aquellas células con un mayor metabolismo glicido acumu-
laran mas radiotrazador. En patologias tumorales, las células tumorales
presentan un mayor metabolismo glicido, con lo que quedan marcadas con
el is6topo. Hay que tener en cuenta que la FDG no es un marcador del
proliferamiento celular, sino del metabolismo glicido.
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2.3. Aplicaciones de PET en medicina

La PET se usa en diversas aplicaciones en medicina [18], que se listan
a continuacién:

= Evaluacién del metabolismo glicido, lo cual es util para detectar y
evaluar patologias tumorales.

» Estudio del metabolismo oxidativo cardiaco (metabolismo de los aci-
dos grasos o beta-oxidacién), que permite identificar un miocardio
viable, pues este metabolismo esta relacionado con la funcién contractil
cardiaca.

» Estudios de la proliferacion celular mediante la sintesis de ADN.
» Estudios con aminoacidos y la sintesis de proteinas.

= Andlisis farmacoldgicos en vivo, midiendo la interaccion del farmaco
marcado con el receptor o determinando las concentraciones de un
neurotransmisor ante la respuesta de un farmaco.

» Medidas del flujo sanguineo de una determinada regién del cuerpo,
por ejemplo, para medir la activacién cerebral ante un estimulo o la
perfusién de una lesién tumoral.

Considerando los campos de la medicina indicados en el punto 2.1 y
con lo indicado en el punto anterior, algunos de los usos méas comunes de
la PET son:

= EN ONCOLOGIA: diferenciacién de tumores malignos y benignos,
control de la enfermedad y de la respuesta a un tratamiento, identi-
ficacién del tumor primario, etc.

» EN CARDIOLOGIA: Se usa para hacer diagnosticos de miocardio
viable en pacientes con enfermedades coronarias. Permite diagnosti-
car enfermedades coronarias que otras técnicas no detectan.

= EN NEUROLOGIA: Permite realizar evaluaciones prequirdrgicas de
la epilepsia, localizar los lugares 6ptimos donde realizar la biopsia
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de tumores cerebrales, realizar el control y evaluacion de patologias
tumorales en el cerebro. Permite asimismo diagnosticar la demencia
y detectar patologias neurolégicas asociadas a trastornos sistémicos.
También se usa en pacientes con enfermedad cerebrovascular aguda
para la realizacién de una intervencién quiriurgica adecuada.

2.4. Introduccion a la fisica del PET

Para comprender el funcionamiento basico del PET, es importante te-
ner alguna nocién de la fisica nuclear y de particulas que explica su com-
portamiento.

2.4.1. Decaimiento 8"

Los atomos estan compuestos de electrones, neutrones y protones. Los
neutrones y protones forman el nicleo y los electrones estan distribuidos en
orbitales alrededor de este. Los nticleos pueden ser estables o inestables. En
un nucleo estable, el nimero de protones y neutrones obedece una cierta
ley de simetria. Un exceso de protones o neutrones producird un nicleo
inestable.

Un nicleo inestable tiende a convertirse en estable mediante una trans-
formacion. Existen tres posibles transformaciones: decaimiento 8~ , decai-
miento 37 y captura de electrén. Para el problema tratado en el presente
estudio, el decaimiento 31 es el interesante. Los dtomos inestables que
sufren decaimiento S y son usados en PET suelen ser generados artifi-
cialmente, usualmente mediante el uso de un ciclotrén [25, 26].

El decaimiento 37 se produce en dtomos con exceso de protones. En
este caso, para pasar a una configuracion mas estable, un protén del nicleo
pasa a ser un neutrén, emitiendo una particula 3% o positrén y un neutrino.
El positrén es la antiparticula del electréon y, por tanto, su carga es positiva.

pT = n+8T+v (2.1)

La reaccion nuclear que se produce cumple con las leyes de conservacién
de la energia, conservacion de la carga y conservacién del momento. La
energia cinética de los positrones que emite un isétopo no es siempre la
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misma, varia entre 0 y la méxima energia producida en la transicién protén-
neutrén. La energia cinética que no posea el positrén sera energia cinética
que poseera el neutrino.

No se puede conocer cuando un isétopo va a emitir un positrén. Lo que
si se conoce es la probabilidad con que se emitira en el préximo intervalo
de tiempo dt. Para ello, dados N isétopos radiactivos, y siendo « la tasa
media de emisién dada para ese is6topo, el nimero de isétopos que hay en
el intervalo dt es:

dN = —Nadt (2.2)

El ntimero de particulas radiactivas en funcién del tiempo es, pues:
N (t) = N (t) et~ (2.3)

donde N (tp) es el nimero de is6topos radiactivos en el instante to [27].
Para un intervalo de tiempo muy pequeno At, en el que N puede conside-
rarse constante, se puede definir la probabilidad de que se hayan emitido
k fotones con una distribucién de Poisson [27]:

e M \k

p(k) =p(AN =) =

(2.4)

donde A = aNyAt, (niimero de desintegraciones por unidad de tiempo por
el tamano del intervalo, considerando Ny dtomos radiactivos). Es decir, A
es el nimero de desintegraciones por intervalo temporal considerado.

2.4.2. Rango del positrén y aniquilacién positrén-electron

Una vez emitido el positron, dependiendo de la energia cinética que
posea, recorre un camino errante, con distintos cambios de direccién, don-
de va perdiendo energia por interacciones con la materia, hasta que con
energia cinética muy baja, cuando se ha alcanzado el equilibrio térmico
con el entorno (la seccién eficaz que mide la probabilidad de interaccién
aumenta de forma inversa a su velocidad), se encuentra con el electrén y se
produce el proceso de aniquilacién. En muy pocas ocasiones puede darse
la aniquilacién antes de alcanzar el equilibrio térmico, en estos casos se
produce aniquilacion en vuelo.
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2.4.2.1. Rango del positron

Como ya se ha indicado anteriormente, el camino recorrido por el po-
sitron antes de su aniquilacién se conoce como rango del positron. Los
positrones son particulas cargadas ligeras, con energias que varian entre
los 10* ~ 107 eV. Los cambios de direccién en su trayectoria son debidos
principalmente a colisiones eldsticas con los nicleos (interaccién Coulom-
biana); la radiaciéon bremsstrauhlung es practicamente despreciable con la
energia de los positrones del rango de interés. La pérdida de energia cinéti-
ca se debe a interacciones con electrones en forma de colisiones inelasticas
(excitacién e ionizacién). La excitacién es més probable que la ionizacién
para el rango de energias en el que se estd trabajando. La pérdida de
energia de la particula viene dada por la formula de Bethe-Bloch, de la
cual se puede extraer que la perdida de energia es proporcional a la densi-
dad de electrones en el material e inversamente proporcional a la energia
del positrén [28].

2.4.2.2. Aniquilaciéon Positrén-Electron

El positrén se aniquila con el electrén de dos posibles formas [29]:

1. El positrén se junta con un electrén formando un estado ligado deno-
minado positronium. Y, posteriormente, se produce la aniquilacién
del electrén-positron.

2. El positron se aniquila al vuelo con un electréon produciendo dos
fotones.

Idealmente, cuando un electrén y un positrén entran en contacto se
produce el fenémeno conocido como aniquilacién. En este fenémeno, las
masas de las dos particulas se transforman en 2 rayos gamma (fotones) de
energia 511keV cada uno, la energia correspondiente a la masa en reposo
del positrén y del electrén. Por conservaciéon de momento, considerando
que la aniquilacién se produce en reposo, los 2 rayos gamma se emiten con
una separacion entre ellos de 180° (colinearidad) y en direccién aleatoria.

La tomografia por emisién de positrones se basa en este fenémeno fisi-
co, pues se encarga de detectar estos dos rayos gamma con gran resolucién
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espacial y temporal. La resoluciéon temporal permite decidir el minimo in-
tervalo de tiempo en el que dos fotones detectados son considerados coin-
cidentes, es decir, que dos rayos gamma han llegado dentro de un intervalo
temporal, y de esto se deduce que se ha producido una aniquilacién en la
linea que une los dos rayos gamma detectados (Linea de respuesta o LOR,
“Line of response”) y, por tanto, que se ha producido la emisién 81 de un
radioisétopo.

Profundizando un poco en el fenémeno fisico, se observa que la colinea-
ridad es un fenémeno ideal. En la Fig. 2.2, se destacan los distintos modos
de aniquilacién del positrén con el electrén, considerando los porcentajes
dados como aproximados y para materiales con gran contenido en agua.
Asi pues, se tiene que la aniquilacién directa ocurre un 64 % de las veces,
63 % de las veces cuando el positrén alcanza el equilibrio térmico con el
entorno y 1% de las veces a altas energias, al vuelo. En el primer caso se
producen dos fotones con una desviacion de la colinearidad que viene dada
por [30]:

q

0= " (2.5)
donde 6 es la desviacion de la colinearidad, q es el momento del electrén
ligado a un nicleo y mg es su masa en reposo. Para una energia de unién
del electrén con el nicleo de 5eV se tiene una desviacién de 4mrad o
0.23°, valor maximo bastante usual. Esta desviacion es debida al momento
elevado que poseen el sistema libre positron-electron cuando se aniquilan
[31].

El 36 % restante de las veces el positrén, habiendo alcanzado un estado
de equilibrio térmico, forma un estado ligado con un electrén denominado
positronium (Ps). Este estado se comporta de forma parecida a un ato-
mo de hidrégeno cuyos niveles energéticos estan méas cercanos, debido a
la menor masa del positrén respecto al protéon del dtomo de hidrogeno.
Las dos formas maés probables en las que se forma el positronium son el
parapositronium y el orthopositronium.

El parapositronium corresponde al 9% del total de aniquilaciones po-
sitrén-electron. En esta forma, el electrén y el positréon poseen spins opues-
tos. El parapositronium puede existir antes de aniquilarse un tiempo de
hasta 10719 segundos, con una vida media de 125 picosegundos. Existen
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Figura 2.2: Posibles modos de aniquilacién entre el positrén y el electrén. Los porcentajes dados son
para materiales con gran contenido en agua.
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dos posibles formas de aniquilarse:

1. La autoaniquilacién: Donde el electron y el positron del positronium
se aniquilan mutuamente generando dos rayos gamma colineares de
511keV cada uno. La desviacién de la colinearidad viene dada por
el angulo ¥ = 2Z. donde v es la velocidad en equilibrio térmico del
positronium que es del orden de 8 x 10*ms~1, velocidad mucho menor
que la de la luz. Por tanto, ¥ es del orden de 0.5 mrad o 0.02°, que
es practicamente despreciable y pueden considerarse los dos fotones
emitidos con separaciéon de 180°.

2. Aniquilacién pick-off: En este caso, el positrén se aniquila con un
electron distinto del electrén con el que forma el positronium. De
esta forma, el positrén, se aniquila con un electrén ligado a un nicleo.
Esta situacién es muy inusual (1% del total de las aniquilaciones) y
produce errores angulares del mismo orden que la aniquilacién libre
en equilibrio térmico, en torno a 4 mrad o 0.23°.

El orthopositronium o estado triplete corresponde a un total del 27 %
de las aniquilaciones. En esta forma, el positrén y el electron poseen spines
paralelos y puede existir hasta 10™"s, con una vida media de 140 nanose-
gundos antes de que se aniquilen. En este caso, existen dos posibles formas
de aniquilarse:

1. Aniquilacién pick-off: Es la mas comiun de este estado (26.5% del
total de aniquilaciones). Y produce el error antes descrito de 4 mrad
o 0.23°.

2. La autoaniquilacién generando tres rayos gamma (0.5%), la mds
inusual. Los tres rayos gamma no tienen por qué ser emitidos en
un mismo plano.

Los porcentajes dados en este apartado son aproximados y vélidos para
materiales con gran contenido en agua. Estos valores pueden variar [32].
Hay que tener en cuenta que el fenémeno pick-off no se puede dar en el
vacio, por lo que para el caso de los orthopositroniums en el vacio, todas
las aniquilaciones generarfan tres fotones [33, 34].
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Por tanto, en la mayor parte de las aniquilaciones positrén electrén
se generan dos rayos gamma con una desviaciéon media de la colinearidad
de alrededor de unos 0.23° Este error afecta a la hora de determinar el
punto donde se produce la aniquilacién, pues no hay que olvidar que la
aniquilacién se considera en la linea de respuesta de los dos rayos gamma
detectados. Este error es mas determinante en anillos de detectores de
mayor didmetro.

2.4.3. Interaccién de los rayos gamma con la materia

Emitidos los dos rayos gamma de 511keV tras la aniquilacion, estos
dos fotones interactiian con la materia hasta que al final son detectados.
A 511keV, los fenémenos que se producen mas habitualmente son el efecto
Compton y el efecto fotoeléctrico. El hecho de que haya més probabilidad
de que se produzca uno u otro depende del niimero atémico (Z) del material
en el que se encuentre. Asi pues, con Z elevadas es més probable el efecto
fotoeléctrico, 1til a la hora de detectar los fotones. La produccién de pares
positrén-electrén no puede darse para particulas con energia menor de 1022
keV (energia asociada a la masa en reposo de ambas particulas) [27].

2.4.3.1. Efecto Compton

En el efecto Compton, el fotén colisiona con un electrén perdiendo parte
de su energia y cambiando su direccién. Por conservacién de la energia
y del momento, el electrén adquiere energia y momento. El electrén al
salir despedido deja una vacante en el atomo en el que se encontraba, que
mas tarde un electron de niveles superiores ocupard emitiendo energia. La
energia del fotén y del electrén después del choque queda [35, 36]:

E
E, = = 7 (2.6)
1+ 05 (1 —cost)
para el fotén. Para el electrén con el que colisiona, queda:
1
E-=E,-E,=E,|1- (2.7)
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donde E, es la energfa del fotén incidente, moc? la energfa en reposo del
electrén y 6 es el angulo entre el fotén incidente y el dispersado.

2.4.3.2. Efecto fotoeléctrico

En el efecto fotoeléctrico toda la energia del foton es transferida a un
electron. Si la energia transferida supera la energia de enlace del electrén
al atomo al que pertenece, este serd expulsado. La energia cinética del
electrén expulsado es:

Ey,=FE,—-FEp (2.8)

donde E, es la energfa del fotén incidente y E'p es la energia de enlace entre
el electron y su atomo. El electrén emitido dejard una vacante (dejando
el 4tomo ionizado). Esta vacante serd ocupada por un electrén de nivel
superior emitiéndose la diferencia de energfa en forma de un fotén [36].

2.5. Parametros importantes en PET

La tomografia por emision de positrones basa su funcionamiento en la
deteccién de los pares de rayos gamma simultdaneos derivados de la ani-
quilacién de un positréon con un electrén. Esta deteccién es llevada a cabo
mediante detectores de rayos gamma distribuidos normalmente en anillo,
de los cuales mediante la electronica de adquisicién adecuada se puede ex-
traer la informacion de cada uno de los eventos detectados. De cada evento
detectado en un detector, se obtiene su energia, la posicién en el detector
donde fue detectado e informacién temporal de cudndo fue detectado. La
informacién de posicién viene dada como minimo por las coordenadas x,y
de la superficie del detector donde el rayo gamma interactué con este. Si es
posible, es importante también detectar la profundidad dentro del detector
donde el rayo gamma fue detectado (DOI, “depth of interaction”).

La linea que une los puntos de los detectores donde se han detectado
ambos rayos gamma se denomina tipicamente linea de respuesta. Tras la
captura de muchos pares de eventos con todas sus LOR, se puede recons-
truir la distribucién de radioisétopo medida aplicando ciertos algoritmos.

Se considera que dos eventos detectados son vélidos si [1]:
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= Los dos eventos son detectados dentro de un periodo de tiempo co-
nocido como ventana de coincidencia.

» La LOR detectada esta dentro del campo de visién (FOV, “Field of
view”) vélido para el tomdgrafo usado.

= La energia detectada de cada evento estd dentro del rango de energias
de un evento considerado como valido.

Basandose en estos criterios se pueden definir diferentes posibles tipos
de eventos en un sistema PET [1, 27]:

= Eventos simples: Solo se ha detectado un evento dentro de la ventana
de coincidencia.

» Coincidencia valida: Se han detectado dos eventos validos dentro de
la ventana de coincidencia que no han sufrido ninguna desviacion
debida a dispersion.

» Eventos que han sufrido efecto Compton: Cuando uno de los eventos
detectados ha sufrido un efecto Compton, esto genera una pérdida
de energia del evento y una desviacién de la direcciéon perdiendo la
colinearidad necesaria para la reconstruccién. La LOR puede diferir
bastante de la realidad.

s Coincidencia Aleatoria: Cuando se producen dos eventos dentro de la
ventana de coincidencia pero no pertenecen a la misma aniquilacién
positrén-electrén. Al considerarse coincidentes ambos eventos, se les
asigna una LOR que en realidad no tiene sentido. Este error se reduce
mejorando la resolucién temporal permitiendo ventanas temporales
menores. El limite de las ventanas temporales vendrd determinado
por el diametro del detector y el doble del tiempo que tarda un rayo
gamma en cruzar el anillo de detectores, todo esto se ve mas a fondo
en el capitulo 4.

» Eventos multiples: Cuando existen més de dos eventos detectados
cuyos tiempos de llegada entre eventos consecutivos son menores a
una ventana de coincidencia. En este caso, es imposible discernir si
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entre estos eventos existe un par de ellos que forman una coincidencia
valida y, por tanto, todos ellos son considerados no véalidos.

La Fig. 2.3 ilustra distintos ejemplos de los eventos descritos sobre un
anillo de 16 detectores. En los casos en donde se tienen eventos aleatorios
y efecto Compton, puede observarse que hay una deteccion de dos eventos
considerados simultaneos a los que se les asigna una LOR incorrecta. Estos
eventos introducen ruido en la imagen reconstruida.

Otros efectos que afectan a la calidad de las LOR pueden observarse
en la Fig. 2.4. En ella, se ve como en los eventos en coincidencia vélidos
detectados, la LOR real difiere de la LOR medida (1). Hay que tener en
cuenta el efecto del rango del positrén y considerar que los rayos gamma re-
sultantes no tienen por qué ser exactamente colineares debido a la energia
residual que poseen el electrén y el positrén que hacen que no se aniquilen
totalmente en equilibrio térmico [37]. Cabe notar cémo el rango de po-
sitrén limita la resolucion del sistema. Como se vio, el rango del positrén
depende del isétopo que lo emite y de la densidad de electrones del medio
donde se encuentra. Como ejemplo, para ¥F el error en la posicién en
agua introducido es de 0.22 mm FWHM (Ancho a mitad de maximo, “Full
width half maximun”) [38, 28]. Por otro lado, el error de colinearidad en
la resolucién viene dado por [38, 39]:

FWHM ~ Af - g (2.9)

donde A0 es la desviacion angular FWHM en radianes, D es el didmetro
del detector en metros y el resultado es el error FWHM en metros. Si se
considera un error de A8 = 2-0,23° = 0,46° = 0,008 rad FWHM, queda
que FWHM = 0,002 D lo que implica un error aproximado de 2 mm por
metro de didmetro del anillo.

Estos errores son inherentes a las leyes fisicas que rigen el funciona-
miento del sistema y limitan la maxima resolucién espacial que puede pro-
porcionar [40, 41].

Otro error que afecta a la calidad de la LOR detectada es el error de
paralaje. En la Fig. 2.4 (2) se observa como el hecho de no introducir co-
rreccién por DOI hace que dos eventos que poseen LOR diferente tendrian
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la misma LOR. Esto implica una degradacién en la resolucién espacial de
la imagen reconstruida. El error de paralaje se hace mas evidente en los
eventos que estan fuera de los ejes de simetria, como puede verse en la
imagen. Introducir la informacién de DOI en la reconstrucciéon mejora la
calidad de la imagen obtenida. En este caso, se tiene un error que puede
ser corregido aplicando el método adecuado [42, 43].

La bonanza de un sistema PET viene determinada por su resolucién
espacial, la resolucién en energia, su sensibilidad, su tasa de cuen-
tas equivalente a ruido (NEC) y su resolucién temporal.

La resolucion espacial viene determinada por la capacidad del de-
tector de discernir con exactitud el punto de interaccion del rayo gamma
con el mismo. Esto implica una mejora en la deteccion de la LOR y, por
tanto, una mayor calidad de la imagen finalmente reconstruida. Como se
ha visto, no solo es importante la informacién de la posicién del centroi-
de de la distribucion de luz sobre el fotocatodo del PMT, es importante
también estimar la profundidad de interaccién dentro del cristal.

La resolucién en energia permite discernir qué eventos han perdido
mucha energia por haber sufrido un efecto Compton de aquellos que no
lo han sufrido o que lo han sufrido perdiendo poca energia. Como se veia,
los eventos que sufren un efecto Comptom producen una LOR incorrecta
y, por tanto, un ruido en la imagen final. Estos eventos no depositan toda
su energia y, en consecuencia, poseen una energia menor a los 511 keV co-
rrespondientes a la masa del electron o del positrén. Una buena resolucion
en energia del sistema PET permite reducir el tamano de la ventana de
energia y, por tanto, decrementar la tasa de eventos detectados que su-
fren dispersion. Cabe destacar que la tasa de eventos que sufren dispersion
esta relacionada con el tamano del cuerpo examinado y del tipo de teji-
do donde se encuentra el radioisétopo. Teniendo en cuenta que el camino
medio recorrido en agua antes de sufrir dispersion de un rayo gamma de
511 keV estd entre 7 cm y 10.4 cm [1, 38] y que la seccién de un cuerpo
humano puede ser de 20 cm, se tiene que en un scanner de cuerpo entero la
fraccién de eventos que sufren dispersiéon puede llegar a valores cercanos al
50 % y hasta el 80 % de los eventos totales detectados. Por tanto, mejorar
la resolucion en energia implica una notable mejora sobre la resolucién de
la imagen.
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La resolucién en energia depende del tipo de centellador usado y del
sistema. Reducir la ventana de energia sin una mejora de la resolucion
en energia implica una reduccion de la tasa de eventos detectados que
afecta negativamente a la sensibilidad del sistema PET. De normal, se debe
llegar a una solucién de compromiso a la hora de seleccionar la ventana de
energia. Mejorar la resolucion en energia permite reducir esta ventana sin
reducir la sensibilidad [38]. En la actualidad, se han propuesto diferentes
técnicas para corregir el efecto de los eventos que sufren dispersién. Se
puede observar una revisién de alguna de ellas en [44].

La sensibilidad se considera hoy en dia el parametro mas importante
que define un sistema PET [45, 38]. Se define como la capacidad que tie-
ne el escaner de detectar los eventos en coincidencia emitidos dentro del
campo de visién del tomdégrafo, es decir, el ratio de namero de eventos de-
tectados por unidad de actividad presente dentro del FOV. La sensibilidad
determina el tiempo necesario para realizar un escaner de cuerpo entero.

La sensibilidad determina el tiempo de exposicién de un paciente para
tener una estadistica suficiente que permita reconstruir la imagen con bajo
ruido. Muchas veces, para reducir la radiacién introducida en el paciente
sin perder sensibilidad, se adquiere relajando los umbrales que distinguen
eventos no validos de eventos validos, es decir, ventana de energia y de
tiempos. De esta forma, la sensibilidad es mayor a costa de resolucién final.
La sensibilidad junto con la resolucién en posicién determinan los limites
de deteccion del sistema para un determinado tiempo de exposicion del
paciente.

La sensibilidad de un sistema PET depende de [41, 45, 38|:

» La eficiencia de deteccién de los detectores. Esta relacionada con la
capacidad de detener un rayo gamma. Esto a su vez esta relacionado
con el nimero atémico del cristal centellador y su densidad [46].

s El FOV del sistema. Es equivalente a decir que la sensibilidad depen-
de de la geometria en la que estan dispuestos los detectores. Anillos
con didmetros pequenios y con detectores de mayor tamano en la
direccién axial cubren un mayor angulo sélido de la emisién de la
distribucion de radioisétopos y, por tanto, mejoran la sensibilidad de
deteccién.
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= La tasa maxima de eventos que puede capturar el sistema. Esto viene
determinado por la tecnologia del detector y de la electrénica de
adquisicién, cuyo tiempo muerto y capacidad para distinguir eventos
proximos en el tiempo limita la maxima tasa que puede ser medida.

= La mejora en la resolucién temporal. Poder hacer calculos con gran
resolucién del tiempo de vuelo de los rayos gamma permite utilizar
esta informacion para la reconstruccion de la imagen. De esta forma,
se reduce el ruido estadistico pues la fuente de emisién estd més
localizada, eliminando el efecto de las zonas del FOV donde no ha
habido emisiones. Esto mejora la sensibilidad del sistema [47].

La tasa de cuentas equivalente a ruido (NEC) surge como pardme-
tro mas fiable para medir la calidad de una imagen reconstruida (SNR,
relacién senal a ruido, “Signal to noise ratio”) que la sensibilidad, ya que
esta 1ltima no tiene en cuenta los efectos de los eventos aleatorios y even-
tos que sufren efecto Compton, y solo tiene en cuenta la tasa de eventos
validos en coincidencia. Por tanto, NEC es un parametro que relaciona
directamente la SNR con la tasa de eventos aleatorios, la tasa de eventos
que sufren dispersion y la tasa de eventos vélidos en coincidencia [48]. El
NEC se define como [2, 38, 40, 49] :

T2

NEC = ———— 2.1
¢ T+ S +aR (2.10)

donde T es la tasa de eventos vélidos en coincidencia, S es la tasa de eventos
que han sufrido dispersién, R es la tasa de eventos aleatorios y « es un
parametro que vale 2 o 1 dependiendo de si la tasa de eventos aleatorios se
mide mediante una ventana de tiempos desplazada o si la tasa se estima a
partir de la tasa de eventos simples de cada uno de los detectores [40, 49].

NEC es un estadistico que relaciona el incremento de la tasa de eventos
validos con el incremento de la tasa de eventos en el FOV penalizado por
las tasas de eventos no vélidos. La NEC se representa graficamente frente a
la actividad medida usada en las pruebas de validacién de un sistema PET.
En estas graficas, puede observarse como existe una tasa de actividad en
el FOV 6ptima para un determinado PET que maximiza la NEC [2, 38].
En el tomografo ideal, donde la tasa de eventos random es 0 y la tasa de
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eventos que sufren dispersion es 0, se obtiene una NEC igual a la tasa de
eventos validos; en este caso coincide con la sensibilidad del sistema y es
el limite maximo de la NEC. La NEC es mejor cuanto mas elevado es su
valor. La forma de mejorar la NEC es incrementar T y decrementar R y S.

La resolucion temporal de un tomégrafo PET puede definirse como
la maxima precision con la que se puede medir la diferencia de los tiempos
de llegada de los dos fotones en coincidencia generados tras una aniqui-
lacién que se ha producido entre un positrén y un electrén [2]. La forma
comin de medirlo es mediante dos detectores enfrentados y una fuente
puntual que emita positrones que, al aniquilarse cada uno de ellos con un
electron, generen pares de fotones en coincidencia temporal. La mejora de
la resolucién temporal afecta directamente a la mejora de la relacién senal
a ruido del sistema y, siempre que el cristal centellador lo permita, mejora
la tasa maxima de eventos que el sistema puede procesar [47, 2]. La mejora
de la resolucién temporal en PET es el tema principal del presente trabajo
y estd desarrollado con profundidad a partir del capitulo 4.

2.6. Aportaciones del capitulo

El presente capitulo ha introducido la técnica PET y su importancia
como herramienta para estudios médicos. Resume la fisica que hace posible
la técnica como paso anterior a la descripcién de los pardmetros mas im-
portantes que definen un tomégrafo PET. El objetivo principal del capitulo
es ayudar al lector a introducirse en la tematica de forma que en préximos
capitulos pueda comprender el estudio llevado a cabo en el presente traba-
jo. Es importante porque describe qué fenémenos fisicos debe detectar un
sistema PET y qué parametros de estos fenémenos fisicos es importante
conocer para poder mas adelante reconstruir las imagenes.



Capitulo 3

Estructura del tomégrafo
PET utilizado

Resumen:

En el presente capitulo se define el sistema sobre el que se ha
llevado a cabo la presente investigacion. Se describen los detectores,
el front-end analdgico integrado y discreto, junto con el sistema de
adquisicion de datos que es el encargado de extraer de forma digital
la informacién de energia, posicion y tiempo de llegada de los eventos
adquiridos.

3.1. Introduccion

El sistema de medida utilizado durante el presente trabajo se encarga
de detectar pares de fotones con una gran resolucién temporal, y con la
mejor resolucién espacial posible. El sistema se compone de (Fig. 3.1):

1. Detectores centelladores.
2. Fotomultiplicadores sensibles a posicion.

3. Front-end analégico.

33
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Sistema de
Reconstruccion de imagen

Sistema de
Adquisicion

Detector
Frontend Analégico

PMT
Cristal centellador

Anillo de 16 detectores

Figura 3.1: Esquema de un sistema de PET
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Figura 3.2: Diagrama de bandas tipico de un cristal centellador
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4. Sistema de adquisicién.
5. Unidad de coincidencia.

6. Sistema de reconstruccién de la imagen o PC.

Para detectar los fotones, se utilizan cristales centelladores. Los fotones
interactiian con los cristales y generan fotones de baja energia en ntimero
proporcional a la energia del rayo gamma incidente. El cristal esta 6pti-
camente acoplado a un tubo fotomultiplicador sensible a posicién, que
se encarga de transformar la sefial incidente en senales de corriente cuya
distribucién de carga es proporcional a la distribucion de luz sobre la su-
perficie del PMT. El ntimero de estas senales se reduce mediante procesado
analégico como se verd en el apartado 3.4.1. De estas nuevas senales, es
posible obtener la posicién, la energia, la profundidad de interaccién (DOT)
[42, 43] y otros posibles pardmetros de la distribucién de luz sobre el PMT.
Estas senales son amplificadas y acondicionadas en el front-end analdgico
para poder ser adecuadamente muestreadas y adquiridas en el sistema de
adquisicién de datos (DAQ). El sistema de adquisicién se encarga de pro-
cesar las senales adquiridas para extraer de las mismas la informacién de
deteccién de evento, tiempo de llegada del evento, posicién, DOI y energia
con la mayor resolucién posible. Esta informacion sera 1til para posterior-
mente poder realizar la reconstruccion de la distribucién de radioisétopos
evaluada con el sistema.

En el presente capitulo, se van a describir las partes de las que se
compone el sistema PET sobre el que se ha realizado toda la investigacion.

3.2. Cristales centelladores

Los cristales centelladores son los elementos encargados de transformar
los rayos gamma en fotones que pueden ser transformados en corriente me-
diante un fotomultiplicador. El rayo gamma interactia con el cristal me-
diante efecto fotoeléctrico o mediante efecto Compton. Estas interacciones
producen electrones “knock-on” que, durante su camino, van perdiendo
energia excitando los atomos del cristal hasta que son totalmente frena-
dos. Los cristales centelladores son aislantes, es decir, poseen una banda
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de conduccién y una banda de valencia (Fig. 3.2), separadas unos eV. Los
electrones generados tras la interaccion de los rayos gamma con la materia
transmiten suficiente energia a los electrones de la banda de valencia del
centellador para que sean excitados y alcancen la banda de conduccién de-
jando huecos en la banda de valencia. Estos electrones podrian también ser
excitados por otros fenémenos fisicos como la luz visible. El electrén excita-
do permanecerd en un nivel energético ligeramente por debajo de la banda
de conduccién creando un par electrén-hueco ligados entre si denominado
exciton.

En los cristales ideales, no existen niveles posibles entre la banda de
conduccién y de valencia. Para que esto se dé, los cristales se dopan con
pequenas cantidades de impurezas, de sustancias denominadas activadores.
Estas sustancias crean niveles de energia entre la banda de valencia y de
conduccién por las cuales los excitones o los electrones de la banda de
conducciéon pueden moverse. Estos niveles son centros de activacion de
tres tipos:

= Centros de luminiscencia.
» Centros de extinciéon (Quenching Center).
= Trampas.

Los mas interesantes son los centros de luminiscencia. Cuando una
radiacién ionizante lleva un centro de activacién de este tipo a un estado
de excitacion, pasado un corto periodo de tiempo el electrén vuelve a su
estado anterior mediante la emisién de un fotén de energia fija. Este modo
de emisién se denomina florescencia.

Los centros de extincién funcionan de forma parecida a los centros de
luminiscencia, pero en este caso la energia de excitacion se disipa en calor
en vez de fotones.

Las trampas son un efecto que se da menos en los cristales usados. Las
trampas son centros donde electrones, huecos y excitones pueden perma-
necer durante largos periodos de tiempo hasta que adquieren la energia
térmica suficiente para moverse a la banda de conduccion, de valencia o
a un centro de luminiscencia o de extincién. Si se mueven a un centro de
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luminiscencia, al volver al estado de reposo, se emitira un fotén con mucho
retardo. A este fendmeno se le denomina fosforescencia [50], [7].

Las propiedades del centellador ideal son [7]:

Alta eficiencia de conversién de los rayos gamma a electrones knock-
on. Para ello, es necesaria una Z elevada para evitar el efecto Com-
pton.

Alta eficiencia de centelleo, o brillo. Es decir, debe generar gran
nimero de fotones por MeV de rayo gamma incidente. También es
necesaria una alta densidad del material.

La conversién debe ser lineal, es decir, el niimero de fotones emitidos
es proporcional a la energia cinética del rayo gamma incidente para
un alto rango de energias.

El cristal debe ser transparente a la longitud de onda de los fotones
que genera tras desexcitarse.

El tiempo de decaimiento tiene que ser corto, lo que implica senales
de corta duracién.

Los materiales deben ser facilmente adaptables en forma a las nece-
sidades del detector.

Debe poseer un indice de refraccién cercano al vidrio para tener un
buen acoplamiento 6ptico con el fotomultiplicador, que es el encar-
gado de traducir los fotones generados en senales luminosas.

Debe poder usarse en un amplio rango de temperaturas y, a ser po-
sible, no ser higroscépico.

Para un centellador genérico, el niimero de fotones en funcién del tiem-
po generados tras la absorcién de un rayo gamma seguirdn idealmente la
siguiente forma [51]:

N
N(t)=—e 7 +—e 7 (3.1)
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donde N es el nimero de fotones por término medio que hay en el instante
t, Ny es la fraccién de fotones que se emiten rdpidamente (fluorescencia)
con un tiempo de caida 7y y Ns es la fracciéon de fotones que se emiten de
forma lenta (fosforescencia) con una constante de tiempo 7.

El sistema sobre el que se estd trabajando utiliza cristales LSO (de
Oxiortosilicato de Lutecio) que poseen una tinica constante de tiempo!, de
47 ns y una resolucién en energia del 10 % [52].

Cuando un rayo gamma incide sobre el cristal, pueden darse los si-
guientes efectos [54]:

1. El rayo gamma interactia con el cristal mediante efecto Compton y,
tras ser desviado, sale del cristal. No toda la energia ha sido deposi-
tada, por lo que se tendra a la salida un pulso de menor amplitud.

2. El rayo gamma interactiia con el cristal mediante efecto fotoeléctrico.
Es absorbido totalmente. Este es el caso mas deseado. A la salida,
habra un pulso de la maxima amplitud, pues toda la energia ha sido
transmitida al cristal.

3. El rayo gamma interactiia dos o méas veces con el cristal con efecto
Compton y, tras esto, es absorbido completamente con la energia que
le queda mediante efecto fotoeléctrico. A la salida, se tiene un pulso
de la amplitud méxima, pues toda la energia ha sido transmitida al
cristal, pero la posicién donde se considera que el evento se ha pro-
ducido, dependiendo del método usado para obtenerla, puede verse
distorsionada, pues al final el resultado de la posiciéon vendra deter-
minado por los puntos donde interacciona y la energia que deja en
cada punto.

4. El rayo gamma interactiia con el cristal mediante efecto Compton dos
0 mas veces antes de salir del cristal. Se genera un pulso de amplitud
menor del maximo, pues no se ha depositado toda la energia del rayo

!'Realmente, se puede decir que existe una componente lenta con un tiempo de caida
de 50 minutos debida a un fenémeno denominado afterglow. Dado el tiempo de caida
tan elevado de dicha componente, su efecto podria afectar a variaciones de la linea base
en medidas largas [53]
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gamma. Y la posicién, como en el caso anterior, se distorsiona debido
a las multiples interacciones dentro del cristal.

5. El rayo gamma no llega a interactuar con el cristal. En este caso, el
rayo gamma atraviesa el cristal y, por tanto, no puede ser detectado.

3.3. Fotomultiplicadores sensibles a posiciéon

El fotomultiplicador es el encargado de transformar en cargas los foto-
nes generados en el cristal centellador. El principio bésico de funcionamien-
to es el efecto fotoeléctrico. Los fotones generados en el cristal centellador
impactan en el fotocatodo liberando electrones que son dirigidos y ace-
lerados con un campo eléctrico hasta el primer dinodo. Al aumentar la
energia cinética de los electrones dirigidos, estos liberardn més electrones
en el primer dinodo que vuelven a ser acelerados con un campo eléctri-
co hasta el siguiente dinodo repitiéndose el proceso. Este proceso puede
interpretarse como que la corriente de electrones es amplificada por cada
dinodo de fotomultiplicador que pasa. La corriente de electrones del tltimo
dinodo es dirigida al dnodo. El &nodo debe presentar una respuesta lineal
a su salida y debe adaptar la impedancia a la impedancia caracteristica de
dicha salida [50].

Asi pues, a la salida queda como:

N
Ng = Ny Hgi donde g¢; = k;V,* (3.2)
i=1

donde n; son los electrones incidentes en el primer dinodo, proporcional
al nimero de fotones que impactan en el fotocitodo, n, son el nimero de
electrones que hay en el anodo, g; es la ganancia de cada uno de los dinodos.
La ganancia de los dinodos depende de un factor de proporcionalidad k;
que depende del material del dinodo, del voltaje aplicado entre los dinodos
Vi v de un factor de potencia a que depende del material del dinodo.

El fotomultiplicador que lleva el sistema PET sobre el que se realizé el
presente estudio es un fotomultiplicador sensible a posiciéon, méas concre-
tamente, es el H8500 de Hamamatsu. Este fotomultiplicador en forma de
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panel plano posee una estructura multidinodo, denominada metal chan-
nel. Esta estructura posee una matriz de dnodos que permite detectar
la posicién de entrada de los fotones al fotomultiplicador. A estos foto-
multiplicadores se les denomina “Position Sensitive Photomultiplier Tube
(PSPMT)”, es decir, fotomultiplicadores sensibles a posicién.

El H8500 posee una matriz de 8x8 dnodos y una salida del dltimo
dinodo. La distribucién de carga que se tiene a la salida de cada anodo
depende del punto de impacto de los fotones en el fotocatodo. Asi pues,
los anodos més cercanos al punto de impacto sacardn mas carga que los
mas alejados. Se puede decir que la distribucién de la carga obtenida en
los d4nodos estd relacionada con la distribucién de luz que se tiene en el
fotocdtodo. Esta distribucién de carga se produce gracias a que los dinodos
de los PSPMT generan las avalanchas de electrones de forma local a la
posicién donde se ha generado el fotoelectrén. La senal del ultimo dinodo
es proporcional a la suma de todas las corrientes de los anodos. Esta senal
es util a la hora de detectar los eventos [55], de hecho, es la senal que
serd usada en el anélisis de los tiempos.

3.4. Front-end analégico

El front-end analdgico del sistema en el que se han llevado a cabo las
medidas estd dividido en 2 etapas, la etapa integrada y la etapa discreta.
La etapa integrada se encarga de reducir las 64 sefiales que proporciona el
PMT sin perder informacién. La etapa discreta se encarga de adaptar las
senales resultado del procesado analégico de la etapa integrada y adaptarla
a la electronica de adquisicion.

3.4.1. Front-end analégico - etapa integrada

Para la etapa integrada, el grupo de investigacion en el que se ha
desarrollado este trabajo ha propuesto dos aproximaciones distintas dan-
do lugar a dos circuitos integrados diferentes: PESIC [56], [57] y AMIC
[58],[59],[60]. Las dos tecnologias se encargan de reducir el ntmero de
senales analégicas de los 64 dnodos de corriente que proporciona el PMT.
Mediante PESIC, se reduce la informacion a 5 sefiales, de las cuales 4 son
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Figura 3.3: Divisor de carga usado para reducir el nimero de senales pro-
porcionadas por el PMT

usadas para la posicién y energia y 1 para la profundidad de interaccion.
Mediante AMIC, se obtiene la misma informacién que con PESIC con 4
seniales: una para energia, dos para la posicion y una udltima para la DOI.
En AMIC, se dispone de hasta un total de 8 senales que pueden propor-
cionar mas informacién sobre la distribucién de luz en el fotocdtodo del
PMT.

La filosoffa de PESIC y AMIC es totalmente diferente. PESIC esta ba-
sado en una aproximacién mas clasica del problema, en la que se integra un
divisor de carga. En AMIC, se dispone de una especie de filtro analégico
cuyos coeficientes son programables.

En PESIC, se integra un divisor resistivo como el representado en la
Fig. 3.3, descrito en estudios previos [61]. En el caso de PESIC, las re-
sistencias seleccionadas son de valores que permitan su integracién sin un
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Figura 3.4: Ejemplo de los coeficientes programables de AMIC para M0, M1, M2, M3 (Ec. 3.5). En
cada casilla se tiene el valor del coeficiente y el subindice del coeficiente que corresponde al valor de i
de la Ec. 3.5. Para ser mas visual han sido coloreadas la casillas del coeficiente en funcién de su valor.
A los valores méas bajos se les ha asignado colores més frios y los més altos colores mas calidos. A
partir de los valores obtenidos de M0, M1, M2, M3 se puede obtener de la Ec. 3.6 la energia, posicion
y DOI del evento detectado.
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uso excesivo de superficie de silicio. La red de resistencias tiene como en-
tradas las corrientes I; con ¢ = 1,...,64 que proporcionan los 64 dnodos
del PMT y genera a su salida cuatro sefiales A,B,C y D de corriente cuyo
valor depende de la distribucién de luz sobre el fotocatodo. PESIC posee
una etapa de entrada a la red resistiva, la red resistiva y la etapa de salida
que transforma las senales de corriente A, B, C y D en senales de tension.

A partir de las cuatro senales proporcionadas por PESIC, facilmente
se puede obtener la energia y la posicién del evento que ha interaccionado
con el detector.

La energia del rayo gamma detectado se obtiene de la carga de los
pulsos recibidos por A,B,C y D:

E=Chsg+Chpg+Chc+Chp (3.3)

donde C'hx es la carga del pulso X. La carga se obtiene integrando la senal
o mediante el maximo, ya que los pulsos recibidos tienen la peculiaridad
de que su carga es proporcional al maximo del pulso. La Energia del pulso
es una informacion que también estd relacionada con la carga de la senal
del dltimo dinodo del PMT.

El valor de la posicion se obtiene también a partir de la carga de los
pulsos recibidos, haciendo uso de la denominada légica de Anger [61]:

_ (Chp + Che) — (Cha + Chp)
Chy+Chpg + Che + Chp

_ (Cha+ Chp) — (Che + Chp)
Cha+ Chp + Che + Chp

(3.4)

donde la posicién viene determinada por las coordenadas obtenidas (X, Y).

AMIC hace una aproximacién totalmente diferente al problema de la
reduccién del nimero de sefiales proporcionadas por el PMT sin pérdida de
informacién. AMIC hace un procesado analdgico de las senales de entrada.
Posee hasta 8 bloques de procesado que generan 8 salidas para las 64
senales de los dnodos proporcionadas por el PMT. La estructura del ASIC
posee una etapa de entrada, los bloques de procesado y una etapa de salida.
AMIC proporciona las 8 salidas tanto en tensién como en corriente. Las
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salidas en corriente permiten la interconexién de varios ASIC en paralelo
para poder procesar senales de PMTs con mayor niimero de &nodos de
salida.

El bloque fundamental de procesado realiza la siguiente operacién sobre
las corrientes proporcionadas por los dnodos:

64
M; = ajli donde j=0...7. (3.5)
i=1
donde M; son cada una de las 8 salidas generadas por AMIC, I; es cada
una de las corrientes proporcionadas por los dnodos del PMT y a; son
coeficientes programables que permiten definir diferentes funciones de pro-
cesado sobre las entradas. Para los coeficientes programables, se usa un
bloque digital que permite variar su valor con una precisién de 8 bits, es
decir, hasta 256 valores por coeficiente de forma independiente.
Dependiendo de los coeficientes introducidos, se pueden obtener los
valores de energia, posicion e incluso DOI. En la Fig. 3.4, puede verse un
ejemplo de coeficientes que permiten calcular estos valores:

M.
E =M, DOI= ﬁ?’;
0 (3.6)
oMo M
My’ My

Cabe notar que de las 8 salidas disponibles de AMIC, solo cuatro de
ellas estan siendo utilizadas. Las cuatro restantes estan disponibles para
futuros usos.

3.4.2. Calculo de la DOI

Tanto PESIC como AMIC son front-ends analdgicos integrados que
permiten calcular la profundidad de interaccién. En ambos circuitos inte-
grados se calcula la profundidad de interaccién mediante la técnica desa-
rrollada por Ch. W. Lerche descrita en [42] y [43]. La idea se basa en
calcular el segundo momento de la distribuciéon de luz sobre el detector.
El valor al cuadrado del segundo momento estéd relacionado con el ancho
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de la distribucién de luz y, a su vez, el ancho de la distribucién de luz so-
bre el detector depende de la profundidad de interaccién del rayo gamma
con el centellador. Asi pues, cuando el rayo gamma interactiia dentro del
centellador pero lejos del fotodetector, la distribucién de luz obtenida es
mas ancha que cuando el rayo gamma interactua mas dentro del cristal
pero més cercano al fotodector. Teniendo la informacién de la DOI y con
la informacién en 2D del apartado anterior, se dispone de la informacién
en tres dimensiones del punto de interaccién entre el cristal centellador y
el rayo gamma generado tras la aniquilacién positrén-electrén.

PESIC lleva integrado un circuito que, a partir de ciertos valores de
corrientes de la red de resistencias, es capaz de obtener el segundo momento
de la distribucién de luz. De esta forma, se posee una nueva senal de la
cual se puede extraer la informacién de la DOI. De forma equivalente,
mediante la seleccién de un set adecuado de coeficientes de AMIC, se puede
obtener también la informacién del segundo momento de la senal y, por
tanto, informacién de la DOI. Una descripcién detallada de la forma de
implementar el método descrito se puede encontrar en los trabajos de V.
Herrero y Ch. W. Lerche [59, 62, 56, 57, 43, 60].

3.4.3. Front-end analdgico - etapa discreta

Tras la reduccién del niimero de senales realizada en el front-end analégi-
co integrado, estas senales deben ser adaptadas para poder tomar medidas
en el front-end digital. La etapa discreta del front-end analégico se encarga
de realizar esta tarea. En las senales que surgen de los ASIC, esta etapa
simplemente adapta el rango dindmico de las senales al rango dindmico del
ADC de entrada del sistema de adquisicién. En el caso del 1ltimo dinodo,
serd necesario realizar un conformado de la senal (shaping). El shaping se
encarga de modificar los tiempos de las pendientes de subida y caida de la
senal. En los sistemas PET convencionales, interesa hacer mas rapidas las
seniales. Para el sistema usado en el presente estudio, basado en adquisiciéon
freerunning sampling, el shaping permite ralentizar y adaptar la sefial del
iltimo dinodo a los tiempos de muestreo del ADC usado.

La senal de salida generada en el dltimo dinodo es una senal muy
rapida, con gran ancho de banda, es decir, con componentes de altas fre-
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Tabla 3.1: Caracteristicas més notables del OPA690

Ancho de banda (G=1) 500 MHz
Ancho de banda (G=10) 30 MHz
Slew Rate 1800 V/us

Ruido en tensién a la entrada 5.5 nV/vVHz
Ruido en corriente a la entrada 3.1 pA/VHz

Tensién de alimentacion +5V

cuencias. Se hace necesario en estos casos ralentizar la senal si se pretende
adquirir con ADCs cuya frecuencia de muestreo esté por debajo de dicho
ancho de banda. El teorema de Nyquist dice que una sefial continua puede
ser enteramente recuperable si su ancho de banda es menor que la mitad
de la frecuencia de muestreo [63, 64]. En caso de sefiales con mayor ancho
de banda, se producira el problema del aliasing. El teorema de Nyquist no
indica que una senal con un ancho de banda mayor no pueda ser recupe-
rada, sino que asegura que una senal con un ancho de banda menor puede
ser recuperada completamente. Si se dispone de informacién de la forma
de la senal adquirida, esta informacién podria utilizarse para recuperar la
senial aunque esta no cumpla el criterio de Nyquist [65, 66, 67, 68].

En esta etapa, se usan distintas configuraciones de circuitos con amplifi-
cadores operacionales. En este estudio, el amplificador usado es el OPA690
de Texas instruments [69]. Este amplificador posee un buen ancho de banda
(de esta forma, no es limitante a la hora de realizar ningin filtro), un buen
slew rate que permite tratar con senales con variaciones muy rapidas como
son los 1ltimos dinodos, es estable a ganancia unidad y posee un nivel de
ruido adecuado. En la tabla adjunta (tabla 3.1), se indican algunas de las
caracteristicas mas notables del amplificador.

Para las senales que vienen de PESIC, iinicamente es necesario adaptar
las ganancias. Para ello, se utiliza una etapa amplificadora mediante el uso
de un amplificador operacional en una configuraciéon no inversora tal como
se indica en la Fig. 3.5.



3.4- Front-end analégico 47

VddZ5V Rg=4990
Roff1=4990Q Rf=1kQ
Vee=-5V 100Q
U4 Rout=49.9Q
- Entrada al
Salida <« + DAQ
PESIC OPA690

Radp=1kQ

Etapa de interfaz entre las salidas
de PESIC y entradas al DAQ

Figura 3.5: Interfaz entre las salidas de PESIC y el sistema DAQ.

En esta etapa, Radp se encarga de adaptar la senal de salida de PESIC
al interfaz; Rg controla la ganancia de la senal. Esta ganancia permite
compensar variaciones de ganancia entre distintas salidas y adaptar las
salidas al rango dindmico del DAQ. Roffl se encarga de variar la tension
de offset presente a las salidas de PESIC, para poder aprovechar al maximo
el rango dindmico del ADC. Debido a que la entrada diferencial del ADC
estd desacoplada en alterna, el rango dindmico 1itil maximo de los ADCs
serd 11 bits. Las senales generadas en AMIC son, de forma equivalente,
adaptadas al DAQ.

Las senales generadas en los iltimos dinodos de los PMT son las senales
usadas para la deteccién de un nuevo evento. Son senales muy rapidas que
deben ser procesadas para poder ser adquiridas de forma adecuada por el
sistema DAQ. La etapa encargada de realizar esta tarea es el conformador
de onda (shaper). El shaper implementado en el sistema usado es de tipo
CR — RC? con cancelacién polo cero. Esto quiere decir que este bloque
estd compuesto por dos subetapas, la etapa CR y la etapa RC? [70]. La
primera subetapa de este procesado, etapa CR, se encarga de realizar un
filtro paso alto. De esta forma, se limita la minima frecuencia posible que el
filtro permite pasar y, por tanto, la minima pendiente de la senial posible.
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Etapa CR
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Figura 3.6: Primera etapa del conformado de onda del tltimo dinodo. Im-
plementa un filtro CR con cancelacién Polo-Cero

Etapa RC?
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OutCR OPA690

Cb=33pF
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Control de Offset y salida a DAQ

Figura 3.7: Etapa CR? desarrollada para el sistema PET usado junto con

la etapa de adaptacion al DAQ
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Se define el tiempo de pico de una senal como el tiempo que tarda una
senial en pasar de 0 a su maximo valor o, al contrario, pasar de su maximo
valor a cero. El tiempo de pico de la senal resultante tras el filtro paso alto
puede aproximarse como tpma; = 1/(4 * fcpa) donde f.p, es la frecuencia
de corte del filtro paso alto?. Esto evita que, al aplicarle un shaping, la
senal alargue su duracién mas de lo debido. Esto se hace necesario para
reducir la probabilidad de apilamiento de pulsos (pile-up).

La implementacion en el sistema usado de la etapa CR puede verse en
la Fig. 3.6. Los dos amplificadores independizan el filtro de primer orden
paso alto con la red de compensacién polo-cero cuyo conjunto forma la
etapa CR. Estos amplificadores forman parte cada uno de un amplificador
no inversor generado mediante amplificadores operacionales, que permiten
controlar la ganancia de los pulsos de entrada.

Tras la etapa CR, se ha limitado la minima pendiente de la senal.
Ahora, con la etapa RC?, se limitaré la méxima pendiente. Esta etapa se
lleva a cabo mediante un filtro paso bajo de segundo orden. El filtro paso
bajo viene determinado por su frecuencia de corte, la cual determina la
frecuencia maxima de la senal y, por tanto, su maxima pendiente. El tiempo
de pico de la sefial tras la etapa C'R? serd como minimo tpy,i, = 1/(4%* fepb),
donde fep es la frecuencia de corte del filtro paso bajo.

La implementacién practica en el sistema usado de la etapa CR? se
ha llevado a cabo mediante una célula Sallen Key como puede verse en la
Fig. 3.7 [71]. La respuesta del filtro paso bajo Sallen Key en el dominio de
Laplace queda como:

K
_ RlaRleaCb
Hpcz(s) = 52 +SRlbcb‘i’Rlacb‘i’RlaCa*KRlaCa + 1 ’ (3.7)
R1aR15CaCy R1aR15CaCy

donde K = 14 Ry3/Rgy3. Esta ecuacion puede expresarse de forma mas
compacta como:

2Esta aproximacién surge de considerar que en el comportamiento de un filtro paso
alto ideal la minima frecuencia que puede darse es la determinada por su frecuencia de
corte fepa. Considerando una sefial senoidal con una frecuencia fepa, €l tiempo que tarda
en pasar de 0 al méximo es un cuarto del periodo, tpmaz = 1/(4 * fepa)-
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Hpcz(s) = = +f§f+ 5 55
siendo: 1
we =21 fe = \/m (3.9)
y7 VR1.R1,CaCy
9= R1pCy + RlaC: T R1,Cy — KR1,C, (3.10)

donde f. es la frecuencia de corte del filtro a disenar y @ su factor de
calidad. El filtro desarrollado en el sistema es un filtro con una funcién
de transferencia de tipo Bessel paso bajo. La respuesta de tipo Bessel
proporciona un retraso de grupo constante de la senal, lo que implica una
respuesta en fase lineal y, por tanto, una menor distorsién de la senal
filtrada [72][73]. El disefio del filtro fue llevado a cabo mediante el uso de
un toolbox de Matlab para el diseno de filtros analdgicos [74]. La frecuencia
de corte seleccionada proporciona una o dos muestras en la pendiente de
subida de los pulsos incidentes para el ADC disponible. De esta forma, se
aseguraba la existencia de muestras en la pendiente de subida tutil para
reconstruir los pulsos.

En el apéndice B se ha introducido una explicacion tedrica de como
funciona el conformador CR — RC? de onda.

3.5. Sistema de Adquisicion

El sistema de adquisicion se encarga de digitalizar los canales gene-
rados en el front-end analégico, procesarlos para obtener la informacion
contenida en los pulsos generados tras la deteccién de un evento, detectar
los eventos validos y enviarlos al PC, que se encargara con la informacion
detectada de realizar la reconstrucciéon de la imagen de la distribucién de
radioisétopos.

El sistema de adquisicion desarrollado por el grupo de investigacion
es un sistema en el que todos los canales de adquisiciéon son iguales y
las senales adquiridas son procesadas de forma independiente. Que todos
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Figura 3.8: Esquema de conexion del sistema de adquisicién dentro del
sistema PET
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los canales de adquisicién sean iguales implica que el sistema no tiene
una electrénica de adquisicién dedicada y optimizada para el disparo y la
deteccion de tiempos. Por tanto, la diferenciacion en los canales usados
para estas tareas sera a nivel digital en el procesado llevado a cabo en los
dispositivos programables de que dispone la electrénica de adquisicion.

El sistema estd formado por 5 tarjetas conectadas entre si por un back-
plane propio. Cuatro de las tarjetas se encargan de adquirir y procesar las
senales de los detectores. A estas tarjetas se las denomina tarjetas de DAQ.
La quinta tarjeta se encarga de recoger la informacion de las tarjetas de
DAQ y de realizar el algoritmo de coincidencia y, por iltimo, de enviar la
informacién al PC encargado de realizar la reconstruccion. A esta tltima
tarjeta se le llama tarjeta de coincidencia.

Cada tarjeta posee como ntcleo principal de procesado un dispositivo
légico programable de tipo FPGA. La FPGA utilizada en las placas es
la XC5VLXS85T de la familia virtex 5 de Xilinx [75]. Las caracteristicas
mas notables de dicho dispositivo estan en la tabla 3.2. En un principio,
el sistema estd pensado para adquirir las senales de cuatro detectores por
tarjeta de adquisicion, de cada detector se pueden adquirir hasta 6 canales.
De esta forma, cada tarjeta permite adquirir hasta 24 canales. Consideran-
do las 4 tarjetas, el sistema permite un total de 16 detectores, por lo que
se pueden llegar a adquirir hasta 96 canales simultdneamente. En los sis-
temas basados en PESIC, los 6 canales de cada detector serén A,B,C,D,
dltimo dinodo y S para la DOI. En los sistemas basados en AMIC, se
dispondra como minimo de E, X, Y, iltimo dinodo y S para el DOI.

Como puede verse en la tabla 3.2, la FPGA XC5VLXS85T es un dis-
positivo suficientemente grande, con suficiente memoria y recursos para
poder realizar procesado de senal, trabajar con varios dominios de reloj e
implementar enlaces de alta velocidad.

La estructura de conexién del sistema de adquisicién dentro de la je-
rarquia del sistema PET puede verse en la Fig. 3.8. En (1), se muestra el
anillo de 16 detectores. En (2), se puede ver como las 6 sefales analégi-
cas de cada uno de los detectores se conectan a las tarjetas de DAQ del
sistema de adquisicién a través de conectores de RF de la famila SSMCX
de Molex. En (3), cada tarjeta DAQ adquiere las senales de hasta 4 cris-
tales con 12 bits de resolucién y una frecuencia de muestreo de 70MHz
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Tabla 3.2: Caracteristicas mas notables de la FPGA XC5VLXS85T de Xilinx

Ntumero de Flip flops 51840

Ntimero de LUTs (Look-up tables) de 6 entradas 51840

Numero de Slices 12960
Ntumero de Block RAMs /FIFOs 108

Total de Memoria disponible 3888 KB

Numero de GTPs (Transceiver serie de alta velocidad) 6
Numero de ISERDES(Entradas serializadores/deserializadores) 48
Numero de DCMs (Digital clock managers) 12

por canal. Esto hace que cada tarjeta de DAQ tenga una tasa de entrada
de 20.16 Gb/s de datos. Contando las 4 tarjetas, hay en total una tasa
de entrada al sistema DAQ de 80.64 Gb/s. Cada una de las tarjetas de
DAQ estd conectada mediante un backplane a la tarjeta de coincidencia
haciendo uso de conexiones punto a punto. Esto viene representado en la
Fig. 3.8 mediante las lineas que unen las tarjetas en (3) con las tarjetas
en (4). El enlace punto a punto tiene una velocidad de 0.5 Gb/s contando
cabeceras y bits de control. La velocidad efectiva de datos de estos enla-
ces es de 320 Mbps. Por otra parte, la tarjeta de coincidencia se encarga
de centralizar la informacion de las cuatro tarjetas de DAQ. Esta tarjeta
puede configurarse para realizar la coincidencia temporal de eventos de los
16 cristales y enviar solo los eventos validos al sistema de reconstruccion.
O puede configurarse en modo bypass. En este modo, toda la informacién
recibida de las tarjetas se envia al sistema de reconstruccién para poder
procesarla off-line. La informacién de la tarjeta de coincidencia se envia al
sistema de reconstruccién de imagen (5) a través de un enlace USB 2.0.
que ha proporcionado hasta 20 MB/s (160Mb/s) sostenidos efectivos de
datos en las pruebas realizadas con el sistema actual.

Por tanto, el primer nivel de la jerarquia del sistema de DAQ), el punto
(3) en la Fig. 3.8 (las tarjetas de DAQ), debe reducir la tasa efectiva
de 20 Gb/s a 320Mb/s. En el segundo nivel de la jerarquia del sistema
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de adquisicién (4), la tarjeta de coincidencia debe reducir 4z320Mb/s =
1280Mb/s a los 160 Mb/s del USB 2.0. [76].

El sistema de adquisicién posee dos modos de funcionamiento, el modo
test y el modo normal, que se corresponden a firmwares diferentes de la
FPGA.

El modo test sirve para validar los algoritmos de procesado incluidos
en la tarjeta de adquisiciéon. En este modo, el sistema estd pensado para
adquirir datos de Unicamente dos detectores enfrentados mediante el uso
de una tarjeta de adquisicion y una tarjeta de coincidencia. La tarjeta
de coincidencia en este modo se configura en modo “bypass”, en el cual,
como se indicaba anteriormente, todos los datos que envia la tarjeta de
adquisicién se envian al sistema de reconstruccién para poder ser post
procesados y, de esta forma, no se filtra la informacién enviada por la
tarjeta de adquisicién.

El modo normal estd pensado para trabajar con 16 detectores y con
altas tasas de radiacion. El diseno trata de enviar solo la informacion re-
levante de cada evento detectado, optimizando de esta forma los recursos
disponibles. En este modo, la tarjeta de coincidencia se encarga de bus-
car eventos en coincidencia de los 16 detectores y de enviar al sistema de
reconstruccion solo pares de eventos en coincidencia.

En esta tesis, se ha trabajado en modo test pues el objetivo era vali-
dar el comportamiento de los diferentes algoritmos de calculo de tiempos.
El modo normal no envia informacién de tiempos de cada evento al PC,
Unicamente envia la informacion 1til de eventos en coincidencia, es decir,
su energia, su posicién, su DOI y el identificador de los dos detectores. El
modo test envia toda la informacién de los eventos adquiridos: A, B, C, D,
DOI, ultimo dinodo, etiqueta de tiempos y detector, en el caso de PESIC;
o las salidas generadas por AMIC, dltimo dinodo, etiqueta de tiempos y
detector, en el caso de AMIC.

Debido a las altas tasas de eventos en no coincidencia existentes, para
reducir la informacion valida disponible en el PC en el modo test, la tarjeta
de DAQ posee una ventana de coincidencia gruesa que permite reducir las
tasas de eventos no coincidentes que son recibidos en el PC sin afectar
a los estudios de resolucion temporal de los eventos en coincidencia. El
ntumero de eventos no coincidentes implica una tasa de eventos en el PC de
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varios Mbits por segundo, lo que hace impracticable su procesado posterior.
Utilizar una ventana de coincidencia mucho mayor respecto a la resolucion
temporal medida reduce la tasa de eventos no coincidentes y, por tanto,
permite realizar posteriormente estudios temporales en el PC debido a
que la cantidad de eventos recibidos ya puede ser procesada en un tiempo
adecuado.

La tarjeta de adquisicién es la encargada de extraer la informacién de
los pulsos adquiridos. El firmware de la FPGA detecta los eventos recibidos
y extrae de las muestras del pulso la posicién de donde el rayo gamma ha
interactuado con el cristal (x, y, DOI), su energia y el tiempo de llegada del
evento al detector. Para cada informacion, existe un bloque de procesado
digital dentro de la FPGA que permite extraer el dato deseado. La mejora
de los bloques de procesado digital para extraer con mas precisién de las
muestras cada uno de estos parametros del pulso incidente repercute en
una mejora en la calidad de la imagen final. El presente trabajo propone
la mejora de la resolucién temporal del sistema PET mediante el uso de
determinados discriminadores temporales digitales, que se programaran en
la FPGA de las tarjetas de DAQ. Los discriminadores son los bloques
de procesado digital encargados de extraer el tiempo de llegada del pulso
muestreado detectado.

Con la intencién de que el lector pueda profundizar en el funciona-
miento del sistema de adquisiciéon se ha anadido en el apéndice C una
descripcién detallada de los bloques que conforman el sistema y de su fun-
cionalidad. De esta forma, el lector puede entender la forma exacta en la
que funciona el sistema de adquisicién usado en el presente estudio.

3.6. Aportaciones del capitulo

En el presente capitulo han sido descritos los distintos componentes
del sistema PET en el que se ha llevado a cabo el estudio junto con la
funcionalidad de cada uno de ellos. Tras su lectura, el lector comprende
como el sistema es capaz de obtener la informacién de los eventos gamma
detectados (energia, posicién donde han sido detectados e instante tempo-
ral de deteccién). De esta forma, queda definida la instrumentacién sobre
la cual se ha llevado a cabo la investigacion.
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Capitulo 4

Resolucion temporal en
sistemas PET

Resumen:

Tras haber introducido la técnica PET, junto con la estructura
de un tomografo y los parametros que describen la calidad de un sis-
tema PET, en el presente capitulo se comienza a desarrollar el tema
central de la tesis, la resoluciéon temporal en los sistemas PET. En
la primera parte del capitulo, se realiza un andlisis de los factores
que afectan a la resolucién temporal del sistema (cristales centella-
dores, fotomultiplicadores, electrénica). Se hace una descripcién de
los discriminadores de tiempo analégicos tradicionalmente usados y
se realiza un estado del arte de la situacién actual de los discrimina-
dores digitales. Por 1ltimo, se enmarca el presente trabajo dentro del
estado actual de la tematica.

4.1. Introduccion

4.1.1. Definicién

Se va a considerar la resolucion temporal de tomégrafo PET como la
maxima precision con la que se puede medir la diferencia de los tiempos
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Figura 4.1: Esquema de un sistema genérico para medir tiempos de rayos gamma en coincidencia
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de llegada de los dos fotones en coincidencia generados tras una aniqui-
lacién positrén-electrén [2]. La forma comin de medirlo es mediante dos
detectores enfrentados y una fuente puntual que emita positrones que, al
aniquilarse cada uno de ellos con un electrén, generen pares de fotones en
coincidencia temporal. El espectro (histograma) de la diferencia de tiempos
de llegada de un elevado nimero de pares de eventos en coincidencia deter-
mina un pico de coincidencia cuyo ancho a mitad de maximo (FWHM) es
la resolucién temporal del sistema [7]. Cuanto mayor es el niimero de pares
de eventos analizados, menor es el efecto de ruido estadistico. El ancho del
pico medido viene determinado por los errores acumulados introducidos
por cada uno de los componentes del sistema de medida de tiempos de
llegada.

En la Fig. 4.1 se representa un esquema tipico para medir tiempos. Se
pueden observar las distintas partes que componen el sistema:

» Detectores: Se encargan de transformar los rayos gamma en senales
eléctricas.

» Bloques de extraccion de tiempos: Son los bloques encargados de
extraer el tiempo de llegada de los pulsos eléctricos generados en los
detectores.

= Evaluacién de la coincidencia: Es el bloque que se encarga, a partir de
la informacién temporal, de evaluar la existencia o no de coincidencia
temporal.

En la Fig. 4.1, puede observarse la posicion de la fuente respecto a
los dos detectores enfrentados. Tras la aniquilacion, se generan dos rayos
gamma. Cada rayo gamma tarda un tiempo (£ y t2) en alcanzar cada uno
de los detectores. Este tiempo se denomina tiempo de vuelo de los rayos
gamma. El tiempo de vuelo considerando que las particulas se mueven a
la velocidad de la luz es:

ti = :Ei/c (41)

donde z; es la distancia recorrida por el rayo gamma i, ¢ es la velocidad
de la luz y t; es el tiempo de vuelo de la particula i. El detector genera la
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senal eléctrica de la cual se extraerd la informacion temporal en el bloque
de extraccion de tiempos. Como se verd, este bloque de tiempos puede
ser analdgico o digital. A la salida de este bloque, se posee la informacién
medida del tiempo de llegada del pulso. Los valores tiedido V t2medidos
debido a la resolucién temporal de las distintas partes del sistema, difieren
de la informacién real t; + tg y t2 + %o, siendo tg el instante cuando se
produjo la aniquilaciéon. Se puede decir que timedido = t1 + to + 041 ¥
tomedido = to + to + o042, siendo oy; el error introducido en la medida de
tiempo por la rama de medida de tiempo i formada por el detector i, el
front-end i y el bloque i de extraccion de tiempos. El bloque de evaluacién
de coincidencia se encarga de medir la diferencia de tiempos:

tdif = timedido — 12medido (42)

Este bloque se encarga de evaluar si la t4;; estd dentro de un rango
de valores denominado ventana de coincidencia. Para evaluar la resolucién
temporal de un sistema de medida de tiempos se toma un nimero elevado
K de eventos en coincidencia generados con una fuente puntual. De cada
par k de eventos, se mide su tg;r(k). Interesa una K elevada para reducir
las fluctuaciones estadisticas. Si se hace un histograma de los K t4 (k)
medidos se obtiene una grafica como la representada en la Fig. 4.1. La
distribucién obtenida se ajusta bien a una gaussiana. El ancho a mitad de
maximo de la gaussiana es la resolucién temporal del sistema que es direc-
tamente proporcional a la desviacién estandar de la distribucién gaussiana.
La media (tg4;¢) esta relacionada con la posicién de la fuente entre los dos
detectores, idealmente:

tdif media = U1 — 2. (43)

La ventana de coincidencia ATy permite definir el rango de valores en
el que se considera que dos eventos son simultaneos y, por tanto, que estan
en coincidencia. Se suele seleccionar en funcién de la resolucién temporal
y, normalmente, se toma el doble de la resolucién temporal del sistema [2].
De esta forma, se alcanza una gran eficiencia en la deteccion de eventos en
coincidencia validos.
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4.1.2. Efectos de la mejora de la resolucién temporal en los
sistemas PET

La mejora de la resolucion temporal afecta directamente a la mejora
de la relacién senal a ruido del sistema y, siempre que el cristal centella-
dor lo permita, mejora la tasa méxima de eventos que el sistema puede
procesar [47, 2]. Esto viene generado por la reduccién de la tasa de even-
tos aleatorios y, para resoluciones temporales muy buenas, por las técnicas
de reconstruccién de la imagen. Como puede observarse en la Fig. 2.3 del
capitulo 2, cuando dos eventos que vienen de aniquilaciones diferentes caen
dentro de la ventana de coincidencia, se consideran vélidos. Estos eventos
son generados en aniquilaciones diferentes y, por tanto, la diferencia de
tiempo de ambos eventos coincidentes dependera de la diferencia del tiem-
po de vuelo de cada uno de los rayos gamma y del momento en el que se
produjo cada una de las aniquilaciones:

t1 = tv1 +to1 (4.4)
t2 = ty2 + to2 (4.5)
taip =11 — b2 = (tv1 — tv2) + (for — to2) (4.6)

donde t; es el tiempo de llegada del evento i, ty; es el tiempo donde se
originé la aniquilacién que genero el evento i, ¢,; es el tiempo de vuelo desde
que se generé el evento i hasta que es detectado y t4;¢ es la diferencia de
tiempos medida. Lo primero que se puede observar es que si se dispone de
una resolucion temporal Atpyw s v se selecciona una ventana ATy = 2 -
Atpw M, se considera que todos los eventos aleatorios que tengan ¢4 5 por
debajo de dicha ventana estan en coincidencia y, por tanto, introduciran
ruido a la sefial. Como la mejor forma de expresar la relacién senal a
ruido en PET es mediante el parametro NEC, lo que antes se ha explicado
conceptualmente, ahora se va a relacionar con la NEC. La tasa de eventos
aleatorios para dos detectores enfrentados se puede aproximar como [2, 45,
40]:

RLQ =2-Ri-Ry - ATy (4.7)
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donde R;; es la tasa de eventos aleatorios entre los detectores i,j, R, es
la tasa de eventos simples para el detector p y ATy es la ventana de
coincidencia. En este caso, solo se considera un detector enfrentado a otro.
Si se tuvieran en cuenta todas las parejas de detectores enfrentados el
resultado serfa [2]:

R=> R (4.8)

siendo i, j los posibles detectores [2] y R la tasa de eventos aleatorios del
sistema PET. La conclusion a la que se llega es que la tasa de eventos
aleatorios es proporcional a la ventana de coincidencia, ATy, luego redu-
ciendo la ventana de coincidencia se estd reduciendo R y, por tanto, viendo
la expresién de la NEC (Ec. 2.10 del capitulo 2), se incrementa su valor y
mejora la relacién senial a ruido de la imagen reconstruida.

La ventana de coincidencia no puede ser reducida al tamano que se
desee. Existe un limite fisico que es el tamano del FOV del detector.
Asi pues, considerando la Ec. 4.3 y la Ec. 4.1, se puede expresar la di-
ferencia de tiempos en funcién de la posicién de la fuente:

vy wy m—(D-x1) 211D

td-:———:
if C & C C

(4.9)

siendo D el didmetro del FOV del tomégrafo y z; la distancia entre el
detector 1 y la fuente (Fig. 4.1). Los valores extremos se dan para z; =0y
x1 = D. En estos casos, se tiene |tgif maz| = D/c. Si no se quieren perder
eventos que estén dentro de este rango de valores, se tendra que seleccionar
una ventana de coincidencia de como minimo ATy = D/c¢, aunque se
tenga una resolucién temporal que permita una ventana de coincidencia
de un tamano menor. Si se dispone de un anillo de 80 cm, como minimo
se necesitard una ventana de coincidencia de 2.67 ns. Si se reduce esta
ventana, se perderan los eventos que estdn cercanos a los extremos del
anillo.

El segundo efecto a considerar por la reduccién de R es el incremento
de la tasa maxima de eventos que puede admitir el sistema. Debido al in-
cremento del nimero de eventos aleatorios descartados y que, por tanto, no
son procesados por el sistema, se dejan libres ciertos recursos del sistema
que pueden ser dedicados al procesado de un nimero mayor de eventos
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validos en coincidencia. Dependiendo de la arquitectura del sistema la me-
jora serd mas o menos notable. En la arquitectura utilizada, reducir el
numero de eventos aleatorios afecta en la mejora de la proporcion de even-
tos validos en coincidencia que se envian al sistema de reconstruccién. De
esta manera, se aprovecha mejor el ancho de banda del enlace entre el sis-
tema de adquisicién y el sistema de reconstrucciéon con eventos validos en
coincidencia.

En [2], se describe como varfa la NEC ante ambos efectos. Se observa
que el efecto inmediato para todas las tasas de eventos es el incremento del
valor de la NEC debido a la reduccién de la ventana de coincidencia. El
segundo efecto, la mejora de la tasa, se observa en el desplazamiento del
valor éptimo de la NEC, permitiendo alcanzar dicho valor con una mayor
tasa de eventos, mejorando de esta forma la sensibilidad del sistema.

4.1.3. “Time of Flight” PET

La mejora de la resolucion temporal por debajo de la ventana de coin-
cidencia seleccionada implica una reduccion del ruido en las imégenes re-
construidas [47]. Ahora se analizard cémo la resolucién temporal puede
afectar a la mejora de la relaciéon senal a ruido de las imagenes obteni-
das. La ecuacién 4.9 relaciona la posicién entre los dos detectores donde se
encuentra el punto en el que se produjo la aniquilacién respecto a la dife-
rencia de tiempos medida. Seguidamente se va a despejar de la ecuacion la
posicién z1 y a colocarla en funcién de la diferencia de tiemmpos medida

tdz‘f-

taif-c D
= — 4.10
5 T3 (4.10)

Se considera que el sistema tiene un error debido a la resoluciéon tem-
poral o; y se introduce ese error en la medida de ¢4 + 0. Se va a observar
como se propaga el error afectando a la precisién con la que se puede me-
dir x1, introduciendo un error en la posicién o,. Considerando la teoria de
propagacion de errores se tiene que:

> (dm (4.11)
g, = 5tdif0't .

Z1
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De la Ec. 4.10 y la Ec. 4.11 se observa que,

ot C
2

Oy = (4.12)

Esta es una de las ecuaciones tipicas de la literatura de TOF PET
(“Time of flight” PET) [2, 77, 45, 40, 78, 79, 80], ya que relaciona la re-
solucién temporal del sistema con el error con el que se puede determinar
la posicién donde se originé la aniquilacion positron-electron. Idealmente,
si el error en la medida de tiempos fuera nulo, con la diferencia de tiem-
pos se podria determinar perfectamente la posicién donde se produjo la
aniquilacién y, por tanto, no haria falta usar algoritmos de reconstruccién.
Este objetivo todavia no se ha alcanzado en la actualidad. Si se quisiera
tener una resoluciéon de 1 mm, aplicando la Ec. 4.12, se necesitaria una
resolucion temporal de 6.7 ps y este limite es un limite hoy no alcanzado
en PET para humanos, que en la actualidad se encuentra alrededor de
500ps [81, 82]. El hecho de utilizar la informacién del tiempo de vuelo para
poder mejorar la calidad de la imagen reconstruida se conoce usualmente
como “Time of Flight” PET o TOF PET. Aunque no es posible alcanzar
resoluciones por debajo del centimetro con la resolucién temporal actual,
el hecho de disponer de una resolucién temporal de 500ps se traslada a
una incertidumbre de 7.5 cm. Esto, en un anillo de 30cm, hace que la in-
formacién 1til aportada por una LOR sea 1/4 del tamano de la LOR, por
lo que las zonas que no ofrecen informaciéon a la hora de realizar la re-
construccién pueden ser eliminadas. De forma conceptual, el algoritmo de
reconstruccién sin informacién de TOF considera el efecto de toda la LOR,
haya o no actividad, introduciendo fluctuaciones estadisticas en la imagen
debido a las fluctuaciones estadisticas de la zonas de no actividad. En el
caso de acotar la LOR en funcién de la resolucién temporal/espacial, la
imagen reconstruida solo viene afectada por las fluctuaciones estadisticas
de las zonas alrededor de la distribucién de positrones y, por tanto, hay
una mejora en la relacién senial a ruido de la imagen final [2, 45].

El ratio de mejora de la relacién senal a ruido por el uso de la in-
formacién del tiempo de vuelo con respecto a los PET tradicionales que
no hacen uso de dicha informacion, viene estimada de forma genérica por
[40, 78, 45, 83]:
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SNRTOF PET ~ \/Dcuerpo _ \/2Dcuerpo (4 13)

SNRsIN TOF PET Oz c-oy

siendo Deyerpo €l didmetro del cuerpo examinado en el tomégrafo, SNRror per
la relacién senal a ruido de un tomégrafo PET con correccién de tiempo de
vuelo y SNRgrn Tor prr la relacion senal a ruido de un tomégrafo PET
tradicional. Lo primero que se extrae de esta expresién es que la mejora en
la calidad de la imagen se produce cuando se mejora la resoluciéon tempo-
ral o cuando el tamano del cuerpo a examinar es grande. Estas son unas
de las ventajas mas evidentes del TOF PET frente al PET tradicional, ya
que el PET tradicional es menos efectivo en pacientes grandes debido al
incremento de la tasa de eventos que sufren dispersién, los que se atentian
y los aleatorios. Asi pues, en una persona con una Deyerpo = 35c¢m, con
una resolucién temporal de 1 ns, implica una mejora en la relaciéon senal
a ruido de 1.5. Estos beneficios pueden constatarse en distintos trabajos
como [49, 47].

A modo de resumen de cémo la resolucién temporal afecta a la reso-
lucién final del tomdégrafo, se va a introducir la tabla 4.1 extraida de [2],
donde se relaciona la resolucién temporal alcanzada por un PET con la
mejora obtenida gracias a esta respecto a un PET que no usa esta in-
formacién para la reconstrucciéon. El PET comparado sin TOF tomado
como referencia posee un FOV de 35cm de didmetro y una ATy de 12ns
y estd basado en detectores BGO (basados en centelladores de germanato
de bismuto). Como puede observarse en la tabla, la resolucién temporal
mejora la eficiencia del sistema y esto repercute en una mayor claridad en
la imagen de la lesién examinada y en una reduccién de la dosis radiactiva
recibida por el paciente o, en contrapartida, una reduccién en el tiempo
del escaneo [79].

4.2. Factores que afectan a la resolucion temporal

La resolucién temporal en coincidencia de un sistema PET formado
por dos detectores enfrentados depende de la resolucion temporal de cada
una de las ramas del sistema usada para extraer el tiempo. Considerando
ambas ramas independientes, se observa que:
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Tabla 4.1: Tabla resumen de los efectos de la mejora en la resolucién temporal [2]

Resolucion :
Mejora
Temporal
Una reduccién en un factor de 1.5 a 2 en la tasa de eventos aleatorios.
2.3 a3 ns FWHM Un incremento en el NEC en un factor de 1.4 a 1.6
1.5 ns FWHM Las mejoras anteriores mas una reduccion en la varianza del ruido de la imagen reconstruida por un factor de 1.5
Las mejoras anteriores mas una reduccion en la varianza por un factor de 2.3
1.0 ns FWHM - . . . .
. Una reduccion en la distorsion de la imagen fuera de los ejes
0.5 ns FWHM Las mejoras anteriores mas una reduccion en la varianza por un factor de 5




4.2- Factores resolucion 67

Oteoin = Jfl + 032 =2 0y (4.14)

donde ¢coin €8 la resolucién temporal en coincidencia de ambos detectores
y oy es la resolucion temporal de la rama i de extracciéon de tiempo de
llegada del evento. Considerando que ambos detectores son iguales, se ve
que la resolucién temporal del sistema es directamente proporcional a la
resolucion temporal de una de sus ramas o;. La resolucion temporal de una
de las ramas dependera de los componentes que la conforman:

» La resolucién temporal del cristal centellador o:x7Ar,.
= La resolucién temporal del fotomultiplicador o¢psr.

= La resolucién temporal del bloque de la electrénica encargado de la
extraccion de tiempos ogrLE.

Considerando que el error introducido por cada uno de los componentes es
independiente, se obtiene que:

ot = \/UtQXTAL +0pur + 0iELE (4.15)

En su tesis doctoral, Powolny [84] hace una aproximacién similar al
problema pero, en vez de usar fotomultiplicadores, se vale de fotodiodos
por avalancha (APD, “ Avalanche photodiode ” ). En el caso del estudio de
Powolny, el anélisis del ruido introducido por el fotodectores de tipo APD
difiere del que posteriormente se llevara a cabo en el presente trabajo pa-
ra fotodetectores de tipo PMT, debido a su diferente naturaleza y modo
de funcionamiento. Cabe destacar el trabajo llevado a cabo por Moses y
Ullisch [85], donde presentan un estudio que analiza los factores que limi-
tan la resoluciéon temporal de un PET comercial. Para ello, se basan en un
banco de pruebas ideal como referencia y lo comparan con el resultado de
un sistema real. El objeto es ver cual es la resolucién temporal alcanzable
con un sistema basado en un cristal centellador LSO + un fotomultiplica-
dor + electrénica de extraccién de tiempos. Una de las conclusiones mas
interesantes a las que llegan es que el uso de una electrénica no adecuada
hace que ésta sea la fuente de error mas importante. La resolucion tem-
poral en coincidencia obtenida en el sistema real era de entre 3.3 y 4.7
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ns FWHM, mientras que el limite alcanzable lo fijan alrededor de 500ps.
Moszyski et al. [86] hacen un estudio de la resolucién temporal alcanzable
con ciertos centelladores y, en un apartado, hacen una descripcion de los
factores que afectan a dicha resolucién basandose en la teorfa de Hyman
de la resolucién temporal en centelladores [87].

La intencién en las préximas secciones es ver las causas de error de los
distintos componentes que conforman el sistema.

4.2.1. Resolucion temporal del cristal centellador o;x74r,

Los cambios en la resolucién temporal debidos al efecto del centellador
han sido estudiados en distintos trabajos [84, 88, 89, 90, 91, 92, 81], debido
a que, si se considera un sistema ideal donde el PMT y la electronica no
introducen ningun error, la estadistica del centelleo limita la resolucion
temporal alcanzable.

La resolucién temporal del cristal, oy x7 a1, depende de:

— 2 2
OtXTAL = \/UtESTA(Tsubidm Tcaida) +0iprOP (416)

donde oyggTa es la variacién estadistica en la produccién de fotones del
centellador, que depende del tiempo de subida de la emisién de fotones del
centellador Tgypide v del tiempo de caida de emisién de luz 7eqida, ¥ 0tPROP
es la incertidumbre introducida por el tiempo de propagaciéon dentro del
cristal.

Cuando el rayo gamma interacciona con el cristal, la emisién de fotones
debida al centelleo no es inmediata. La variacion en el inicio de la emisién
de fotones de luz en un cristal introduce un factor mas de incertidumbre.
Esta incertidumbre en un cristal LSO puede ser de alrededor de 10ps [84],
pero es un factor a considerar en los modelos de emisién de fotones de
centelleo de los cristales usados.

La resolucion temporal estadistica alcanzable por un fotodetector se
denomina la resolucién intrinseca del fotodetector [93] y esté relacionada
con la resolucién temporal de los primeros fotones emitidos. Para ello,
se tiene que definir la probabilidad de que el foton @ sea emitido entre el
intervalo temporal ¢ y t+dt. Esta probabilidad viene definida por el tiempo
de caida del cristal centellador 7,444, €l tiempo de subida del centellador
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Tsubida y €l nimero de fotones emitidos en el centelleo R. El nimero de
fotones emitidos (R) estd directamente relacionado con la energia del rayo
gamma absorbido que provoca el centelleo. La probabilidad de que se hayan
emitido N fotones en un tiempo t viene determinada por la distribucién de
Poisson [93, 84, 94]:

N!

donde f(t) es el nimero medio de fotones esperado entre el instante 0 y
t. Como se quiere saber la probabilidad de que entre el instante t y t-+dt
haya llegado el foton nimero Q, se obtiene que:

P(t,N) = f(t)N - (4.17)

P(t,Q/R)=P,-P,- P, (4.18)

siendo R el numero de total de fotones que habrdn llegado en t = oo, P,
la probabilidad de que @ — 1 fotones hayan llegado entre t =0 y ¢, P, la
probabilidad de que el foton Q llegue entre los instantes t y t + dt y P, es
la probabilidad de que lleguen R-Q fotones entre t+dt y ¢ = co. Operando,
queda [94, 95]:

P(t,Q/R) =

R\(F(t))9!
(Q@-DI(R-Q)

siendo F'(t) el valor medio de fotones esperado normalizado respecto a R,
F(t) = f(t)/R. Con esta expresion, y conociendo el valor del nimero medio
de fotones esperado entre el instante 0 y ¢ (f(¢)), se puede determinar la
desviacién estandar temporal de la llegada del foton Q. La mejor desviacion
estandar obtenida es considerada el limite inferior de oigs74.
Clasicamente, la funcién f(t) no consideraba el tiempo de subida del
centellador Tgypidq v, en muchos trabajos [96, 94, 84], viene expresada como:

F'(t)(1 — (1))t (4.19)

f(t) = R(1 — ¢ Faran) (4.20)

En los nuevos modelos estadisticos, tiende a introducirse el tiempo de
subida Tgupida [88, 93], pues esta incertidumbre comienza a ser importante
en TOF PET. Shao et al., en [93], proponen el siguiente modelo para f(t):



70 CAPITULO 4- TIEMPOS PET

T, o T . ) T, . ¢t/ Tsubida"caida
f(t) - R <1 _ subida cazdae t/Teaida + subwlae /Tsubida+Tcaida> (4'21)

Teaida Teaida

Una de las cosas buenas de la expresién anterior es que, si se considera
un tiempo de subida Tsupigq = 0, la expresion f(t) obtenida es la clédsica.

Introduciendo la expresién f(t) normalizada respecto a R (Ec. 4.21 o
Ec. 4.20) en la ecuacién que define la probabilidad de que se emita el fotén
Q en el tiempo t+dt (Ec. 4.18), se obtiene la incertidumbre temporal en
la emision del fotén Q. La minima desviacién estandar para un centellador
y un rayo gamma de 511keV determina el limite temporal fisicamente
alcanzable para un determinado cristal. Considerando la expresiéon maés
comun de la literatura, la clasica, la probabilidad de que se emita el fotén
Q en funcién del tiempo queda:

RI(1 — et/Teaias) .
P — (R—Q+1)t/Teqida 4.92

En [94], dan una expresién para el calculo de la desviacién estdndar
de la probabilidad de emisién de cada uno de los fotones en funcién de Q.
Esto determina la resolucion temporal minima alcanzable por el cristal:

Q 2

caida (4'23)

UtESTA(Q) = m

k=1
Dadas estas ecuaciones, se puede pasar al calculo del error en la deter-
minacién del tiempo. Pero atin hay que tener en cuenta si se considera el
error de los fotones emitidos por el cristal o el error introducido por los
fotoelectrones emitidos en el fotociatodo del PMT. La resoluciéon tempo-
ral alcanzable dista mucho en ambos casos. Esto afecta principalmente a
R, el nimero de fotones emitidos para el caso de emisién de fotones del
centelleo Ry o el nimero de fotoelectrones emitidos cuando se considera el
fotocatodo Ry.. En todo caso, ambos valores estdn relacionados por medio
de la eficiencia cudntica del fotocatodo 7.
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Rye = nRy; (4.24)

En las figuras 4.2, se pueden observar los resultados tipicos para el
cristal LSO tomando valores medios de los resultados del articulo [97],
considerando un rayo gamma de 511keV, Ry ~ 14530, Ry, ~ 2900 (n =
20%) ¥ Teaida =~ 43,4ns. Se pueden encontrar expresiones més desarrolladas
en los trabajos antes indicados, pero los resultados obtenidos son muy
apropiados para obtener una aproximacién del error introducido por la
estadistica de emisién de los fotones.

La conclusion mas interesante que se saca de las graficas es que extraer
el tiempo de los primeros fotones genera un menor error en la resolucion
temporal. Esto implica que es mejor extraer el tiempo al inicio del pulso.
El problema ahora se tendra con la incertidumbre introducida por el ruido
del sistema que enmascara estos primeros fotones y crea una incertidumbre
temporal, teniendo que detectar el inicio del pulso cuando ya han llegado
algunos fotones.

Otro de los resultados mas interesantes es el efecto del fotocatodo en
la resolucién temporal. El fotocdtodo tiene una eficiencia cudntica que se
traduce en un valor de R menor que dentro del cristal. Esto implica un
empeoramiento de la resolucién temporal.

Otra de las consecuencias vendra mas adelante cuando se vea el efecto
de la respuesta temporal del fotodetector, en el presente estudio el PMT.
Como se verd, existen metodologias de extraccién de tiempos que utilizan
el maximo de la senal para obtener la etiqueta temporal. En caso de que la
respuesta al fotodector sea de baja frecuencia comparada con el tiempo de
emision entre fotoelectrones, el maximo de la senal se dara cuando se haya
producido un elevado numero de fotoelectrones y, por tanto, la maxima
resolucién temporal que podra obtenerse en ese caso estara limitada por
la estadistica de emisién del nimero de fotones cuando la senal alcanza
el maximo. Asi pues, si se considera la gréfica de la desviacién estdandar
para el caso de los fotoelectrones, se observa que la minima resolucion
temporal que se da para Q=1 es de o;gsT4 = 15ps, pero si se toma por
ejemplo el valor de Q=1000 la resoluciéon temporal se ha deteriorado hasta
otpsTA ~ 580ps.
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Figura 4.3: Esquema que muestra el efecto de la indeterminacién de los
fotones debidos al tiempo de propagacion dentro del cristal.

La resolucién temporal también depende del tamafio del cristal cente-
llador y del acabado de sus lados. Todos estos factores estan incluidos en
la Ec. 4.16, en el termino o;prop. Estos factores han sido estudiados en
diversos trabajos [84, 91, 90, 89, 88|.

El tiempo de propagacién dentro del cristal de los fotones generados
viene dado por la ecuacion:

(L - x) * Neentellador
t = 4.25
prop cos(f)c ( )

donde L es la longitud del cristal, x es la posicién donde el rayo gamma
es absorbido y donde se generan los fotones, ncepteiiador €S €l indice de
refraccion del centellador que para LSO a la longitud de onda de trabajo
es Neentellador = 1,85 [84], 0 es el dangulo de emisién de uno de los fotones
respecto al eje longitudinal del cristal y ¢ es la velocidad de la luz en el
vacio. En la Fig. 4.3, hay un esquema del proceso donde pueden verse
algunos de estos parametros.

Los fotones emitidos en £ = L poseen un tiempo de propagacion 0
y determinan, por tanto, el minimo tiempo de propagacién. El maximo
tiempo de propagacion depende de la posicién de la fuente, del indice de
refraccion de la grasa Optica que acopla el cristal con el fotodetector, del
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acabado del cristal y de su tamano L x [. El indice de refraccion de la
grasa éptica ngrqsq limita el dngulo de corte Ocorte, dngulo de emisién de
los fotones por debajo del cual los fotones emitidos consiguen alcanzar el
fotodetector. Esto viene expresado de la siguiente forma:

Ocorte = arcsin(m) (4.26)
Ncentellador

Considerando que el valor del indice de refraccién de la grasa éptica
es Ngrasa = 1,4 [84], se tiene que el dngulo de corte entre la grasa y el
cristal es O.orte = 49,1°. Si se consideran las paredes del cristal pintadas de
negro y que la absorcién es total (el caso ideal sin reflexiones en los lados
del cristal), el maximo tiempo de propagacién vendrd determinado por la
geometria del cristal y el angulo de corte. Considerando una absorcién en
uno de los vértices del cristal a una distancia L del fotomultiplicador y
considerando las dimensiones del cristal L x [1 X [, la distancia maxima

recorrida por el fotén es:

Limaz = £/ 13 + 13 + L? (4.27)

Y el angulo de emisién 6,4, se obtiene de:

L

Lmax

) (4.28)

Omas = arc cos(

El menor de los angulos O.orte v @mar determina la maxima distancia
recorrida y, por tanto, el tiempo de propagacién dentro del cristal. Consi-
derando las dimensiones del cristal 10 x 42 x 42 mm?, se tiene un angulo
de 0,4 = 80°. Por tanto, la maxima distancia recorrida en este caso viene
limitada por Ocorte, pues los rayos con 6,,,, son reflejados. Para el caso en
el que Ocorte predomina, se observa que la longitud maxima es:

Linaz = Lcos(Ocorte) (4.29)

y el tiempo de propagacién maximo:

Linazx * Neentellador (4.30)

tprop maz =
prop c
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En el presente estudio, el tiempo de propagacion maximo es tprop maz =
40ps, lo que implica una diferencia de tiempos de hasta 40 ps considerando
la no existencia de reflexiones en las caras que no estan en contacto con el
fotodetector. Siguiendo el razonamiento llevado a cabo en [84], este tiempo
es la variacion temporal maxima, que corresponde al ancho de méximo de la
gaussiana. Se puede decir que tprop maz = 6-0rprOP. Esto implica que, en el
presente estudio, el error debido a la propagacién es del orden de o;prop =
6,7ps, que se puede considerar despreciable. Por tanto, la limitacién en
cristales continuos de un determinado volumen viene determinada por lo
ya explicado en este apartado, el efecto de la refraccién al pasar de un
medio a otro.

Observando los pardmetros que afectan a la resolucién temporal dentro
del cristal, se puede decir que las caracteristicas ideales del cristal para
tiempos son [88, 92]:

» Una elevada tasa de fotones generados por energia incidente. Este
factor afecta a orpsra. otpsTA tambien se vera afectado por la efi-
ciencia cudntica del fotocitodo del PMT. Considerando un PMT con
una determinada eficiencia cudntica interesa un centellador con una
tasa de fotones por energia incidente lo més elevada posible.

» Una dimensiones menores del cristal, que reducen la dispersién tem-
poral debido a la propagacién de los fotones dentro del cristal.

s Tiempos cortos de caida y subida de la emision de luz de centelleo,
que mejoran la maxima resolucién alcanzable.

4.2.2. Resolucion temporal del fotomultiplicador o;pyr

El efecto del fotomultiplicador en la resoluciéon temporal del sistema
viene determinado sobre todo por la variacion del tiempo de transito
orpmT = 0. Se pueden considerar los fotoelectrones a la entrada del PMT
como deltas que entran a un sistema que posee una respuesta impulsional
a la que se llamara respuesta a un fotoelectrén (SER, del inglés “Single
Electron Response”). La SER dependera entre otras cosas de la ganancia
del PMT, del tiempo de transito, de las variaciones estadisticas de ambos
parametros y del tiempo de subida.
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Figura 4.4: SER tipica de un fotomultiplicador donde puede observarse el
tiempo de transito y el error del tiempo de transito oy, el cual determina
el ancho de la SER y es proporcional al FWHM

El tiempo de transito de un PMT es el tiempo medio que tarda en
alcanzar el maximo la corriente a la salida del PMT generada tras la emi-
sién de un fotoelectrén en el fotocatodo, en otras palabras, el tiempo de
transito de las cargas desde el fotocatodo al dnodo [98]. Una SER tipica
puede verse en la Fig. 4.4.

Las causas de las variaciones en el tiempo de transito vienen descritas
en distintos trabajos [99, 98, 100] y pueden resumirse como:

» Diferencia de tiempos en la emision de cada uno de los electrones
arrancados. Normalmente despreciable.

= Diferencia en la velocidad de emisién de cada uno de los electrones
generados en el fotocatodo. Esta relacionado con la longitud de onda
de la luz incidente y el campo eléctrico generado entre el fotocatodo
y el primer dinodo. Se reduce con el incremento de la ganancia del
primer dinodo [100].

= Variacién entre la longitud del trayecto méximo y minimo de los
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electrones total tras el paso de cada uno de los dinodos.

= Efectos de cargas espaciales. Esto depende de la cantidad de electro-
nes liberados entre dinodos, que al poseer carga negativa generan un
campo que afecta al campo eléctrico generado entre los dinodos.

Considerando el PMT como un sistema, se puede definir la salida de
este como la superposicion de los distintos SER correspondientes a cada
uno de los fotoelectrones generados en el fotocatodo [101]:

N
I(t) = Y (G() - h(t = tge(i) — tu(3))) (4.31)
i=1
donde N es el nimero de fotones generados para un rayo gamma que ha
generado un centelleo, G(7) es la variacién de la ganancia del fotomultipli-
cador para cada uno de los fotoelectrones, h(t — t.(i) — t4(i)) es la SER
del fotomultiplicador que en el tiempo depende del tiempo de emision del
fotoelectrén i (tf.(i)) y del tiempo de transito dentro del PMT (t4(7)). La
SER, h(t), suele modelar la avalancha de electrones generada a la salida
del PMT ante un fotoelectrén a la entrada. El ancho de la SER depende
de la variacién del tiempo de trénsito (o) de cada uno de estos electrones
a través de los dinodos y, muchas veces, del tiempo de subida (¢sypidgarrrr)-
G (i) no es un valor constante, pues para cada fotoelectrén la ganancia del
fotomultiplicador es ligeramente diferente segin [101].

La forma de h(t) tiende a ser de tipo gaussiano o semi-gaussiano. Nor-
malmente, se realiza mediante el ajuste de una curva a los parametros de la
SER. En las siguientes ecuaciones, se muestran modelos empiricos usados
para realizar el ajuste a una SER:

h(t) < K - e’/ (4.32)

ht) x K -2/ (4.33)

h(t) x K - ()n et (4.34)
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El modelo de la Ec. 4.32 es el modelo propuesto en [7]. Es de tipo
gaussiano y, por su forma, no tiene en cuenta el tiempo de subida pero
si la variacién del tiempo de transito (o). El modelo de la Ec. 4.33 es
de tipo semigaussiano y el modelo de la Ec. 4.34 es de tipo exponencial.
Estos modelos son propuestos por [91, 102]. Estos modelos si que pueden
ajustarse a las SER definidas por su tiempo de subida tgupigeprmr v 12
variacién del tiempo de transito (o).

4.2.3. Resolucién temporal de la electrénica o,x15

Al error temporal introducido por el detector (cristal centellador +
PMT) hay que anadirle el error introducido por la electrénica. El error
introducido por la electrénica depende de las caracteristicas de la senal de
entrada, de la cual se tiene que extraer su tiempo de llegada, y del método
aplicado para la extracciéon de la informacién temporal. La seleccion del
método adecuado para la extraccién de tiempos del sistema supondra mi-
nimizar el error en la resolucién temporal debido a la electrénica.

Tradicionalmente, las técnicas de extraccién de tiempos, también llama-
das discriminadores de tiempos, se han implementado de forma analdgica.
En la ultima década, debido al incremento de la velocidad en los sistemas
de adquisicién digitales y al aumento de su capacidad de procesado en
tiempo real, ha habido una tendencia a plantear métodos digitales de ob-
tencion del tiempo de llegada de la senal a partir de la digitalizacion de las
senales conformadas del detector mediante procesado puramente digital.

Tanto los sistemas analdgicos como digitales siguen la estructura plan-
teada en la Fig. 4.1. En los sistemas analégicos, cada bloque de extraccion
de tiempos genera un pulso digital. La diferencia de tiempos de llegada
entre ambos flancos de subida de las senales digitales generadas es lo que
se considera la diferencia de tiempos en coincidencia. Para medir la dife-
rencia de tiempos entre canales, se hace uso de un convertidor de tiempo
a amplitud o su versién con salida digital, convertidor de tiempo a digital
(TAC, del inglés “Time to Amplitude converter” o TDC del Inglés “Time
to Digital converter”). Los TDC o TAC poseen dos pines de entrada digi-
tales, uno para inicio y otro para final y la salida es una senal analdgica
(TAC) o digital (TDC) cuyo valor es proporcional a la diferencia de tiem-
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Figura 4.5: Esquema conceptual del funcionamiento del Leading Edge ante
un pulso recibido en el instante ¢,

pos entre la activacion de la senal de inicio y la activacién de la senial final.
Con los TAC o TDC se miden las diferencias de tiempos generadas con
los métodos de extraccién de tiempo. El error introducido en la resolucién
temporal de estos bloques anade una incertidumbre en la medicién tem-
poral de los sistemas analdgicos. En los sistemas donde se trabaja con la
senial digitalizada, no hacen uso de estos bloques [7].

El discriminador més sencillo y el primero que fue implementado es
el leading-edge [8, 7, 103]. La introduccién de este método permite expli-
car mejor los efectos de la sefial que generan una indeterminacién en la
resolucién temporal. Este discriminador se basa en tomar como etiqueta
temporal del pulso recibido el cruce del pulso con un umbral constante
(Fig. 4.5). Asi pues, recibido el pulso del detector en el instante ¢y y trans-
formado en tension, se le hace pasar por un comparador en el cual se ha
colocado un nivel de tensién umbral como referencia. Una vez el pulso de
entrada ha superado dicha tensién umbral, el comparador genera un es-
calén a la salida cuyo instante del flanco de subida serd considerado como
la etiqueta temporal del pulso recibido (¢; en la Fig. 4.5).
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4.2.3.1. Fuentes de error para la determinacién del tiempo por
la electrénica

Desde el punto de vista de la electronica, se van a determinar las fuentes
de error sobre la sefial que provocan que la electréonica introduzca un error
en la determinacién de la informacién del tiempo de llegada. Estas fuentes
de error han sido estudiadas en distintos trabajos [8, 7, 104, 105, 103, 106].
Todos estos trabajos consideran métodos de extraccion de tiempos pura-
mente analdgicos, poco se ha escrito sobre los efectos de la digitalizacion
de las senales. A las fuentes de error indicadas, se anadiran los efectos de
la digitalizacion.

Las fuentes de error consideradas en el calculo de tiempos son las si-
guientes:

= Error temporal de tipo Jitter.

= Error temporal de tipo Walk.

= Error temporal por la digitalizacién.
= Error por pile-up.

El error temporal de tipo Jitter es la incertidumbre temporal ge-
nerada por el discriminador debido a las variaciones de la sefial de entrada
por ruido (del detector o de la electrénica) y por las variaciones estadisti-
cas antes estudiadas debidas al centellador+PMT. Se puede observar en
la Fig. 4.6 como las variaciones en la tensién de la senal a la entrada del
discriminador que vienen definidas por la desviacién estdndar o, definen
una indeterminacion de los valores posibles de una sefial para un instante
dado, tomando como origen de dicho pulso el instante en el que se genera.
Esta indeterminacion viene marcada en la figura como la zona entre los dos
pulsos rojos. En el caso del Leading Edge, esta indeterminacién en tension
se traslada en una indeterminacién del instante en el que la senal cruza el
valor umbral generando por tanto un error en la resolucién temporal que
en la imagen viene marcado por ;. Se puede decir por tanto que:

ot = f(ow) (4.35)
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Figura 4.6: Ejemplo del efecto del error temporal de tipo Jitter sobre un
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Figura 4.7: Ejemplo del efecto del error temporal de tipo Walk sobre un
discriminador de tipo Leading Edge
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siendo la funcién f diferente para cada método de extraccién de tiempos.

El error temporal de tipo Walk es la incertidumbre temporal gene-
rada por el discriminador debido a las variaciones de la forma de la senal
de entrada. Asi pues, sefiales de entrada generadas en el mismo instante
to, pero que poseen distintos tiempos de subida y distintas amplitudes,
generan distintas etiquetas temporales. La amplitud de la senal y su forma
depende del detector y del conformado de onda aplicado. En la Fig. 4.7, se
puede observar el efecto del error de tipo Walk en un discriminador Lea-
ding Edge. Se observa como dos senales simultaneas con distintos tiempos
de subida determinados por el tiempo de pico t,1 y t,2 y con distintas
amplitudes cruzan el umbral del discriminador en instantes diferentes t1 y
to generando de esta forma una incertidumbre temporal At.

Una forma répida de reducir el efecto Walk o de compensarlo es me-
diante el uso de ventanas de energia, ya que la energia de la senal esta re-
lacionada con su amplitud y forma. Otro método consistiria en hacer un
estudio de la pendiente de subida de la senal. De esta forma, conocido el
rango de energias o la pendiente de subida de un pulso, siempre se puede
realizar una correccion posterior de la etiqueta temporal de dicho pulso. La
forma mas comtn de compensar el Walk es usar el método de extraccion de
tiempos adecuado y, seguidamente, aplicar uno de los métodos que hacen
uso del procesado posterior de la senal. Algunos métodos de correccién de
este efecto se pueden ver en los trabajos de Vinke et al. y Nakhostin et al.
[107, 108].

El error temporal por la digitalizacién de los pulsos es un error que
hay que anadir a los anteriores en los métodos de extraccion en los que se
trabaja con la senal ya digitalizada. Los métodos propuestos y estudiados
en el presente trabajo son de este estilo. La senal analdgica se muestrea
para ser transformada al dominio digital. Para realizar dicho proceso, se
hace uso de un ADC. Dicho convertidor toma una muestra de la sefial de
forma periddica con un periodo determinado por la frecuencia de muestreo.
Las muestras analégicas son cuantificadas con un nimero de bits. Para un
ADC debe indicarse, entre otros parametros, la frecuencia de muestreo,
el nimero de bits de salida y su rango dinamico, que son los limites de
tensiones a la entrada que limitan el valor méaximo y minimo del valor
digital a la salida. El comportamiento suele ser lineal. Por lo tanto, cada
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incremento de bit de la senal de salida corresponde a un rango de tensiones
a la entrada dentro del rango dindmico del ADC.

Al digitalizar la sefial los efectos méas importantes que posteriormente
afectaran a la resolucion temporal son:

= Frecuencia de muestreo.
» Cuantificacion de la senal.
» Jitter del reloj de muestreo.

El ruido de cuantificacién se debe al proceso de codificacién binaria de
la senal muestreada. Este proceso implica una reduccién en la resolucion en
amplitud de la senal, que viene determinado por el nimero de bits usados
en la codificacién y el rango dindmico del ADC. La minima diferencia de
tensién 0 que es capaz de determinar un ADC de b bits es:

RD
0= = (4.36)
donde RD es el rango dinamico del ADC. Por tanto, este valor de tension
0 determinara el error de cuantificacion, pues genera una indeterminacién
a la hora de reconstruir la senal que puede simularse como un ruido en la
senial. Se puede obtener la desviacién estandar del ruido de cuantificacion
introducido siguiendo el desarrollo de [109, 110]:

Ocu = o _ _BD (4.37)
V12 20/12

Este ruido puede considerarse independiente del ruido de tensiéon que
genera el error temporal de tipo Jitter y, por tanto, puede anadirse a él de
forma cuadratica y considerarse como un término que genera error tem-
poral de tipo Jitter. Con el ADC disponible en el sistema de medidas con
un RD = 2,03Vy,, 12bits y Iy = 7T0M Hz, se obtiene que la desviacion

estandar debida a la cuantificacion queda como o, = 143,07V .
El ruido del jitter del reloj de muestreo genera una incertidumbre en
el momento de muestreo. Esta incertidumbre se traslada a una indeter-
minacion de la etiqueta de tiempos del método usado para la extraccion.
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Figura 4.8: Ejemplo del efecto del error temporal debido a la frecuencia de
muestreo en un discriminador de tipo Leading Edge

Considerando un error oy jiter, dependiendo del algoritmo digital usado
para la extraccion del tiempo, este error se propagara generando un error
en la determinacion de la amplitud muestreada. Esto es equivalente por
propagacion de errores a:

Oys = Os jitter% (438)
siendo o, el ruido introducido por el jitter de reloj en la amplitud de la
muestra y V la senal muestreada. Por tanto, un incremento del jitter de
reloj introduce un ruido en la muestra adquirida que luego se propagara a
la determinacién del tiempo en el algoritmo digital usado. Este ruido afecta
mas a la sefial en el caso de senales con tiempos de subida rapidos. Estas
variaciones temporales podrian ser consideradas como un término més de
los efectos de la electrénica. Este factor puede llegar a ser importante a
la hora de conseguir reducir la resolucién temporal en coincidencia por
debajo del nanosegundo.

El efecto en la resolucién temporal de los sistemas digitales mas im-
portante, tomando un sistema con un jitter de reloj bajo y con un niimero



4.2- Factores resolucion 85

de bits suficientemente alto, es la frecuencia de muestreo de la senal. Co-
mo ejemplo, puede observarse en la Fig. 4.8 el efecto de la frecuencia de
muestreo en la resoluciéon temporal del sistema. En este caso, se tiene la
senial analdgica sin muestrear a la que se le aplica un discriminador de tipo
Leading Edge analégico. El cruce por el umbral da la etiqueta de tiempos
asignada al pulso, en la imagen ty. Se tiene la misma senial muestreada
a una frecuencia de muestreo Fy; y a una frecuencia de muestreo Fyo tal
que Fso > Fy1. Sin considerar los efectos de la cuantificacién y el jitter de
reloj, ambas senales muestradas son introducidas en un discriminador de
tipo Leading Edge digital. En la versién digital del Leading Edge también
se define un umbral. Normalmente, el instante en el que la senal cruza el
umbral es un valor que se encuentra entre dos muestras de la senal digi-
tal. Como se carece de la informacién de la senal entre muestras, lo que
se hace es interpolar ambas muestras con una recta y el cruce de esta
recta con el umbral determina la etiqueta de tiempos asignada al pulso.
Puede observarse en la Fig. 4.8 como al muestrear una senal, el uso de la
interpolacién entre dos muestras con una recta introduce un error en la
determinacién del tiempo. Este error no se induciria en el caso de que la
senal entre las dos muestras fuera una recta. La determinacion del tiempo
introduce un error respecto al método analédgico (en la fig. 4.8 viene como
|ta —to| > |t1 —to| > 0) que es menor cuando la frecuencia de muestreo
es mayor, lo cual es 16gico pues una frecuencia mayor de muestreo hace
tener una diferencia de tiempos entre muestras menor. En el limite en que
el periodo de muestreo tiende a 0, la senal analégica coincide con la senal
muestreada y, por tanto, los resultados obtenidos serian los mismos que
con la senal analdgica original. No se han encontrado trabajos donde se
hiciera un estudio analitico de los efectos en la resolucion temporal de la
frecuencia de muestreo. En algin trabajo, si que estudian de forma expe-
rimental o mediante simulaciones el efecto de la frecuencia de muestreo
[16, 111].

El error temporal por pile-up se da cuando al poco tiempo de
detectarse un evento en un detector vuelve a detectarse otro evento antes
de que el primer pulso hubiera finalizado. El segundo pulso ve modificada su
linea base y esto puede confundir a los discriminadores de tiempo. El efecto
del pile-up se hace mas evidente con tasas elevadas de eventos y cuando
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se tienen pulsos con “undershoots” largos. Para reducir el efecto del pile-
up debido a la tasa de eventos, es importante reducir el ancho del pulso,
siempre que la electrénica de adquisicién lo permita. Para reducir el efecto
del “undershoot”, es importante poseer un bloque de restauracién de la
linea base (“base line restorer”, BLR). En el apéndice C, puede encontrarse
una descripcién del bloque digital BLR del sistema de adquisicién usado
en la presente investigacién.

4.2.3.2. Métodos analégicos para la extraccién de tiempos

Las técnicas analdgicas para la extraciéon de tiempos se desarrollan para
un detector especifico y pueden ser optimizadas para alcanzar resoluciones
temporales muy precisas. Sin embargo, estds técnicas hacen uso de una
electronica compleja que no puede ser modificada una vez esta desarrollada
[4]. Por otro lado, otro de los problemas de las implementaciones analégicas
es la existencia de tiempos muertos mayores a los correspondientes en las
implementaciones digitales [4].

Los métodos analdgicos de extraccion de tiempos mas populares son
el Leading Edge (LE), “Constant Fraction Discriminator” (CFD) y ARC
(“Amplitude and rise time compensated” ). Durante este punto, se veran las
caracteristicas de cada uno de estos métodos. Las resoluciones temporales
obtenidas con estos métodos analdgicos llegan a rangos de entre 300 y 500
ps [9, 112].

4.2.3.2.1. Meétodo Leading Edge

El discriminador de tipo Leading Edge ya ha sido introducido en esta
seccion. Como ya se comentaba, es el discriminador més sencillo y el pri-
mero en ser usado. Este discriminador identifica el instante en el que la
senal de entrada cruza un umbral de tension fijo como el tiempo de llegada
del pulso Fig.4.5. Es un discriminador muy sensible a las fuentes de error
descritas que afectan a los métodos analdgicos (Error de tipo Jitter, error
de tipo Walk) [8, 106].

Como se puede ver, en la Fig. 4.9 se tienen tres pulsos (V1(t), V2(t)
y V3(t)) generados en el mismo instante ¢y3. Se puede observar como li-
geras variaciones en la amplitud (V1(¢) vs V2(t)) y con el mismo tiempo
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Figura 4.9: Error de tiempo de tipo Walk para tres pulsos diferentes en un
discriminador de tipo Leading Edge

de subida, generan dos etiquetas temporales totalmente distintas (t1 y t2).
Se observa también como dos pulsos con la misma amplitud pero con lige-
ras variaciones en el tiempo de subida (V2(t) vs V3(t)) generan etiquetas
temporales diferentes to y t3. Esto hace que el Leading Edge no sea un
método adecuado para pulsos con un gran rango dinamico, que en caso de
Centelladores+PMT estd relacionado con la resoluciéon energética del de-
tector, y con grandes variaciones en la forma. Reducir el umbral de disparo
en el método LE tiende a reducir los efectos de Walk en el tiempo final.
La limitacién que tiene esto vendra dada por las fluctuaciones estadisticas
de la senal, que hacen que exista un umbral éptimo para cada pulso que
tiende a estar entre el 10% y 20 % de su amplitud méxima [7].

El otro efecto importante en la resolucién temporal de un discrimina-
dor de tipo LE es la incertidumbre temporal debida al Jitter, como puede
observarse en la Fig. 4.6. Considerando las variaciones estadisticas en am-
plitud de la senal que generan el error temporal de tipo Jitter como una
distribucién gaussiana de media cero y de desviacién estandar o, y consi-
derando la regién alrededor del cruce por el umbral como lineal, se puede
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aproximar el efecto en el tiempo del ruido de la sefial como [8]:

Oy

(4.39)

o =~ (57\/{
ot lt=T

siendo T el tiempo de cruce de la senal con el umbral. De aqui se pue-
de extraer que senales con una pendiente mas abrupta, menor tiempo de
subida, introducirdn menor error temporal. El ruido determinado por 03
puede considerarse como la suma cuadratica de distintas fuentes de ruido
independiente, como se ha visto durante este capitulo.

En conclusién, el LE es un método que funciona bien con sefiales que
varian poco su forma (amplitud y tiempo de subida) y que poseen una
pendiente de subida abrupta en el cruce por el umbral. El umbral éptimo
es variable y debe ser estudiado para un detector determinado.

4.2.3.2.2. Método Constant Fraction

El Constant Fraction Discriminator es un método que surge para mejo-
rar el Leading Edge. El CFD compensa la incertidumbre temporal debida
a los errores de Walk producidos por las variaciones en amplitud de los
pulsos de llegada, permitiendo, de este modo, el uso de senales de entra-
da con mayores variaciones en amplitud [8, 7, 106, 113, 114]. La idea del
método de CFD surge de la observacién de que el umbral 6ptimo del LE
es siempre un tanto por cien de la altura del pulso.

Como viene indicado en el articulo de A. Codino [115], los primeros
trabajos sobre CFD son de la segunda mitad de la década de los 50 del
siglo XX. M4és concretamente, las dos primeras publicaciones sobre CFD
son la de P. Weinzierl en 1956 [116] y la de W. Gruhle, en 1959 [117].
Desde entonces, el CFD es y ha sido uno de los métodos de extraccién
de tiempos més comunmente usado. En la literatura, pueden encontrarse
una gran cantidad de implementaciones electrénicas diferentes (entre ellas,
[118, 119, 120, 121, 122, 123, 124, 125)).

El objetivo del CFD es utilizar como umbral de la senal de disparo
una fraccién del méximo o de la carga de la senal de entrada. No hay
que olvidar que en senales con los mismos tiempos de subida pero con
distintas amplitudes alcanzan el méximo o una fraccién del maximo en el
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Figura 4.10: Ejemplo de un procesado de tipo CFD sobre una senal de
entrada ideal.

mismo instante. Por lo tanto utilizar un umbral diferente para cada senal
que sea una fraccién de su valor maximo es una buena forma de etiquetar
temporalmente senales. La forma mas comin de hacer esto es mediante
el uso de un sistema electréonico que implementa el siguiente filtro a la
entrada:

hepa(t) = 0(t —ta) — f-6(1); (4.40)

siendo f la fraccién del maximo que define el umbral y t; un desplazamien-
to. El pulso de entrada se desplaza un tiempo ¢4 y se le resta una versién
de si mismo no retardada ponderada por el factor f. El pulso generado
tras aplicarle la funcién anterior es una senal bipolar con un cruce por
cero. El instante en el que la senal bipolar cruza por cero es considerado el
tiempo de llegada del pulso. Esta senial bipolar en un sistema analégico se
introduce en un comparador donde se toma el cero como referencia. A la
salida del comparador, se dispone de un pulso digital que posee el flanco
de subida en el instante en que la senal bipolar generada cruza por cero.
Como es mas didéactico, se va a hacer uso de senales de carga para explicar
el funcionamiento del CFD tal como se hace en [8, 7]. Si se aplica el filtro
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de la ec. 4.40 sobre una senal V' (t), se tiene una sefial a la salida del filtro:
Vera(t) = V(¢ —ta) = f- V(1) (4.41)

En la imagen Fig.4.10, se puede observar como una senal V' (t) es retra-
sada un tiempo t4 y a una copia de dicha senial se le aplica una atenuacion
por un factor f. La diferencia entre ambas senales es una nueva senal de
tipo bipolar. El cruce por cero de dicha senal .. es la etiqueta temporal
del pulso V (¢t). Considerando que el pulso original llega en 0, se tiene que
tec, para esta senal ideal donde la pendiente de subida es una recta, es:

tee =tqg+ [ -ty (4.42)

donde t, es el tiempo que tarda la senal en alcanzar el maximo. Como se
puede ver, en este caso ideal, la etiqueta temporal asignada a la senal V(t)
es independiente de su valor maximo, pero es dependiente del tiempo de
subida. Esto corrige totalmente en este caso ideal, y mejora en el caso real,
el efecto de Walk en la resolucion temporal de las variaciones de amplitud
de la senal, pero no compensa el efecto de Walk debido a las variaciones
en tiempos de subida. Para que el CFD funcione como se ha descrito, se
debe cumplir una condicién que afecta al retardo t4:

tg > (tr- (1= 1)) (4.43)

ty es como minimo el tiempo que necesita el pulso atenuado en alcanzar
su maximo. En el caso de pulsos con un ancho definido el retardo, tg4
debe ser el tiempo que tarda el pulso atenuado en alcanzar su maximo. Es
interesante el analisis que se hace de la incertidumbre temporal en métodos
CFD debido al efecto del Jitter en [8], donde se llega a la conclusién de:
o
OT(cfd) = # (4.44)

ot t=toe

Para llegar a la conclusién anterior, se ha considerado que el ruido de la
senal bipolar generada en el CFD que produce el efecto de Jitter es de tipo
gaussiano, con media nula y desviacion tipica oy (.fq), y un comportamiento
lineal de la funcién entorno al instante t = ¢... Asumiendo que el ruido que
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provoca la indeterminacién de Jitter es incorrelado, se puede relacionar el
ruido de la senal de entrada oy con el ruido en la senial bipolar generada
por el CFD y, por tanto, ver la diferencia del efecto del Jitter entre LE y
CFD:

OV(efd) = 0v -V 1+ f? (4.45)

Operando con las ecuaciones 4.44 y 4.45 y, considerando la aproxima-
cion lineal de la Fig. 4.10, se puede expresar op(cfq) como:

_ov 1+ f2 oy 1+ f? 44
UT(Cfd) ~ 5chd(t) ~ ( . 6)
ot

‘t:tCC

La primera conclusiéon a la que se llega es que el efecto del ruido de
indeterminacién debido al Jitter en el CFD es un factor /1 + f2 mayor
que en el caso del LE. Por tanto, es algo que se tendra que tener en cuenta
en la seleccién del CFD frente al LE.

4.2.3.2.3. Método ARC, Amplitude and rise time compensated

El método ARC, como su propio nombre indica, trata de corregir el
efecto de las variaciones en amplitud y en tiempo de subida de la senal
de entrada, que introducen una incertidumbre temporal de tipo Walk en
la resolucion del sistema. Este método surge para mejorar el CFD, que
Unicamente compensaba las variaciones en amplitud. El método, desde el
punto de vista técnico, puede describirse como una ligera variaciéon del
CFD, pero conceptualmente tiene entidad suficiente para ser tratado de
forma totalmente independiente al CFD.

El ARC fue publicado por primera vez en el trabajo en solitario de
R.L. Chase, en 1968 [126] y, mas tarde, conjuntamente a Z.H. Cho, en el
ano 1972 [127, 128, 129]. Sobre el método, hay diversos trabajos publicados
donde se hace un estudio de su comportamiento [114, 130, 8]. En la presente
seccién, se basa el andlisis del método en el documento de Ortec [8].

El ARC hace uso del mismo proceso del CFD definido en la ec. 4.40,
pero en este caso, a diferencia del CFD, el tiempo de retardo que se le
aplica a la senal recibida para poder generar el pulso bipolar t; tiene que
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Figura 4.11: Ejemplo de un procesado de tipo ARC sobre dos senales de
entrada ideales con diferentes amplitudes y tiempos de subida.

ser menor al tiempo que tarda la sefial no retardada en alcanzar su maximo:

tg < (twmm . (1 — f)) (4.47)

donde t,4,i, €s el valor minimo que un pulso de entrada tarda en alcanzar
su méximo. Para pulsos de un determinado detector en los que se tiene una
variacion en la amplitud y en el tiempo de subida, se tendra un rango de
valores en los que ambos pardmetros varian. Asi pues, ., estd relacio-
nado con el minimo tiempo de subida que puede darse en pulsos generados
en un detector. Como se hizo en el CFD, ahora se va a explicar cémo
funciona el método con senales ideales de carga. En la Fig. 4.11, puede
verse el método aplicado a dos pulsos de entrada ideales V1(t) y V2(t) que
llegan en el mismo instante ¢ = 0 al discriminador ARC. Cada pulso viene
definido por un valor maximo, Ve ¥ V2mar, v un tiempo en alcanzar
el maximo, t,1 y t.2. Ambos pulsos del ejemplo son diferentes en amplitud
y en tiempo de subida. En este caso, el maximo desplazamiento que se
aplica al pulso para generar la senal bipolar, ¢4, viene determinado por la
Ec. 4.47 donde t,i, = t1,.

El resultado de aplicar la Ec. 4.41 con las restricciones comentadas es
un pulso bipolar como el observado en las Fig. 4.11 cuyo instante de cruce
por cero (tee1 y tec2) es la etiqueta de tiempo asociada al pulso. La etiqueta
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temporal para el método ARC en el caso ideal de pulsos lineales viene dada
por:

tee = 1t_df (4.48)
de donde se puede deducir que la etiqueta temporal es independiente de la
amplitud y del tiempo de subida de la senal. A modo de ejemplo, puede
observarse en la Fig.4.11 como senales de entrada muy diferentes generan
la misma etiqueta temporal t.. = t,1 = te2. En el caso no ideal, con
pulsos no lineales, el método no elimina totalmente los efectos del Walk en
amplitud y tiempo de subida sobre la resoluciéon temporal, pero reduce su
efecto. Aunque en algunos trabajos se le considera un caso especial de CFD,
realmente no se dispone de una fraccién constante del pulso. La fraccion
efectiva del pulso de entrada usada como umbral depende del tiempo de
subida y para el caso ideal de la figura puede expresarse como:

fARC’(efec.) = M (4.49)

En cierta manera el método ARC es un CFD donde la fraccion del maxi-
mo (faRrc(efect)) del pulso depende del tiempo de subida de este. También
puede verse como un LE donde el umbral de disparo depende del maximo
de la senal y del tiempo de subida de este.

Es importante ver cémo afecta la incertidumbre temporal de tipo Jitter
al procesar la senal mediante el uso de un discriminador de tipo ARC.
Partiendo del resultado véalido para ruido de entrada incorrelado de tipo
aleatorio, estacionario, gaussiano de media nula y desviacién estandar oy,
se tiene que la desviacién estandar del tiempo queda [8]:

LV oVIES? (4.50)

UT(arc) ~ Vare(t)

ot ‘t:tcc

Considerando las senales ideales del ejemplo de la Fig. 4.11 que poseen
un comportamiento lineal en la zona donde se produce el cruce por cero,
se puede expresar la Ec. 4.50 como:

AR 1+ f2
GT(GT‘C) ~ Vinaz(1—f) (451)
tr



94 CAPITULO 4- TIEMPOS PET

Como se puede observar, la incertidumbre en la resoluciéon temporal
debida a la incertidumbre en amplitud debida al ruido de la senal de en-
trada en discriminadores ARC, comparandola con el resultado obtenido
para CFD, Ec.4.46, se diferencia en un factor 1/(1 — f). Debido a que
f < 1 se obtiene que para la misma senal de entrada y considerando que
los discriminadores no introducen ruido adicional, el discriminador ARC
va a introducir una mayor incertidumbre temporal de tipo Jitter que el
discriminador CFD.

Por tanto, la reduccién del efecto de Walk que caracteriza los discri-
minadores de tipo ARC conlleva un incremento en el efecto del ruido de
Jitter. El método ARC serd util con seniales con un grandes rangos dindmi-
cos y con variaciones en los tiempos de subida, pero con un ruido no muy
elevado. En estos casos, reducir el factor f acerca el resultado encontrado
al resultado de Jitter que se ha obtenido para CFD. Tener un valor de f
pequeno también es beneficioso pues se estd obteniendo el tiempo de lle-
gada del pulso cuando han llegado menos fotoelectrones y esto mejora la
resolucién temporal que se puede obtener como se vio en la seccién 4.2.1.

Por tanto, de los tres discriminadores analdgicos vistos, el que mejor
comportamiento tiene frente a incertidumbre temporal de tipo Walk es
el ARC seguido del CFD y, por tdltimo, el LE. En el caso de variaciones
temporales de tipo Jitter, el comportamiento es el contrario. En este caso,
el que mejor respuesta tiene el el LE, seguido del CFD y, por tdltimo, el
ARC. Dependiendo del tipo de detector de que se disponga, del rango de
energias y del ruido del sistema, la solucién éptima tiende a ser una o otra.
Normalmente, las variaciones de ruido tienden a ser menos importantes
que las variaciones en la forma del pulso y, por tanto, tiende a hacerse
uso de configuraciones de tipo CFD o ARC. Para detectores que generan
pulsos con los mismos tiempos de subida, utilizar un discriminador de tipo
ARC no aportaria nada. Para el caso digital, como se vera, el ARC es un
método que puede aportar una ventaja frente al CFD.

4.2.3.3. Meétodos digitales para la extraccién de tiempos

Ultimamente, se ha incrementado el nimero de grupos de investigacién
que buscan reemplazar los métodos analdgicos de extraccion de tiempos
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en los sistemas PET mediante el uso de métodos de extraccién de tiem-
pos totalmente digitales [131]. Por esta razon, las investigaciones con dis-
criminadores digitales se centran en sistemas PET donde existe una fase
temprana de digitalizacién de las senales del detector cuando estas no han
sido practicamente procesadas analdégicamente y, tras esta fase de digitali-
zacion, se procede a una fase de intenso procesado digital para extraer la
informacién de los pulsos recibidos.

En la literatura, se proponen diferentes algoritmos digitales para llevar
a cabo la extraccién de la etiqueta de tiempos de los pulsos detectados. De
los métodos propuestos, hay algunos que realmente son novedosos, pero
la mayoria de estos algoritmos estan basados en los métodos analégicos
tradicionales, LE, CFD y ARC [131]. Actualmente los algoritmos de ex-
traccién de tiempos digitales no pueden obtener la resolucion temporal
de los algoritmos analdgicos. Sin embargo, el objetivo de los algoritmos
propuestos durante los ultimos anos es ir poco a poco acercandose a los
resultados de los métodos analdgicos. En cierta manera, la evolucién de
los métodos digitales sigue pareja a la evolucién llevada a cabo por los
métodos analégicos. El incremento de trabajos publicados y la mejora en
los sistemas de adquisiciéon va haciendo que los algoritmos digitales poco a
poco vayan obteniendo mejores resultados en la resolucién temporal.

La gran cantidad de estudios durante esta ultima década en la que
se emplean discriminadores de tiempos puramente digitales hace que sea
inviable una descripcién detallada de cada uno de ellos. La metodologia
subyacente en cada uno de ellos es facilmente comprensible conociendo los
métodos analdgicos antes descritos. En los presentes parrafos se hard una
descripcién de los métodos digitales actuales, destacando algunos estudios
en los que se han empleado.

De los estudios que realizan aproximaciones digitales al problema de la
extraccion de tiempos de los pulsos recibidos, algunos realizan el estudio de
los métodos propuestos haciendo uso de un PC mediante un postprocesado
de los pulsos, es decir, no aplican el método en tiempo real. Se va a empezar
comentando estos casos. Visser et al. [13] proponen una versién del método
LE. La diferencia de tiempos la miden mediante el uso de un osciloscopio
conectado a un sistema basado en detectores LSO/APD o en detectores
LSO/PMT. Nakhostin et al. [132] presentan un discriminador ARC digital
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(DARC) para un sistema PET basado en CdTe (Telururo de cadmio).
Para validar los algoritmos, las formas de onda de los detectores fueron
adquiridas mediante un osciloscopio y los métodos fueron aplicados a estas
senales mediante el uso de Matlab.

En otras aproximaciones al problema, se han propuesto el uso de ver-
siones digitales del CFD (DCFD). Fallu-Labruyere et al. [9] usaron este
método en un sistema basado en un médulo comercial de adquisicién y
procesado digital de pulsos acoplado a dos detectores con PMT y LSO o
LaBr3 como centelladores.

Joly et al. [133] aplicaron un DCFD en un banco de medidas con
dos detectores basados en PMT o APDs junto con cristales centellado-
res inorganicos. Las senales se adquirieron haciendo uso de frecuencias de
muestreo muy elevadas y fueron analizadas offline. En este caso, los resul-
tados del DCFD fueron comparados con dos técnicas de filtrado 6ptimo
mediante la estimacion de parametros con minima varianza. Leroux et al.
[134] compararon el DCFD con otros algoritmos digitales de extraccién de
tiempos: “time-shift LMS error model”, ajuste lineal y modelo de ajuste de
la respuesta del BGO. Las senales adquiridas fueron generadas en sistemas
con detectores basados en BGO+APD.

Por dltimo, en los métodos evaluados offline, se observa el trabajo de
Bousselham et al. [111, 135], que proponian una aproximacién basada en
el andlisis del ruido en los detectores basados en LSO+PMT y LSO+APD.
Mostraron que el ruido en esos sistemas era no estacionario y dedujeron
un algoritmo para ese tipo de ruido mediante minimos cuadrados.

Otros estudios implementan en sistemas de adquisicién basados en
FPGASs versiones de los discriminadores analégicos previamente descritos
y proponen algunos métodos nuevos. Estos métodos funcionan en tiempo
real a medida que las senales son adquiridas. Guerra et al. [16] proponen di-
ferentes algoritmos, entre los que se incluyen la interpolacion lineal, DCFD,
un filtro adaptado clésico (que usualmente es considerado el éptimo en la
presencia de ruido aditivo) y un filtro adaptado éptico (que estd pensado
para ruido de Poisson tipico de detectores de particulas). En su trabajo,
proporcionan detalles de la implementacion hardware de los algoritmos
de extraccion del tiempo del pulso recibido, como parte de un PET para
animales pequenos [136].
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Streun et al. [5] implementan un método basado en el célculo del cru-
ce de la linea base con la linea que pasa por las dos muestras anterio-
res al méaximo, como métodos de detecciéon del inicio del pulso. Obtienen
una resolucién de 2 ns FWHM en un sistema con detectores basados en
LSO+PMT. En los estudios [137, 138], implementan y validan sobre el
escaner Clear-PET un método basado en un filtro sencillo sobre el que
se ha aplicado un proceso de calibracién. Alcanzaron una resolucién en
coincidencia de 5-5.3 ns FWFM.

Haselman et al. [14] proponen un método basado en una aproximacién
por minimos cuadrados de la forma del pulso con un modelo constituido
por una doble exponencial (una para las pendientes de subida y otra para
las pendientes de caida). Una vez se ajustaba la funcién de referencia con
el pulso recibido, el inicio del pulso era calculado a partir de esta y usado
como etiqueta de tiempos. El método es similar al LE, pero los datos
obtenidos se normalizaban respecto el pulso de referencia y, por tanto, los
efectos de las variaciones en amplitud eran eliminados (es decir, como un
DCFD). El método fue implementado en una FPGA [15] y validado con
diferentes detectores obteniendo resultados alrededor de 4.5 ns.

En el grupo de investigacién, Martinez et al. [11], como parte de una
versién anterior al sistema actual sobre el que se ha realizado el presente
estudio, evaluaron una versiéon de un DCFD en un banco de test compues-
to por dos detectores enfrentados basados en LSO/PMT. Se alcanzé una
resoluciéon de 5.17 ns FWHM.

Fontaine et al. [4] propusieron un interpolador lineal, equivalente a un
DCFD, para calcular la etiqueta temporal del pulso recibido. Su detector
se basaba en APDs, y el procesado digital de la senal era compartido entre
una FPGA y un DSP. Obtuvieron resoluciones temporales de entre 5.4
ns y 9.8 ns para diferentes tipos de detectores. Sugerian que se podrian
obtener mejores resultados con algoritmos de extraccién de tiempos mas
avanzados basados en redes neuronales [134] o con interpolacién lineal o
interpolacién mediante filtro paso bajo [12].
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4.3. Aportaciones del presente estudio a los méto-
dos digitales para extraccién de tiempos

En la presente tesis, se proponen diferentes algoritmos de extraccion de
tiempos para mejorar la resoluciéon temporal del sistema disponible. Los
resultados de esta investigacién fueron publicados en [139, 140, 141]. Otro
de los objetivos del presente trabajo fue observar el comportamiento y
obtener la resolucién temporal de los algoritmos propuestos en tiempo real
en el sistema PET del estudio, implementando los métodos en la FPGA
del sistema de adquisicion. Los resultados presentados de esta parte fueron
publicados en [141]. Los métodos que fueron estudiados en el presente
trabajo pueden dividirse en dos grupos de algoritmos de extraccién de
tiempos diferentes, los basados en amplitud, que trabajan como un DCFD,
y los basados en carga, que funcionan como un DARC. Los basados en
carga son originalmente propuestos en este estudio y han sido publicados
en [139, 141].

Otro de los objetivos del presente estudio es analizar la influencia en la
resolucion temporal al interpolar la senal recibida mediante procesado digi-
tal de la senal. Para esta tarea, se han implementado filtros interpoladores
paso bajo con estructuras polifasicas. Estas estructuras permiten imple-
mentar los filtros interpoladores dentro de la FPGA a bajas frecuencias de
reloj.

Todos los algoritmos han sido estudiados con diferentes configuracio-
nes para, de esta forma, comprender con mas precisién su comportamiento.
Los discriminadores fueron analizados en una simulacién desarrollada para
dicha tarea y basada en una simulacion que fue presentada en el trabajo
[142]. Los resultados obtenidos en la simulacién fueron posteriormente vali-
dados en el sistema PET desarrollado por el grupo de investigacion, sistema
basado en detectores LSO+PMT.

4.4. Aportaciones del capitulo

El presente capitulo se ha centrado en la resolucién temporal. En él,
se ha definido la importancia de ésta en los sistemas PET y la forma de
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medirla. Tras esto, se describen los factores que afectan a la resolucion
temporal en un sistema PET. Se estudia el efecto de los cristales centella-
dores, los fotomultiplicadores y la electrénica. El presente capitulo cubre el
objetivo 2 planteado en el capitulo 1. Para ello, el texto describe y estudia
los métodos analdgicos clasicos para la extraccién de la marca temporal de
los pulsos detectados. Los métodos clasicos estudiados son el LE, el CFD
y el ARC. Debido a la estructura del sistema PET disponible, el uso de
métodos analdgicos es inviable, por tanto los métodos de extraccién de
tiempos que deben ser implementados seran puramente digitales.

Durante la ultima parte del capitulo, se realiza un estado del arte que
analiza la situacién actual de los métodos de extraccién de tiempos pura-
mente digitales. Esto contribuye al objetivo 2 de la tesis. La mayoria de los
métodos digitales son versiones digitales de los métodos analégicos. Muy
pocos introducen métodos que no poseen un equivalente digital y la ma-
yor parte de estos casos son métodos no aplicados en tiempo real. En este
capitulo, se pueden encontrar diferentes resoluciones temporales obtenidas
con métodos digitales en sistemas PET.

Por ultimo, a modo de introduccién, el capitulo ha enmarcado la inves-
tigacion realizada en la tesis en relacion al estado del arte. De esta forma, el
lector puede tener una vision global del aporte del presente trabajo dentro
del campo.
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Capitulo 5

Algoritmos digitales
propuestos para la
extraccion de tiempos

Resumen:

Tras el estudio en el capitulo anterior de las técnicas actuales
para los discriminadores de tiempo, en el presente capitulo se descri-
ben los algoritmos digitales para la extraccién de tiempos propuestos
en la investigacién. Estos discriminadores se componen de distintos
bloques de procesado digital que se combinan entre si. Cada uno de
estos bloques es descrito con detalle. Se describe su funcionalidad y la
arquitectura seleccionada para su programacién en la FPGA. Gran
parte de los algoritmos propuestos en el estudio son originales del
presente trabajo.

5.1. Algoritmos de extraccion de tiempos progra-
mados en la FPGA

Para el presente trabajo, se han evaluado cuatro estructuras digitales
de extraccion del tiempo de los pulsos adquiridos: (a) “Constant fraction

101
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Constant Fraction /
3> Digital con . BCFD
Pulso Bipolar \
Estimacion Const_arnt Fraction / BCED
dela Digital con sobre Carga
carga Pulso Bipolar \ 9a
Seiial Mi da H
Interpolacién por Constant Fraction
3 A - BCFD
L—»| filtro paso bajo Digital con i resbdls
(inter. x2 o x3) Pulso Bipolar \ P
Estimacion Constant Fraction / BCFD
de la 3> Digital con Interpolado
Procesado Digital carga Pulso Bipolar sobre Carga
de la Senal

Figura 5.1: Algoritmos de extraccién de tiempos en tiempo real evaluados.
Cada algoritmo se compone de distintos bloques de procesado digital

digital” mediante la generacién de pulsos bipolares (BCFD) (b) “Constant
fraction digital” mediante la generacién de pulsos bipolares de senales de
carga (“charge BCFD”) (c) Uso de interpolacién en los algoritmos BCFD y
(d) Uso de interpolacién en el algoritmo BCFD sobre carga. Los métodos
basados en senales de carga son originalmente propuestos en el presen-
te trabajo. Como puede verse en la Fig. 5.1, cada uno de los algoritmos
esta compuesto de una combinacién de diferentes métodos de procesado di-
gital de la senal que ahora se pasara a describir. En total, siguiendo estas
estructuras se llegan a estudiar hasta seis algoritmos digitales diferentes
para la extraccién de tiempos.

5.1.1. Estimacion de la carga

La informacién contenida en los pulsos adquiridos correspondientes a
un evento detectado esta relacionada con la carga de dichos pulsos, pues
debido a la forma de los pulsos la carga es proporcional a su amplitud.
La carga acumulada de un pulso (Q[n]) puede ser estimada en un sistema
digital como:
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=—=@=— Carga acumulada, Q[n]
O Muestras del pulso, x[n]
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Figura 5.2: Ejemplo que ilustra el calculo digital de la carga acumulada de
un pulso adquirido.
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0, n < Nh_ini
Q[n] = Q[TL - 1] + 13[”]7 Nth_ini <n< Nth_end (51)
Q[nth,end]; N > Nith_end

donde x[n] es la senal de entrada adquirida, nyj,_i,; es el valor n donde
x[n| supera el umbral inicial (condicién de disparo), y ngp_enq s el valor
de n cuando x[n| cae por debajo del umbral de final (condicién final).
Una de las ventajas de usar la carga en vez de usar directamente el pulso
adquirido es que el calculo de la carga compensa errores debidos a las
fluctuaciones estadisticas de la senal. El calculo de la carga como viene en
la ecuacién 5.1 considera la carga de la senial desde el umbral inicial hasta
el instante donde la sefial cae por debajo del umbral final. Realmente, la
expresion expuesta aqui es una simplificacién del algoritmo implementado.
El algoritmo implementado es ligeramente mas complejo pues superado
el umbral de disparo mira hasta dos muestras antes para comprobar si
éstas estan por encima de la linea base para también tenerlas en cuenta
en el calculo. De esta forma, se evitara perder la informacion de la carga
aportada por muestras antes del umbral. También se comprueba que la
condicién de disparo se produzca en pendiente de subida y la condicién
de fin en pendiente de caida. Todo esto se controla haciendo uso de una
magquina de estados.

El célculo de la carga puede describirse como un filtro IIR (“Infinite
impulse response”) que solo funciona durante el intervalo de tiempo com-
prendido entre el momento en el que la senal supera el umbral n;_in; v
el instante en que el que la senal cae por debajo del umbral ny, ¢ng. La
transformada Z de la respuesta al impulso del filtro es:
B 1
1zt

El integrador digital tiene que ser una aproximacién del integrador
analégico. Es importante observar la relacién existente entre el célculo de
la carga en el dominio discreto y el dominio continuo para poder saber
si es una buena aproximacion o no. Para ello, se parte de la respuesta en
frecuencia del integrador digital que surge directamente de la ecuacién 5.2:

1

1w

HIz| (5.2)

Hint.digital(w) (53)
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Figura 5.3: Error porcentual absoluto del integrador digital utilizado para
el calculo de la carga respecto al integrador real.

Y la respuesta en frecuencia del integrador real, es decir la transformada
de Fourier del operador integral, queda como:

1
Hinteg’r’ador(w) = ]7(4.) (54)
Para comparar ambas ecuaciones se usard el error porcentual absoluto tal
como viene en [63]:

’Hint.digital (w) | - |Hinteg7”ado7" (W) |

Error porcentual absoluto = 100
|Hintegrador (W) |

(5.5)

En la Fig. 5.3, se puede observar la variacién del error porcentual abso-
luto del integrador ideal utilizado respecto a la componente en frecuencia
de la senal de entrada. En la gréfica, la frecuencia viene normalizada; el
valor 0.5 de la grafica se corresponde con una frecuencia en Hz de 0,5 - f5
siendo f; la frecuencia de muestreo. En todo momento se esté considerando
que la senal de entrada no posee componentes en frecuencia por encima de
0,5 - fs para que cumpla el teorema de Nyquist. Se puede observar que la
aproximacion digital utilizada funciona bastante bien para las senales con
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un elevado contenido de componentes de baja frecuencia. Tiene sentido,
pues las sefiales con componentes en frecuencias cercanas a la de Nyquist,
al ser digitalizadas, no poseen suficientes muestras para seguir la variacién
de la senal y, por tanto, el error introducido en el calculo de la carga con
este método es mayor debido a la incapacidad de dicho método de estimar
la variacién de la senal entre muestras. El integrador propuesto considera
el valor de la senal durante un ciclo un valor constante, con lo cual, el area
de la curva debajo de esta es la suma del area de rectangulos cuya altura
es el valor de la muestra y su anchura es un periodo normalizado a 1.

Queda como trabajo futuro considerar otras metodologias de calculo de
la carga ligeramente mas complejas de implementar pero que introducen
un error porcentual menor para un ancho de banda de la senal de entrada
mayor. Entre estos métodos, cabe destacar el método de Simpson (Ec. 5.6)
y el método de Tick (Ec. 5.7) [63]:

144 2714272

3(1—272) (5:6)

HSimpson [Z] =

0,3584 +1,2832 - 2~ 1 +0,3584 - 272
1— 22

Hrick[2] = (5.7)

5.1.2. Interpolacion mediante filtro paso bajo

La interpolacién digital mediante filtro paso bajo es un método de
incrementar la frecuencia de muestreo de las senales adquiridas mediante
el uso de procesado digital de la senal. Es una técnica usada cominmente
en el campo del procesado digital de senales en el uso de filtros multitasa
[110]. La primera aproximacién al uso de esta técnica en PET se llevé a
cabo en un trabajo de Fontaine et al. [12], donde se describe su uso para
su sistema basado en centelladores+APDs, el LabPET.

El método estd basado en el teorema de muestreo de Nyquist. Este
postula que es posible volver a recuperar la senial analégica continua ori-
ginal, antes de que fuera digitalizada, a partir de las muestras de la senal,
siempre que la frecuencia de muestreo sea mayor que el doble del ancho de
banda de la senal adquirida [64].
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La interpolacién mediante uso de filtro paso bajo no recupera la senal
analégica pero permite incrementar mediante procesado digital su frecuen-
cia de muestreo, es decir, determinar el valor de la senal en ciertos instantes
de tiempo entre dos muestras de la senal.

5.1.2.1. Muestreo de una senal analégica

Para entender como funciona el método, se van a introducir ciertas
nociones sobremuestreo de sefiales paso-bajo. Se denomina muestreo de
una senal al proceso de tomar una muestra de la senal analdgica x.(t)
cada cierto periodo de tiempo T (periodo de muestreo) [143]:

z[n] =z (n-Ts) (5.8)

siendo z[n] las muestras obtenidas a partir de la sefial continua z.(t). Es

interesante observar el efecto sobre el espectro en frecuencia de la senal
cuando una senial analégica x.(t) es muestreada a una frecuencia f,. Hay
que tener en cuenta que se estan comparando dos dominios diferentes, el
dominio continuo, donde se tiene una escala de tiempos en segundos, con
el dominio discreto, donde la escala de tiempos en segundos desaparece y
se tienen muestras. La relacién entre ambos dominios viene dada por la
frecuencia de muestreo que indica la separacién temporal entre dos mues-
tras consecutivas. Para la descripcién actual, se va a considerar que los
valores de las muestras no estdn cuantificados en un nimero de bits. La
relacién entre ambos espectros puede verse en la expresion siguiente cuya
obtencién puede encontrase en [143]:

X(ejw) = fs Z Xe ((fdigital - 77,) : fs) (59)

donde X (e7¥) es el espectro de la senal digital, X, es el espectro de la senal
analdgica, fs es la frecuencia de muestreo, fggitar €s la frecuencia en el
dominio digital, frecuencia normalizada que corresponde a faigitar = f/ fs.
De esta ecuacion, se extraen dos consecuencias:

1. Cuando se muestrea la sefial, su espectro se replica en frecuencia de
forma infinita.
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Espectro sefial analdgica
T

O |
ot £ 0o 0w fs -2fs
Frecuencia

f Espectro sefial muestreada (W/f5)<0.5
S| T T

-2 -1 0 Wi 1 2
Frecuencia Normalizada

Espectro sefial muestreada (W/f5)>0.5
I T

0
Frecuencia Normalizada

Figura 5.4: Ejemplo de la transformacion que sufre el espectro de una sefial cuando esta es muestreada.
(1) En la imagen superior, espectro de la senal no muestreada que posee un ancho de banda W; (2)
en la imagen central, la senal ha sido muestreada con una frecuencia fs > 2 % W;(3) en la imagen
inferior, la sefial ha sido muestreada con una frecuencia f; < 2% W.
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2. El criterio de Nyquist, que indica que si el ancho de banda (W) de
la senal paso bajo muestreada cumple que W < fs/2, al replicar
el espectro este no se solapa y, por tanto, no se introduce ninguna
distorsién de la sefial.

Como ejemplo, en la imagen 5.4 se puede ver el efecto de muestrear
una senal con una frecuencia de muestreo que cumple el criterio de Ny-
quist (imagen central) y con una frecuencia de muestreo que no lo cumple
(imagen inferior). Como puede observarse, en el caso en el cual se cumple
el criterio de Nyquist, el espectro de la senal es replicado pero en ningtin
momento distorsionado; por tanto, si se eliminan de forma adecuada las
réplicas de dicho espectro, se podria recuperar la sefial analégica antes de
ser muestreada. Este proceso es el que llevan a cabo los dispositivos DAC,
convertidores digital a analégico. Y es el que se aprovechara para sobre-
muestrear la senal haciendo uso la interpolacién mediante filtro paso bajo.
En el caso en el que no se cumple el criterio de Nyquist, la réplica del
espectro debida al muestreo hace que las altas frecuencias del espectro se
solapen entre si, introduciendo una distorsion de las altas frecuencias de
la senal digital. A este fenémeno se le denomina “aliasing”. En la imagen,
viene marcado en gris con una letra A, indicando las zonas del espectro
que sufren “aliasing”. La distorsion debida al “aliasing” hace inviable recu-
perar completamente la senial analdgica original. Las componentes en alta
frecuencia de la senal recuperada estaran distorsionadas.

5.1.2.2. Fundamento tedrico de la interpolacién mediante filtro
paso bajo

El proceso de interpolacién mediante filtro paso bajo incrementa la
frecuencia de muestreo por un factor I, denominado factor de interpolacion.
El proceso se compone de dos fases:

1. A la senal digital x[n] se le anaden I — 1 ceros entre cada par de
muestras.

2. La senal resultante de introducir los ceros entre muestras es filtrada
mediante un filtro FIR (“Finite Impulse Response”) paso bajo cuya
ganancia en la banda de paso idealmente debe ser I.
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Figura 5.5: Ejemplo del efecto sobre el espectro de una senal digital del
proceso de interpolacién por un factor I=3. (1) Espectro de la senial digital
sin interpolar. (2) Espectro de la senial donde se le han anadido los ceros
entre muestras. (3) Efecto del filtro paso bajo sobre el espectro anterior.
(4) Espectro de la senal interpolada.
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Al introducir ceros entre muestras se obtiene:

: (5.10)

2fn] = xz[n/I], n=0,+1,+21,...
] 0, otros casos

donde z[n] es la senal resultante y x[n| es la senal digital generada tras
muestrear x.(t) a una frecuencia fs. La nueva senal z[n] posee la longitud
que deberia tener la senal digital consecuencia de muestrear x.(t) a una
frecuencia I x fs, pero entre las muestras originales por ahora solo se tienen
ceros. Es interesante observar como el espectro en frecuencia de la senal
a la que se le han introducido ceros se ha visto modificado. En la Fig.
5.5, se puede observar en la primera figura la senal digital que va a ser
interpolada por un factor I=3. En la segunda figura, se observa que el hecho
de introducir 2 ceros entre las muestras lo que produce es una compresién
del espectro. Considerando que la respuesta en frecuencia de la nueva senal
z[n] es Z (ej‘*’) y que el espectro de la senial original es X (ejw), se puede
decir que al introducir ceros la relacién entre los espectros es [143]:

Z(e7) = X (e79F); (5.11)

Para obtener el espectro de la senal interpolada, simplemente queda
eliminar las imdgenes del espectro de la senal z[n] que no deben estar en
el espectro interpolado. Para realizar este proceso, la senal z[n] es filtrada
mediante un filtro paso bajo de tipo FIR, que posee una frecuencia de corte
igual a fs/(2I), donde f, es la frecuencia de muestreo original:

yln] = Zwm-z[n—ﬂ, (5.12)

y[n] es la senal interpolada y w(j) son los coeficientes del filtro digital. Si
se quiere obtener la senal interpolada sin ningiin escalado en amplitud, el
filtro FIR implementado debe tener una ganancia I en la banda de paso.
De todos modos, dependiendo de la aplicacion, puede no ser importante
trabajar con escalado de la sefial y, por tanto, este no se tiene en cuenta
y el filtro se disena sin considerar el factor de ganancia. Puede observarse
en la Fig. 5.5 el efecto del filtro paso bajo sobre la senal z[n| en la tercera
y cuarta grafica. Tras realizar el filtrado se puede observar que el espectro
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obtenido es el equivalente al obtenido si la senal original fuera muestreada
a una frecuencia I * f.

La interpolacién mediante filtro paso bajo asume ciertas condiciones
ideales que en la realidad no se dan del todo y que introducen discrepan-
cias entre el valor recuperado y el valor real que se tendria si se hubiera
muestrado a la frecuencia [ * fg:

1. El ADC muestrea la senal analdgica y la cuantifica en un niimero
de bits. Como se vio en la seccion 4.2.3.1, el error de cuantificacion
puede verse como un ruido en la sefial. Cuanto mayor sea el niimero
de bits, menor sera dicho efecto a la hora de recuperar la senal.

2. Se debe cumplir el criterio de Nyquist que implica la no existencia
de componentes frecuenciales por encima de la frecuencia f;/2. Es-
to idealmente solo podria cumplirse con un filtro antialiasing cuya
banda atenuada esté por debajo del ruido de cuantificacién [110].

3. El filtro paso bajo considerado en teoria deberia ser ideal: una banda
de paso totalmente plana hasta la frecuencia de corte, una banda
atenuada con una atenuacion infinita y una banda de transiciéon nula.
Estas condiciones son imposibles de alcanzar. El efecto més notable
de no tener una banda de paso plana es la distinta ganancia que
poseen las componentes en frecuencia de la senal en la banda til.
Esto se transforma en una distorsién de la senal recuperada. Pero el
efecto méas importante de la no idealidad del filtro es la atenuacién
finita de la banda atenuada que hace que queden ciertas componentes
residuales no eliminadas totalmente de las bandas imégenes filtradas
(ver tltima gréfica de la figura 5.5). Estas componentes residuales
introducen una distorsién en un amplio ancho de banda de la senal.
Mejorar la atenuacion de la banda atenuada implicard mejorar la
fidelidad de las muestras interpoladas.

5.1.2.3. Implementaciéon del algoritmo sobre FPGA

Las limitaciones fisicas a la hora de implementar el algoritmo en un
sistema en tiempo real basado en dispositivos FPGA vienen principalmente
por:
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= La frecuencia maxima de funcionamiento de la légica disenada dentro
del dispositivo. La frecuencia maxima depende de la velocidad méaxi-
ma del dispositivo, del procesado que se va a hacer de las senales a
alta frecuencia que determina los niveles de l6gica necesarios, y de la
posibilidad de segmentar la légica de las etapas que funcionan a las
frecuencias maximas. Esto limita el médximo factor de interpolacién
que puede generarse.

= El tamano del filtro FIR implementado y su topologia. Un nime-
ro mayor de coeficientes implica una mejor respuesta del filtro. El
incremento del nimero de coeficientes implica un mayor uso de ope-
raciones llevadas a cabo en las FPGAs y, por tanto, demanda un
mayor uso de los recursos logicos disponibles. El nimero de coefi-
cientes necesario para implementar el filtro dependera de los recursos
disponibles y del nimero de canales a interpolar.

Para implementar el algoritmo de interpolacién en la FPGA, se ha he-
cho uso de dos arquitecturas diferentes, una arquitectura clasica para la
interpolacién de una muestra (factor de interpolacién 2) y una arquitec-
tura basada en los filtros polifasicos para la interpolaciéon de dos muestras
(factor de interpolacion 3). Estos métodos permiten trabajar dentro de la
FPGA con dos frecuencias equivalentes de muestreo de 140 MHz y 210
MHz.

La primera interpolacién desarrollada fue la interpolacion x2. Debido a
que el dispositivo sobre el que se trabajaba era una Virtex 5, la frecuencia
de 140 MHz era una frecuencia de trabajo a la cual la légica implementada
podia funcionar sin tener que segmentar mucho el procesado tras la in-
terpolacién. En primera instancia, habiendo disenado una etapa mediante
este proceso, se decidié trabajar con esta estructura para la interpolacién
x3. A pesar de incrementar el segmentado del procesado posterior a la
interpolacién, se detectaron problemas en velocidad de funcionamiento ya
que la estructura propuesta realiza el filtrado del pulso a alta frecuencia.
Debido a que el proceso de filtrado implica el uso de un elevado ntimero de
multiplicadores y sumadores, y teniendo en cuenta la cantidad de estos por
filtro, se hacia inviable su uso a 210MHz, por lo que se estudié implementar
una topologia diferente basada en filtros polifdsicos.



114 CAPITULO 5- ALGORITMOS

La estructura cléasica, utilizada en la interpolacion x2, implementa el
algoritmo tal como se ha descrito matematicamente durante este apartado.
La senal original es un flujo de datos constante a la frecuencia de adquisi-
cion de los ADCs, 7T0MHz. Como la interpolacion llevada a cabo es x2, en
primera instancia se tiene que afiadir un cero entre cada dos muestras reci-
bidas. Este proceso incrementa la frecuencia interna de trabajo a 140MHz,
yva que la sefial se trata a tiempo real. Todo el procesado de la logica a
partir de este punto y hasta que se extrae la etiqueta temporal del pulso
deberd funcionar a la nueva frecuencia de trabajo.

Puede verse en las figuras 5.6 y 5.7 dos posibles estructuras que im-
plementan el algoritmo de forma clasica. Las dos se componen del bloque
insertador de ceros y del filtro FIR. La diferencia entre ambas estructuras
reside en la arquitectura seleccionada para el filtro FIR. Esta es otra de
las decisiones que deben tomarse. La estructura que se usa por defecto
para implementar un filtro FIR es la forma directa, por ser la forma maés
evidente a partir de la expresiéon. Hay que tener en cuenta que la maxima
frecuencia de funcionamiento de un sistema digital viene determinada por
el nimero de bloques o niveles de logica combinacional existentes entre
dos registros. Se puede observar en la Fig. 5.6 que la forma directa tiene
como camino légico mas largo el generado por el camino que lleva la senal
z[n] al ser multiplicada por wy y sumada a todos los términos restantes.
Este camino légico combinacional tiene el retardo 16gico debido a un mul-
tiplicador y M sumas, siendo M el ntimero de coeficientes del filtro. Esta
estructura para filtros de gran tamano no es capaz de funcionar a 140MHz
en la virtex 5 para un numero elevado de coeficientes si no es modificada.
Para un correcto funcionamiento a 140MHz, se ha hecho uso para el filtro
FIR de una estructura transpuesta. Esta estructura, como puede verse en
la Fig. 5.7, tiene la particularidad de que su camino légico combinacional
més largo siempre estd formado por una multiplicacién y una suma [64].
Esta estructura es mas optima en velocidad de funcionamiento que la es-
tructura directa y es la estructura de la cual se hard uso para todo filtro
FIR implementado en el sistema.

Otro paso importante en el disefio de los filtros paso bajo es decidir
el numero de coeficientes y su valor. Para el interpolador, se ha hecho
uso de un filtro FIR paso bajo de 21 coeficientes. Se usaron 16 bits por
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coeficiente. La frecuencia de corte era de 70/4 MHz. Para el calculo de estos
coeficientes, se usé una ventana de Hamming ya que proporcionaba una
atenuacién adecuada en la banda eliminada y un bajo rizado en la banda de
paso. La seleccion de la ventana se ha realizado considerando una solucién
de compromiso entre el rizado de la banda de paso, la atenuacién de la
banda atenuada y el ancho de la banda de transicién. La respuesta de la
ventana de Hamming da una atenuacién en la banda atenuada de como
maximo 53dB, un rizado maximo en la banda de paso de 0.0194 dB y un
ancho de la banda de transicién en frecuencia normalizada de Af = 3,3/N
siendo N el niimero de coeficientes del filtro; para 21 coeficientes, es Af =
0,15 [110]. Queda para préximos estudios evaluar el efecto en la resolucién
temporal al tomar otro tipo de ventanas como la Kaiser.

En la Fig. 5.8, se pueden observar los coeficientes calculados para el
filtro FIR, es decir, la respuesta impulsional del filtro. Para su diseno, se
considerd que las entradas eran de 12bits, los coeficientes del filtro son de
16 bits y los multiplicadores de 16 bits de entrada para multiplicando y
multiplicador y 32bits de salida. Los coeficientes mostrados en la gréfica
ya han sido cuantificados. En la Fig. 5.9, se puede ver el efecto del filtro
interpolador sobre las muestras de una senal perteneciente a un tltimo
dinodo de un detector LSO+PMT que ha sido muestreada en el sistema
de adquisicién disponible a 7T0MHz y 12bits. La sefial en rojo es la senal
sin interpolar y la senal en azul es la senal ya interpolada. Ambas senales
han sido normalizadas para que puedan ser comparadas.

Para la interpolacién por un factor 3, como se ha comentado, debido
a la dificultad para alcanzar la frecuencia de funcionamiento de 210MHz
requerida, se opté por usar estructuras polifisicas [64]. La estructura po-
lifdsica implementa la interpolacién mediante filtro paso bajo de una forma
mas Optima respecto a la frecuencia de trabajo. Este tipo de arquitectura
permite filtrar la senal en el dominio de reloj de baja frecuencia, antes de
hacer el sobremuestreo. De esta forma, la carga légica debida a los suma-
dores y multiplicadores del filtrado paso bajo pasa a llevarse a cabo en
baja frecuencia, en el presente estudio, 7TOMHz. El nimero de filtros total
se incrementa, pero el nimero total de coeficientes no.

Para interpolar la senial recibida por un factor 3 (210 MHz, interpola-
cién de 2 muestras), se hace uso de un filtro paso bajo de 33 coeficientes
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Figura 5.8: Coeficientes usados para el filtro paso bajo FIR de orden 20
haciendo uso de una ventana de Hamming en el diseno. Respuesta impul-
sional del filtro
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Figura 5.9: Ejemplo de funcionamiento del filtro interpolador x2. En rojo,
estdn las muestras obtenidas y, en azul, las muestras interpoladas. Ambas
senales han sido normalizadas para que puedan compararse. Para ello se ha
considerado que el fondo de escala de las muestras obtenidas e interpoladas
varia entre -1 y 1
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usando una ventana de Hamming. La frecuencia de corte de este filtro es de
70/6 MHz. El nimero de coeficientes para el filtro se ha incrementado res-
pecto al interpolador de una muestra para reducir la banda de transicion,
compensando de este modo la reduccién de la frecuencia de corte. Como
puede verse en la Fig. 5.10, se deben generar tres filtros FIR polifésicos
a partir del filtro FIR calculado originalmente. Los coeficientes para estos
nuevos filtros polifasicos se obtienen como:

(5.13)

donde I es el factor de interpolacién, w;[n] son los coeficientes del filtro j,
w[n] son los coeficientes del filtro original y R es el nimero de coeficientes
de cada uno de los filtros polifasicos. R debe ser un nimero entero, que es
calculado como R = M/I, donde M es el nimero de coeficientes del filtro
original. El filtro interpolador disefiado tiene M=33, I=3, R=11.

Cada ciclo del reloj de baja frecuencia, se generan I salidas de cada
filtro polifasico, yo[n], y1[n]...yr—1[n]. La senal interpolada y[n] se obtiene
como:

ylIn] = yoln]

y[In +1] = y1[n]
(5.14)

ylIn+I—-1]=yr_1[n] neN

En la Fig. 5.10, se puede observar la arquitectura del filtro polifasico. En
la parte superior, se ve la respuesta impulsional del filtro de 33 coeficientes
disenado. A partir de estos coeficientes, se generan los tres filtros necesarios
para la interpolacién x3. Para ello, se toman los coeficientes marcados en
cian y se genera el primer filtro FIR; los coeficientes marcados en rojo
y se genera el segundo filtro FIR; y los coeficientes marcados en verde y
se genera el tercer filtro FIR. Para cada filtro FIR generado, se utiliza la
estructura transpuesta que ya se vio en el interpolador x2 (Fig. 5.7).
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Figura 5.11: Ejemplo de funcionamiento del filtro interpolador x3. En rojo
estan las muestras obtenidas y en azul las muestras interpoladas. Ambas
senales han sido normalizadas para que puedan compararse. Para ello se ha
considerado que el fondo de escala de las muestras obtenidas e interpoladas
varia entre -1 y 1
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En la Fig. 5.11, se puede observar el efecto del interpolador sobre el
pulso adquirido por un detector basado en LSO4+PMT. En rojo, se tienen
las muestras originales y, en azul, se tiene la senial interpolada.

5.1.3. “Constant fraction digital” mediante la generacion
de pulsos bipolares (BCFD)

Para extraer la informacion temporal de los pulsos recibidos se propone
hacer uso de un “Constant fraction digital” mediante la generacién de
pulsos bipolares. En este método, la informacion temporal es extraida de
un pulso bipolar que es generado a partir de la senal de entrada mediante
un filtro bipolar, tal como se hace en analégico [8] o en digital [9, 11] y se vio
en el capitulo 4. Se denomina este método Bipolar CFD, en contraposicién
al método directo de calcular la etiqueta de tiempos obteniendo primero
el maximo de la sefial y evaluando tras esto el cruce de la sefial de entrada
al bloque por una fraccién de dicho valor.

El BCFD puede ser aplicado a senales directas del ltimo dinodo o
a la carga calculada de las senales recibidas. Aplicado a la carga es un
método propuesto originalmente en el presente trabajo. Este nuevo método
aprovecha el comportamiento mas lineal de la curva de carga e implementa
un discriminador cuyo comportamiento es equivalente a un ARC digital
que deberia proporcionar mejores resultados en resolucién temporal.

La senal a la entrada del BCFD es transformada aplicando el siguiente
filtro:

ybipolar[n] = l’[n] — Ax a:[n — k}, (515)

donde x[n] es la senal que se va a transformar en bipolar (se va a considerar
el efecto del “undershoot” en las senales del iltimo dinodo corregido o
en todo caso despreciable frente al maximo de la senal), k representa el
desplazamiento que debe ser aplicado para generar la senal bipolar y A
es un valor constante (2 para los métodos de carga y 1 para los métodos
aplicados a las senales directas). A debe poseer un valor superior a 1 en las
senales de carga para generar una senal bipolar con un cruce por cero. El
valor de A=2 se seleccion6 porque es un factor de multiplicacién que puede
generarse facilmente en un sistema digital; con A=1, el método propuesto
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Figura 5.12: El bloque BCFD para una senial de carga genera una senal
bipolar que posee un cruce por cero. Usando los valores S1 y S2, que
corresponden a la muestra antes del cruce por cero y a la muestra tras el
cruce por cero, se puede calcular la etiqueta de tiempos del pulso recibido
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Figura 5.13: El bloque BCFD para una senal digitalizada genera una senal
bipolar que posee un cruce por cero. Usando los valores S1 y S2, se puede
calcular la etiqueta de tiempos del pulso recibido de la misma forma que
se hace en el caso de pulsos de carga.
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para obtener la senal bipolar a partir de la carga no genera una senal
bipolar y, por tanto, la senal carece de un punto de cruce por cero. En
trabajos futuros, seria interesante estudiar el efecto de modificar A en la
resoluciéon temporal obtenida tanto para la senal de carga como para la
senial directa.

Las dos muestras de la senal yppoiqar mas cercanas al cero definen una
linea que cruza este en un instante que es considerado la etiqueta temporal
del pulso. En la Fig. 5.12, se puede observar como se obtiene una etiqueta
de tiempos de un pulso de carga y, en la Fig. 5.13, como se obtiene la
etiqueta de tiempos de un pulso directo del tultimo dinodo digitalizado. S1
y S2 son las muestras antes y después del cruce por cero que genera el
discriminador. La etiqueta de tiempos se calcula como:

S1

= m + ngs1, (516)

timestamp|n|

timestampn|

timestamp(t) = , (5.17)

fsequivalent
donde timestamp|n] es la etiqueta de tiempos en muestras, ng; es el nime-
ro de muestra para S1, timestamp(t) es la etiqueta de tiempos en segundos
Y [ Sequivalent €5 la frecuencia de corte equivalente (en el presente estudio,
70 MHz, 140 MHz y 210 MHz dependiendo del método implementado). El
esquema del bloque implementado en la FPGA puede verse en la imagen
5.14.c.

El algoritmo fue testeado para diferentes valores de k (desplazamiento)
para evaluar el valor de este parametro en la resoluciéon temporal. En las
Fig. 5.14.a y 5.14.b, puede observarse un ejemplo del efecto de la variacion
del parametro k sobre la etiqueta temporal generada. La etiqueta temporal
generada corresponde al instante en el que se produce la interseccién del
pulso de entrada (en azul) con el pulso en rojo. La interseccién en las
figuras viene marcada con una estrella. Se puede observar como la estrella
va desplazandose en funcién de k y como los puntos usados para determinar
la etiqueta temporal del pulso rojo y del pulso azul son diferentes. Cabe
notar como en el caso de pulsos de carga (figura 5.14.b), el algoritmo en
un principio se comporta como un método ARC digital y, a partir de un
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desplazamiento k, el algoritmo pasa a ser un DCFD. Para el caso en el que
se utilizan los pulsos directamente muestreados (5.14.a) para el célculo de
la interseccion, siempre se ha alcanzado ya el maximo del pulso en uno de
ellos; esto es lo que en la literatura se conoce comtunmente como DCFD
[9].

5.1.4. Resumen de los algoritmos propuestos

Dados los bloques de procesado introducidos durante este capitulo, los
discriminadores de tiempos digitales propuestos para el presente estudio
se pueden dividir en dos grupos principales: los que trabajan con el pulso
digitalizado directamente, los cuales se denominan basados en amplitud, y
los que trabajan calculando la carga del pulso de forma digital, a los que
se llamard basados en carga, Fig. 5.1.

Por tanto, las configuraciones propuestas y estudiadas en el presente
trabajo son:

= BCFD sin interpolacion.

= BCFD con interpolacion x2.

= BCFD con interpolacién x3.

= BCFD para carga sin interpolacién

s BCFD para carga con interpolacion x2.
= BCFD para carga con interpolacion x3.

Como ya se indicaba, los discriminadores de tiempos digitales propues-
tos son una combinacién de los bloques digitales descritos en el presente
capitulo. De los seis algoritmos propuestos para el estudio, todos menos
el primero son discriminadores digitales originalmente propuestos como
consecuencia del trabajo aqui presentado.

5.1.5. Implementacion hardware

Los métodos de extraccién de tiempos han sido implementados den-
tro del dispositivo Xilinx Virtex 5 FPGA XC5VLXS&5T de la tarjeta de
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DAQ), haciendo uso del programa de Xilinx ISE 10.1 para la sintesis y la
implementacién del cédigo verilog. En esta versién del ISE, no existia co-
re alguno para generar los filtros FIR en los dispositivos Virtexb usando
aritmética distribuida. Los filtros FIR generados en esta versién del ISE
hacian uso de los recursos de la FPGA para procesado de la senal, recursos
muy limitados. Por tanto, todos los filtros usados en estos disenios tuvieron
que ser enteramente programados en verilog usando para cada coeficien-
te multiplicadores de aritmética distribuida generados por la herramienta
ISE coregen. Los coeficientes de cada filtro fueron calculados mediante las
herramientas de Matlab 7.5 para disenos de filtros. Con los coeficientes
generados y mediante el uso de un script de Matlab, se automatizé el pro-
ceso de generacion del cédigo verilog de los filtros y de la generacion de los
cores multiplicadores necesarios siguiendo las estructuras antes descritas.

Los bloques de procesado implementados usados por los algoritmos
estan dentro del rango de especificaciones de frecuencia de funcionamiento
y area que admite la FPGA usada. De todas maneras, el area ocupada por
los filtros disenados podria mejorarse usando la simetria de los coeficientes
del filtro FIR y eliminando los multiplicadores correspondientes a los coe-
ficientes cuyo valor es cero. Al no hacer falta dicha optimizacién para el
presente estudio, pues esta no aporta ningiin beneficio sobre el resultado
final, se deja para un futuro desarrollo en el caso de que existiera necesidad
de area del dispositivo. La nueva version del ISE 12 posee nuevos cores que
pueden ser usados para realizar de forma mas 6ptima y reducir el tiempo
de diseno de los algoritmos testeados. De hecho, en esta nueva versién ya se
dispone de cores que implementan los interpoladores con filtros polifdsicos
mediante aritmética distribuida compatibles con los dispositivos Virtex 5
y Virtex 6.

El core de divisién permite implementar la divisién que genera el re-
sultado de la etiqueta de tiempos cada ciclo de reloj con una latencia fija
de ntmero de ciclos de reloj. El resultado de la divisién se proporciona en
forma fraccional, de esta forma ya se posee la etiqueta de tiempos de forma
directa. La division se implementa a baja frecuencia en el empaquetador
de eventos. Esto es posible debido a que la tasa de eventos en cada detec-
tor es baja comparada con la frecuencia mas baja de trabajo dentro de la
FPGA, 7T0MHz. En el presente trabajo, la divisién ha sido puenteada para,
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de esta forma, poder obtener una resolucién temporal no cuantificada ya
en el PC.

La légica correspondiente al procesado digital de la senal a la frecuencia
de 210 MHz tuvo que ser fuertemente segmentada. En los dispositivos usa-
dos, es necesario reducir los niveles de logica entre registros para alcanzar
la velocidad requerida. Seria dificil incrementar el factor de interpolacion
haciendo uso de estas arquitecturas. Para interpoladores que funcionaran
a frecuencias mayores de 210 MHz, se haria necesaria una paralelizacion de
los algoritmos propuestos. La paralelizacién no es una tarea trivial, pero
debido a la baja area de FPGA ocupada por los algoritmos propuestos,
esta tarea podria ser llevada a cabo en trabajos futuros.

En la tabla 5.1, se muestran el drea y los recursos utilizados de la FPGA
para cada algoritmo. Los resultados incluyen todos los bloques de procesa-
do de la senal y la logica necesaria para los diferentes cruces de dominios
de reloj. Como referencia, se muestra la ocupacion de la configuracién mas
compleja (BCFD con pulsos de carga interpolados por un factor 3) con
todo el disefio. Como puede verse, los algoritmos no demandan de un uso
elevado de recursos de la FPGA.

5.2. Aportaciones del capitulo

El capitulo cubre el objetivo 3 de la investigacién. El objetivo plan-
teado es proponer nuevos discriminadores de tiempos para la mejora de
la resolucién temporal y analizar cémo se comportan ante distintas con-
figuraciones. Durante el capitulo se han descrito la funcionalidad de cada
uno de los bloques digitales que componen los discriminadores. Se estudian
los procesos llevados a cabo para la extraccion de la marca temporal de
los pulsos digitalizados recibidos. En el texto se describen la idoneidad de
las arquitecturas seleccionadas para programar la FPGA del sistema de
adquisicién y la ocupacion de los recursos de la FPGA de cada uno de los
discriminadores.

Los algoritmos propuestos en el estudio, se pueden dividir en dos gru-
pos, los que trabajan directamente sobre el pulso adquirido que son deno-
minados BCFD basados en amplitud y los que trabajan sobre el calculo
digital de la carga del pulso, los denominados BCFD basados en carga. El
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Tabla 5.1: Ocupacion de recursos de la FPGA Xilinx xc5vIlx85t para los diferentes algoritmos pro-

gramados.
Freq. muest. 140 MHz 210 MHz
Recursos de 70 MHz freq. int. muest. freq. int. muest.
BCFD BCFD BCFD  BCFD BCFD BCFD  BCFD
Mm— FPGA Carga Carga Carga Carga
(Todo)
Slices Ocupados (Total 12960) 382 430 382 801 1088 1117 11168
Memoria Usada (Total 3888 KB) 36 KB 36 KB 54KB 54KB 90KB 90KB 2412KB
DCM /ADVs Usados  (Total 12) 1 1 2 2 2 2 6
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capitulo describe la forma en el que cada discriminador extrae la etiqueta
temporal del pulso, sin entrar a un estudio de tiempos que serd dejado para
préximos capitulos.
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Capitulo 6

Simulacion de los algoritmos
propuestos

Resumen:

Definidos los algoritmos propuestos, en el presente capitulo se des-
cribe una simulacién que permite validar los discriminadores en un
entorno que emula las condiciones reales de funcionamiento de un sis-
tema PET con dos detectores enfrentados. Primero, se describen los
bloques que componen la simulacién. Mas tarde, se definen diferentes
simulaciones para distintas configuraciones de los algoritmos en di-
versas condiciones de ruido y jitter de reloj. Los resultados obtenidos
permiten entender mejor el funcionamiento de los discriminadores.

6.1. Introduccion

6.1.1. Propuesta de simulacién.

En los sistemas de imagen nuclear, disponer de una simulacién precisa
del sistema ayuda a tener un mayor control del proceso de disefio, a predecir
y mejorar los resultados que el sistema proporcionara y a reducir al maximo
fuentes de error tipicas del proceso de disefio que conllevarian retrasos en la

131
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finalizacién del sistema definitivo y un incremento innecesario de los gastos
de produccién. La simulacién también permite aislar distintos procesos de
forma controlada, hecho muchas veces dificil en un sistema real de medida,
y de esta forma entender con mayor precisién los fenémenos que toman
parte en un experimento. Para la evaluacién de los algoritmos de tiempos,
se propone una nueva metodologia de simulacién que se presentd en el
articulo «Accurate Simulation Testbench for Nuclear Imaging Systems»
[142].

La idea consiste en dividir la simulacién en distintos bloques funcio-
nales. Cada uno de estos bloques puede ser simulado haciendo uso de la
herramienta adecuada en funcién de la precisién deseada en el estudio lle-
vado a cabo. Es una simulaciéon que permite simular todo el sistema antes
de ser construido, permite simular cualquier tipo de detectores, con cual-
quier nimero de canales con la precisién deseada. Hay que tener en cuenta
que una simulacion con mas precisién conllevara una necesidad mayor de
recursos y, por tanto, una ralentizacién en la obtencién de los resultados.
Esta metodologia de simulacién permite simular cada una de las etapas
del sistema con un nivel de detalle diferente.

Hasta ahora, para evaluar un sistema de imagen nuclear cada parte del
sistema era simulada de forma independiente. Para simular los detecto-
res de particulas, se usaban simuladores de fisicas de altas energias como
GEANT4 [144], GATE [145] o PENELOPE [146]. Por otro lado, para las
simulaciones de la electrénica del sistema, usualmente se hacia uso de un
simulador de circuitos electrénicos. En estas simulaciones independientes,
siempre que se queria emular senales de la etapa anterior, se trabajaba
con modelos ideales que, en los mejores casos, estaban basados en las con-
clusiones sacadas de las simulaciones de la etapa anterior a la simulada
[147, 148]. Esta metodologia clasica de simulacién no permite una comu-
nicacién directa entre distintas herramientas de simulacién.

Asi pues, herramientas como Matlab, que son usadas comunmente en
simulaciones globales del sistema [149] y para evaluar resultados obteni-
dos de otras simulaciones, no se usan para interactuar con la simulacién
analégica o de fisica de altas energias. En el presente trabajo, se propo-
ne crear una simulacion global donde cada una de las partes es simulada
haciendo uso de la herramienta idénea para el bloque simulado.
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Asi pues, con el flujo de simulacién propuesto, para la generacién de
eventos, se puede hacer mediante el uso de distintas herramientas:

» Una simplificacién de los eventos que genera el sistema mediante el
uso de software de tipo Matlab que permite generar senales ideales
de forma répida sin un uso elevado de recursos de computacién.

= Una generacién maés precisa de las ondas que considerase los efectos
fisicos que se producen en el detector haciendo uso de un simula-
dor de altas energias. En este caso, los eventos serian generados en
GEANT4.

Para el front-end analégico, se dispone también de distintas posibilida-
des.

= Si se quiere hacer una simulacién muy precisa del front-end analdgi-
co hasta el nivel de transistor dentro de los ASICs, se hard uso de
herramientas de alto nivel utilizadas para la simulacion durante el
desarrollo de Circuitos Integrados como el HSPICE.

= En otros casos, si se desea realizar una simulacion a nivel de circui-
tos mediante modelos SPICE, se haria uso de simuladores como el
LTspice [150], incrementando la velocidad de simulacién.

= Por ultimo, se puede simular de forma ideal la electrénica analdgica
del sistema mediante el uso de Matlab. Aunque muy limitado, puede
ser util cuando se estd realizando un andlisis en Matlab de la senal
en una etapa del sistema posterior a la electrénica analégica.

En la parte digital, se puede optar por una simulacién a nivel de com-
portamiento o a una simulacién de las FPGAs:

= Para simulaciones a nivel de comportamiento, se hara uso de Matlab
o programas desarrollados en Java.

» Para nivel RTL (“Register transfer level”), es decir, a nivel de re-
gistros y puertas logicas, o para simulaciones tras emplazamiento y
rutado, se hara uso de Modelsim.
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Para el control y la interpretacién de los resultados de la simulacion glo-
bal, se usaréd Matlab, Mathematica o programas desarrollados en lenguajes
de programacién como C++ o Java.

Dependiendo el objetivo de la simulacién, se hard uso de una u otra
combinacién de herramientas. Si se quiere comprobar el correcto funcio-
namiento de la electrénica digital dentro de la FPGA, se hard uso de
generacién de pulsos ideales con Matlab, pulsos controlados que seran in-
troducidos en Modelsim para realizar la validacién del sistema. De esta
forma, se dispondrd de una simulacién rapida y con entradas muy con-
troladas que permiten validar el correcto funcionamiento de los bloques
desarrollados en Verilog. Si, por otro lado, se desea estudiar el comporta-
miento dentro del sistema de los algoritmos propuestos para tiempos, se
hara uso de GEANT4 para generar las senales, LTspice [150] para simular
la electrénica analdgica y, por ultimo, Matlab para simular los algoritmos.

Esta filosofia de simulacién es altamente adaptable a las necesidades
concretas dentro de las distintas etapas de desarrollo del sistema.

Por otro lado, para que esta simulacién global pueda funcionar debe
definirse con mucha precisién la forma de interfasar las distintas herra-
mientas de simulaciéon para que no haya pérdida de informacién entre los
distintos bloques simulados.

6.2. Descripciéon de la simulaciéon usada

La simulacién implementada para este experimento se ha desarrollado
con el objeto de obtener resultados a nivel temporal de gran precisién. Esta
simulacién esta controlada enteramente desde Matlab; esta herramienta se
encarga también de generar procesos que en LT'spice son complicados o
imposibles de generar. Matlab selecciona los eventos de GEANT4 que van
a ser simulados, los envia a LTspice para realizar el procesado analdgico,
recoge los eventos procesados del LTspice y realiza sobre ellos el procesado
digital para extraer la etiqueta temporal de cada uno de ellos. En este caso,
se ha descartado el uso de Modelsim en la parte digital pues la intencién
es evaluar los algoritmos y no depurar el cédigo que finalmente ird en la
FPGA de adquisicién; el uso de Modelsim ralentiza la simulacién y en esta
fase del diseno interesa que la simulacién sea lo méas rapida posible, sin
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perder precision en los resultados de tiempos.

La estructura de la simulacién viene dada en la figura 6.1. En ella
se puede observar todo el flujo de simulacién. Los eventos generados en
GEANT4 se almacenan en una base de datos propia. Matlab lee pares de
eventos de dicha base de datos. Estos eventos estan generados en el mismo
instante de simulacién, con una diferencia de tiempos igual a 0. Matlab
introduce una diferencia ficticia de 1 ns para de esta forma simular una
fuente no centrada entre 2 detectores. Matlab también se encarga de ge-
nerar las fuentes de ruido y los relojes con jitter para la etapa de “Sample
and Hold” de la simulacién analégica. Las sefiales generadas son introdu-
cidas en LTspice donde se simula el front-end analdgico correspondiente
a las senales de los ultimos dinodos de ambos detectores. En LTspice se
simulan la etapa de salida de los PMTs, el conformado de onda de las
senales y, por ultimo, la etapa de entrada al ADC con un bloque “Sam-
ple and Hold”. Al finalizar la simulaciéon de un par de eventos, estos son
leidos por Matlab, que se encarga de realizar la cuantificacién de 12 bits.
Tras la cuantificaciéon de los pulsos, a cada senal se le extrae su energia
v la etiqueta temporal mediante los algoritmos de extraccion de tiempos
que quieren ser analizados. El proceso se repite sucesivamente hasta que
se han procesado 1400 pares de eventos de la base de datos. Los resultados
obtenidos son filtrados en energia dejando los eventos correspondientes al
fotopico. De esta forma, se eliminan eventos de menor energia que no han
depositado toda su energia en el cristal debido a efecto Compton. Tras
esto, cada uno de los algoritmos de extraccién de tiempos son analizados
en Matlab mediante el histograma de la diferencia de tiempos.

Todo el proceso de simulacién con los 1400 pares de eventos con todo
el conjunto de algoritmos propuestos, con una configuracién de ruido y de
jitter de reloj, variando el pardmetro k del BCFD entre 1 y 8, se lleva a
cabo en un equipo con un procesador Intel Core i7 a 2.8 GHz y con 4GB
de RAM en aproximadamente 3 horas y 20 minutos.

6.2.1. Generacion de las ondas

En la generacién de ondas, se usard GEANT4 [144] y Mathematica
[151]. GEANT4 se encarga de simular los fenémenos fisicos que se producen
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en el detector desde que se genera el rayo gamma hasta el fotocdtodo del
PMT. El resultado de esta simulacion es una lista de fotoelectrones con el
tiempo de llegada de cada uno de ellos.

Para simular con precision el PMT, se hace uso de Mathematica, que,
a partir de la lista de fotones generados en GEANT4, genera las tensiones
de cada uno de los dos ultimos dinodos. Por tanto, a la salida de este
bloque se dispone de ficheros de tensiones listos para ser introducidos en
la simulacién del front-end analdgico. Con estos ficheros, se genera una
base de datos de senales de tension del iltimo dinodo correspondientes a
distintos eventos.

La simulacién de GEANT4 simula:

= La generacion de rayos gamma de 511keV.

= El transporte del rayo gamma por el aire y el cristal centellador

(LSO).

» Las posibles interacciones dentro del cristal: Absorcion fotoeléctrica
y Efecto Compton.

» La emisién de los fotones épticos generados y su transporte a través
de las distintas capas del detector (cristal, grasa éptica y la ventana
de entrada al PMT) hasta que alcanzan la superficie del fotocéatodo.

s La eficiencia cudntica del fotocatodo, que determina cudles de los
fotones que alcanzan dicha superficie son aceptados y cudles recha-
zados.

Con GEANT4 se genera un fichero ASCII como resultado de la simula-
cién donde se almacena la lista de fotones que alcanzan el fotocatodo que
son aceptados con el tiempo de llegada de cada uno de ellos. Estos fotones
se consideran los fotoelectrones tras el fotocatodo del PMT.

Para generar las tensiones a partir de la lista de fotoelectrones genera-
da por GEANT4, hay que emular la respuesta del PMT. Se considera la
lista de fotoelectrones con su tiempo de llegada como una serie de deltas
cuyo valor es 1 en los tiempos en los que llegan los fotones y 0 para cual-
quier tiempo donde no existe fotén. Para generar las fuentes de tension
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correspondientes a la salida del ultimo dinodo, se considera que el PMT
se comporta idealmente como un sistema lineal cuya respuesta al impulso
es la SER del PMT. Convolucionando la SER con la serie de fotones, se
obtienen a la salida las tensiones buscadas que son almacenadas en un fi-
chero de tensiones que puede ser leido por el simulador electrénico como
una fuente de tension PWL (“Piecewise Linear Source”). Las fuentes de
PWL se definen como una lista de valores donde se indica para cada ins-
tante temporal el valor de tension de la fuente. Este proceso es llevado a
cabo por Mathematica.

Para la respuesta de la SER, la simulacién considera una respuesta de
tipo gaussiana del mismo tipo que la que se presenté en la ec. 4.32 del
capitulo 4. Exactamente, la SER usada en esta simulacién es:

_-w)?
[ 202

Vom o
donde p es el tiempo de transito, que para el PMT de Hammamatsu H8500

es de 6ns; la o es la desviacion estandar del tiempo de transito, que en
este caso es de 400ps/2,35, segin especificaciones de catdlogo [55].

SER(t) = (6.1)

6.2.2. Simulacién del front-end analégico

El front-end analégico simulado debe ser lo mas fiel que sea posible al
front-end analdgico disponible en el setup de medidas. De esta forma, la
simulacién ya validada podra permitir extrapolar los resultados obtenidos a
los resultados que se obtendran en la realidad. En esta fase de la simulacion,
la eleccién de un software de simulacién electrénica parece lo mas adecuado.
En esta simulacién, se hace uso del LTspice, simulador SPICE gratuito
distribuido por Linear Technology [150]. Haciendo uso de este software,
se simula la salida de los PMTs, el conformado de onda y, por ultimo, la
etapa analdgica del ADC.

La base de datos de eventos generados con GEANT4 contiene senales
que corresponden a pulsos del iltimo dinodo de los PMTs antes de la etapa
de salida del PMT. Lo primero que debe ser modelado en la simulacién
analégica es la etapa de salida de los PMTs. Para ello, en base a las espe-
cificaciones dadas en el catédlogo del PMT de Hammamtsu H8500 [55], se
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R=51Q Cdyn=4.2nF

VA H < LDynOutX
VLDyn
ny Rdyn=10kQ
PWL=LDynX.txt

Figura 6.2: Modelo de la etapa de salida del dltimo dinodo del PMT usado
en las simulaciones.

considera la etapa de salida de cada ultimo dinodo de los PMT como se
indica en la Fig. 6.2.

Como puede observarse, la primera etapa del modelo de salida del ulti-
mo dinodo es la fuente de tensién VLDyn generada en Matlab a partir
de las senales almacenadas en la base de datos de eventos. Esta etapa co-
rresponde a los bloques “Estimulos del detector” de la Fig. 6.1. La fuente
de entrada viene definida en un fichero ASCII cuyo nombre es LDynX.txt
(LDynl.txt para el detector 1 y LDyn2.txt para el detector 2). Este fichero
esta compuesto de 2 columnas, una con el valor temporal y otra con el valor
correspondiente de tensién para dicho valor temporal. LTspice mantiene
constante el valor de tension hasta el siguiente valor temporal definido en
la siguiente linea del fichero. Tras esto, se tiene bdsicamente la etapa de
salida del dltimo dinodo del PMT tal como viene definida en el catélogo.
La respuesta de esta etapa en el dominio de Laplace posee un cero cuyo
efecto puede verse en forma de un “undershoot” de la sefial reconocible
facilmente en las medidas que se toman de los ultimos dinodos con un
osciloscopio. Esta etapa, como puede verse en la Fig. 6.1, estd duplicada,
una por canal.

Tras la etapa de salida del PMT, se tiene la etapa de conformaciéon de
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Etapa de entrada

Rg1=2000 Rf1=390Q

<

Rg2=390Q Rf2=390Q

Conformado de onda - Etapa CR-RC?

Rg3=390Q Rf3=390Q

Csh=22pF R1a=8060 R1b=8060 COutshx s

LDynQutx — —vW |_| _M_u\.pmo . "
0 _ _ Ov>$o Cm33pF 0

0 Rsh=1k3Q '

§ Rzcan=1.2kQ ]

' Ca=22pF ’

0 Il 0

+ Etapa CR Etapa RC? il ’

Vdq=5V

Rp=499Q Roff2=4990  Rf4=390Q

<OOH|m<

Rout=49.9Q
A

‘-'-------------‘

Para cada ultimo dinodo se tiene una salida
OutFEX: OutFE1 y OutFE2.

Etapa de entrada al DAQ

Cinpag=100nF x L1L21

D I L OUtFEX

OPAG90

Control de Offset

Ri 3_U>D“m\_ Q

|
L1=30mH 7 L2=90mH 2R, ,.=6000Q

Figura 6.3: Etapa simulada en LTspice correspondiente al conformador de onda.
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onda (ver Fig. 6.3). Esta etapa esta dividida en 4 bloques: Etapa de entra-
da, conformador, etapa de control de offset y la etapa de entrada del bloque
del DAQ. La idea es simular la misma electrénica que se desarroll para el
setup de medidas. El amplificador usado en todos los bloques es el OPA690
de Texas Instruments (TI) [69]. Texas Instruments proporciona el modelo
SPICE para poder simularlo. Estas etapas, ademas de conformar el pulso
del PMT, también se encargan de adaptarlo al rango dindmico del ADC.
La idea es incrementar la amplitud de forma distribuida entre las diferentes
etapas para aprovechar al maximo el ancho de banda de los amplificadores.

El bloque de entrada se encarga de independizar la etapa de salida del
PMT de la etapa CR de entrada. También se encarga de amplificar lige-
ramente la sefial de entrada. Su estructura es la tipica de un amplificador
no inversor implementada con amplificadores operacionales.

Tras la etapa de entrada, viene el conformado de onda. El conformado
implementado en esta simulacién y en el setup es un conformado de onda
de tipo semigaussiano, en concreto un CR-RC?. Est4 formado por una
etapa de tipo paso alto (CR) encargada de limitar la minima pendiente del
pulso y una etapa de orden 2 de tipo paso bajo (RC?), encargada de limitar
la maxima pendiente disponible a la salida. De esta forma, con la etapa
CR se acorta la longitud del pulso, més relacionada con las pendientes
lentas, y con la etapa RC? se ralentiza la pendiente de subida, lo cual es
necesario para tener muestras suficientes de la pendiente cuando el pulso
es adquirido. La etapa paso alto contiene una fase de cancelaciéon polo
cero, para minimizar en lo posible el efecto del “undershoot”. La etapa de
segundo orden se ha implementado mediante un filtro paso bajo de orden
2 de tipo Sallen Key. Cada una de estas etapas se encarga de amplificar la
senial de entrada. La etapa simulada presenta una frecuencia de corte del
filtro paso alto de 5.56 MHz y una frecuencia de corte del filtro paso bajo
de 6.21 MHz. Considerando una frecuencia de muestreo de 70MHz, y que
el tiempo entre la linea base y el valor maximo del evento recibido puede
aproximarse por 1/4 de la frecuencia de corte !, se observa que con el filtro
disenado habré entre 2.8 y 3.1 muestras en la pendiente entre la base del
pulso y su valor maximo.

!Esta aproximacién surge de considerar que en el comportamiento de un filtro paso
alto ideal la minima frecuencia que puede darse es la determinada por su frecuencia de
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Tras el conformado de onda del pulso, estd la etapa de control del offset,
que es la salida de la PCB de conformado. Esta etapa estd compuesta por
un amplificador no inversor con un potenciémetro encargado de controlar
el offset de la senial de salida. En la realidad, tras esta etapa viene un cable
que conecta la salida del front-end analdgico a la entrada del sistema de
adquisicién. La entrada del DAQ hasta el ADC ha sido modelada como
puede verse en la Fig. 6.3. Esta etapa precede al bloque de ADC, que
sera descrito con mds precision en la siguiente seccién. Para desarrollar
el modelo de la etapa de entrada del ADC, se han seguido como guia los
esquemadticos del DAQ.

Antes de realizar el muestreo de la senal necesario para pasarla al do-
minio digital, en la simulacién se anade ruido a la sefial analégica. Generar
ruido en el dominio del tiempo en las herramientas SPICE es una tarea
que no es facilmente controlable. En este caso, la solucién por la que se
opto fue generar las fuentes de ruido en Matlab y simplemente anadirle el
ruido a la senal antes de que esta fuera digitalizada. Se simula el ruido de
la parte analégica mediante una fuente de ruido a la salida de esta parte.
Esta fuente de ruido pretende simular el ruido que anade el sistema. El
ruido anadido estd generado en Matlab mediante un vector aleatorio de
datos que siguen una distribucién gaussiana de media nula y desviacién
estandar la que se quiera introducir. De esta forma, el script que se encar-
ga de ejecutar la simulacién tiene como parametro de entrada el niimero
de LSBs (Bit menos significativo, “Least significant bit”) de ruido que se
quieren introducir (valor proporcional a la desviacién estandar). Matlab
genera la fuente de ruido en un fichero que es leido por el LTspice. Las dos
fuentes de ruido generadas (una por senal de detector) son independientes
entre si e independientes entre eventos leidos de la base de datos. En la
Fig. 6.2, estas fuentes vienen etiquetadas como Ruidol y Ruido2.

6.2.3. Simulacion del ADC

La simulacién del ADC estd distribuida parte en LTspice y parte en
Matlab. El ADC pasa las senales analdgicas a la salida del conformado a

corte fepa. Considerando una sefial senoidal con una frecuencia fepa, €l tiempo que tarda
en pasar de 0 al maximo es un cuarto del periodo, tpmaez = 1/(4 * fepa)-
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senales digitales que puedan ser analizadas en el bloque digital. E1 DAQ uti-
lizado usa un ADC de Texas Instruments el ADS5273 de 8 canales 12 bits
por canal, 70 MSPS y un rango dindmico de 2 V de pico a pico (Vpp)[152].
La simulacién trata de emular el comportamiento ideal de dicho ADC. El
ADC estd formado por un bloque de muestreo y retencién (“sample and
hold”, S&H en las figuras 6.1 y 6.4) que estd simulado en LTspice. Este
bloque tiene 2 entradas, la senial y el reloj. En cada flanco de subida del
reloj el valor de la senal de entrada en ese instante se mantiene a la salida
del bloque de forma constante hasta el siguiente flanco de reloj. Este cir-
cuito es puramente analdgico. La salida de los bloques S&H junto con los
relojes de muestreo son almacenados en un fichero de resultados. Matlab
se encarga de procesar el fichero de resultados generado en el LTspice. Los
resultados estan almacenados en columnas donde se tienen marcas tempo-
rales y el valor de tensiéon para dicha marca temporal. Cuando se leen los
resultados, aun se dispone de una senal continua en el tiempo. Mediante
el flanco de bajada del reloj almacenado usado en el S&H, se genera una
senal discreta en el tiempo. Con este proceso, se genera un tnico valor de
tension por ciclo de reloj.

Antes de realizar la cuantificacién a 12 bits, en Matlab se implementa
un limitador de tensién. Este bloque realiza la siguiente operacién:

_17 Wzmzn[n] < -1
Viim out[n] = Viim ’LTL[TLL -1 < Viim m[n] <1 s (62)
17 Wzm zn[n] >1

donde Viim in es el valor de tension a la entrada del limitador v Viim out
es la tensién de salida del bloque. El objetivo es simular la saturacion del
ADC cuando se supera su rango dinamico de 2 Vpp.

Tras la etapa de limitacién de tensién, viene la 1ltima etapa del modelo
del ADC, la etapa cuantificadora de 12 bits. Esta etapa se encarga de pasar
las tensiones de entrada del rango de -1 V a 1 V al rango de 0 a 22 — 1,
y de discretizar los valores redondeandolos al entero mas cercano. Esto se
hace como se indica en la ec. 6.3:

12_1

2
Veuant out [TL] = Redondeo < (‘/cuant in [n] + 1)) (63)
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donde V_yuntin €s la entrada al cuantificador, que, como puede verse en
la Fig. 6.4, es la salida del limitador de tensién. En V_yant 0wt Se tiene la
salida del cuantificador, los valores ya en formato digital de 12 bits aunque
representados en formato decimal. Por cada dinodo, se dispone de una
senal digital lista para ser procesada para realizar el calculo de tiempos y
energia.

6.2.3.1. Consideraciones sobre el reloj de muestreo

El reloj de muestreo es generado en Matlab, ya que de esta forma es
posible simular procesos que en LTspice son dificiles de simular. Simular
de forma precisa el reloj de muestreo permite estudiar el efecto de tener
un reloj de mayor o menor calidad en el sistema de adquisicién. Hay dos
efectos del reloj que deben simularse, la fase y el jitter.

Dado que la llegada de los eventos es aleatoria siguiendo una distribu-
cién de poisson tipica de las emisiones radiactivas, la fase de muestreo del
reloj respecto al inicio de pulso también es aleatoria. Notar que esta fase es
la misma para eventos de una misma coincidencia. Se considera para ello
que el tiempo de llegada del flanco de subida respecto al inicio de un pulso
puede tomar un valor equiprobable del tiempo de un ciclo de reloj. Hay que
considerar también que Matlab es un software que funciona con vectores
y matrices, es decir, valores discretos. Por tanto, se ha considerado en la
simulacién que el menor intervalo temporal para todos los procesos de la
senal es de 100 ps. Reducir este valor temporal implica un incremento en el
tiempo de simulacién que hoy por hoy no aporta ventajas. Asi pues, dado
que la frecuencia de muestreo del sistema es de 70 MHz la fase del reloj
podra adquirir un valor que siempre estara entre 0 y 14.29 ns en saltos de
100 ps y serd diferente para cada par de eventos en coincidencia simulados.

Describir el jitter de un reloj es un problema actual como puede verse
en [153] o [154]. En este caso, y a diferencia de la descripcién de la fase,
la variacion introducida por el jitter si que es diferente entre eventos de
una misma coincidencia. De hecho, esta variacién es independiente entre
cualquier ciclo de subida de cada uno de los relojes simulados. Para este
caso, se ha optado por una aproximacién conservadora del jitter descrita en
[153]. En el trabajo referenciado, se describen varias formas de considerar
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el jitter. La que se ha seleccionado hace que, dado un valor del jitter a
simular, se considere que el inicio de la pendiente de llegada del reloj sigue
una distribucién uniforme generando valores para un jitter dado € entre =
y 5. Como puede observarse en la Fig. 6.4, el jitter solo se ha simulado en
la pendiente de subida de los relojes, responsables de la fase S&H. El hecho
de no simularlo en los flancos de bajada permite usar estos como referencia
estable de la frecuencia de muestreo. De hecho, en el proceso de muestreo el
flanco de bajada no es usado para nada y, por tanto, es indiferente que en
la simulacién este posea jitter o no. En la realidad, se tendria tanto jitter
en la pendiente de subida como en la pendiente de bajada y la frecuencia
media entre ciclos seria la frecuencia de muestreo.

Cada reloj generado en Matlab es almacenado en un fichero como for-
mato de fuentes PWL que mas tarde sera leido por LTspice en la simulacion
analdgica.

6.2.4. Simulacion digital

La simulacién de la parte digital se encarga de emular el procesado
digital que se aplica a cada pulso. En este caso, a cada canal se le aplican
los distintos algoritmos de extracciéon de marca temporal y el algoritmo
de extraccién de carga. Esta parte, como se ha indicado anteriormente, ha
sido desarrollada enteramente en Matlab por cuestiones de velocidad de la
simulacién. El objetivo principal es poder aplicar a los mismos datos de
entrada todos los algoritmos de tiempo con todas las configuraciones que
se quieren analizar.

Para cada par de eventos en coincidencia simulado, se obtiene su energia.
En este caso, no se pretende optimizar la resoluciéon energética, simplemen-
te se calcula la energia tomando el maximo de ambos canales digitalizados.
La energia de ambos canales se almacena para posteriormente ser usada en
el procesado de los eventos. Por cada uno de los dos canales, se extraen las
etiquetas temporales de todos los algoritmos con todas las configuraciones.
Los algoritmos simulados son los presentados en el capitulo anterior:

s Algoritmos que utilizan el pulso digitalizado directamente, a los que
se denomina BCFD amplitud.



6.2- Descripcion de la simulacion 147

e Sin interpolacién.
e Con interpolacion x2.

e Con interpolacion x3.

= Algoritmos que calculan la carga del pulso y la utilizan para el calculo
de la etiqueta temporal, a los que se denomina BCFD carga.

e Sin interpolacién.
e Con interpolacion x2.

e Con interpolacion x3.

Para cada uno de estos casos, se aplica la extraccién de la etiqueta
temporal mediante el método de “Bipolar Constant Fraction Discrimina-
tor”, donde la constante de desplazamiento k se ha hecho variar entre 1
y 8 muestras. El coeficiente k puede verse como un retardo en el tiempo,
simplemente multiplicando k por el periodo de muestreo. De esta forma,
todos los resultados de los algoritmos estudiados pueden ser representa-
dos en la misma grafica en funcién del retardo aplicado en ns. Se puede
observar la existencia de retardos donde los algoritmos interpolados y no
interpolados son equivalentes. Por ejemplo, k7o a7, = 1 es una configura-
cién equivalente a k140 prH. = 2 v k210 MH2 = 3, pues el retardo temporal
configurado es igual en todos los casos (t; = 14,28 ns).

De cada par de eventos se obtienen 2 etiquetas temporales por algo-
ritmo y configuracion de desplazamiento. Lo que interesa almacenar es la
diferencia de ambas etiquetas. Esta diferencia de tiempos se almacena para
cada par de eventos en coincidencia para luego procesarla.

Por tanto, por cada par de eventos se tienen 6 algoritmos y 8 configu-
raciones por algoritmo, lo que implica 48 diferencias de tiempos en funciéon
del algoritmo y configuracién aplicadas. Esto se repite 1400 veces con los
distintos pares de eventos de la base de datos de eventos generados en
GEANT4. Para cada simulacién de ruido y jitter, se tiene que repetir este
proceso.
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6.2.5. Grupo de medidas realizadas con la simulaciéon

En un principio, la simulacién no estd validada. No se sabe si se pueden
sacar conclusiones de ella para casos que no se han medido. La primera
fase consistird en proponer una simulacién del sistema disponible y para los
algoritmos que se quieren probar en el sistema. Esta simulacion se llevara a
cabo con distintas situaciones de jitter del reloj de muestreo y de ruido en
la senial. Primero se observara el efecto de los resultados teniendo en cuenta
el jitter del reloj de muestreo. Mas tarde, fijando el jitter a un valor comun
para el sistema usado, se observard el efecto del ruido sobre los resultados.

Realizada la simulacién, se realizardan medidas en el sistema progra-
mando los algoritmos propuestos. Esto permitira validar la simulacién y
obtener la mejor configuracion, que proporcione la mejor resoluciéon tem-
poral del sistema. Validada la simulacién, se podran hacer futuros estudios
de simulacién para evaluar cémo afectarian distintos parametros de los al-
goritmos o de la electronica. Estos nuevos estudios permitirdn programar
futuras medidas que mejoren la resolucién temporal en coincidencia del
sistema.

6.3. Estudio del jitter del reloj de muestreo sobre
la resolucién temporal en coincidencia

Tal como esté desarrollada la electréonica del sistema de adquisicion, el
jitter del reloj de muestreo que se tiene es de alrededor de 100ps. El estudio
realizado considera jitters de reloj de los siguientes valores:

= Sin jitter de reloj

70 ps de jitter de reloj, ligeramente por debajo de los 100 ps.

140 ps de jitter de reloj, ligeramente por encima de los 100 ps.

500 ps de jitter de reloj.

1 ns de jitter de reloj.

1.5 ns de jitter de reloj.
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= 2 ns de jitter de reloj.

Para todas las senales de entrada, se usa el banco de senales generadas
en GEANT4. Siempre se usan las mismas entradas para cada uno de los
casos. Como se ha explicado anteriormente, el reloj se genera en Matlab y
posee una frecuencia de 70 MHz, el jitter sigue una distribucién uniforme
en el periodo indicado alrededor del flanco de subida de la senal. Es decir,
cualquier desfase entre +Jitter/2 en la llegada del flanco de subida se
puede dar con la misma probabilidad. Este criterio escogido es un criterio
conservador, interesa considerar el jitter de la forma que més afecte a los
resultados.

La diferencia de tiempos de llegada entre las dos sefiales generadas se
define mediante un desfase entre sefiales coincidentes de 1ns. A cada una
de las dos senales correspondientes a un evento en coincidencia se le aplica
cada uno de los bloques de extraccion de tiempos que generan sus times-
tamps correspondientes. Los bloques aplicados son los correspondientes a
los algoritmos con BCFD basado en amplitud y en carga, con distintos fac-
tores de interpolacién (sin interpolacién, interpolacién x2 e interpolacién
x3) y con desplazamientos entre 1 y 8 muestras. Para todas las simulacio-
nes de jitter llevadas a cabo, se ha utilizado como entrada la base de datos
disponible compuesta de 1400 pares de eventos en coincidencia generados
cerca del centro de ambos cristales con una diferencia de tiempo de vuelo
de 1ns. Los eventos son filtrados en energia tomando solo los eventos co-
rrespondientes al fotopico. Para ello, el espectro de energia es aproximado
por una gaussiana. El filtro de energia toma los eventos que estan dentro
del rango de energias del fotopico correspondientes al 10 % del mdximo de
la campana de la gaussiana ajustada. La simulacién se ha llevado a cabo
para distintos valores de jitter. En el eje de abscisas, se tienen los distintos
valores de desplazamiento del BCFD vy, en el eje de ordenadas, se tienen
los valores de resolucién temporal en coincidencia obtenidos. Cabe notar
que en todos los graficos de resultados del presente trabajo las barras de
error representan la desviacién estandar.

En la Fig. 6.5, se muestran los resultados de la resolucion temporal en
coincidencia obtenida para la simulaciéon del algoritmo de extracciéon de
tiempo con BCFD basado en amplitud con una frecuencia de muestreo de
70MHz (BCFD amplitud sin interpolacién). En dicha gréfica (Fig. 6.5),
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Simulacion del Efecto del Jitter, 70MHz Amplitud
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Figura 6.5: Resolucién temporal de la simulacién de jitter usando el méto-
do BCFD amplitud sin interpolacién, con f; = 7T0M Hz, para distintos
desplazamientos k.

Simulacion del Efecto del Jitter, 70MHz Amplitud
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Figura 6.6: Detalle de los resultados de la Fig. 6.5 donde se puede observar
el efecto de los distintos jitter de reloj en la resolucién temporal
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Simulacién del Efecto del Jitter, 140MHz Amplitud
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Figura 6.7: Resolucion temporal de la simulacién de jitter usando el método
BCFD amplitud con interpolacién x2, con f; = 140M H z, para distintos
desplazamientos k

Simulacioén del Efecto del Jitter, 210MHz Amplitud
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Figura 6.8: Resolucion temporal de la simulacion de jitter usando el método
BCFD amplitud con interpolacién x3, con fs = 210M H z, para distintos
desplazamientos k
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es interesante observar el efecto del jitter para los valores con mejor re-
solucién temporal en coincidencia (valores con menor resolucién FWHM),
pues son los resultados que estan mas cercanos al orden de magnitud de
ciertos valores de los jitters introducidos en la simulacién. Para ello, se
anade un detalle de la grafica en la Fig. 6.6 donde pueden verse con mayor
claridad los valores con mejor resolucién. En la Fig. 6.7, se pueden obser-
var los resultados obtenidos al aplicar BCFD amplitud cuando la senial es
interpolada x2, es decir, cuando se trabaja con una frecuencia equivalente
de muestreo de 140MHz. Los resultados de la resolucién temporal en coin-
cidencia obtenida utilizando el algoritmo con BCFD basado en amplitud
con un factor de interpolaciéon de x3, con una frecuencia equivalente de
muestreo de 210MHz, pueden observarse en la Fig. 6.8.

En la Fig. 6.9, se muestran los resultados de la simulacién para algorit-
mos de extraccion de tiempo con BCFD basado en carga con una frecuencia
de muestreo de 70MHz. Para interpolacién x2, frecuencia equivalente de
muestreo 140MHz, los resultados obtenidos en los algoritmos con BCFD
basado en carga pueden observarse en la Fig. 6.10. Los resultados con me-
jor resolucién temporal en coincidencia son los obtenidos con interpolacién
x3 y BCFD basado en carga, es decir, con frecuencia equivalente de mues-
treo de 210MHz. En este caso, los resultados obtenidos para los distintos
valores de k pueden verse en la Fig. 6.11. Para hacer un anélisis méas de-
tallado de los mejores resultados de los algoritmos con BCFD basado en
carga, se incluye una grafica donde se ha ampliado la zona de la grafica
con interpolacién x3 en la que se pueden observar los mejores resultados,
aquellos en los que la resolucion obtenida estd mas cercana al orden de
magnitud del error introducido con el jitter. Estos resultados pueden verse
en la Fig. 6.12

6.3.1. Conclusiones de la simulacion de jitter de reloj.

La primera conclusiéon que se puede sacar sobre el efecto del jitter de
reloj en la resoluciéon temporal en coincidencia de los algoritmos es que este
solo afecta a las resoluciones temporales cuyos valores estan més cercanos
al orden de magnitud del jitter introducido. Para dichas configuraciones,
los jitter generan diferencias observables. Como puede apreciarse en los
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Simulacion del Efecto del Jitter, 70MHz Carga
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Figura 6.9: Resolucion temporal de la simulacién de jitter usando el método

BCFD carga sin interpolacién, con f; = 7T0M H z, para distintos desplaza-
mientos k

Simulacién del Efecto del Jitter, 140MHz Carga
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Figura 6.10: Resolucion temporal de la simulacion de jitter usando el méto-
do BCFD carga con interpolacién x2, con f; = 140M H z, para distintos
desplazamientos k
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Simulacion del Efecto del Jitter, 210MHz Carga
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Figura 6.11: Resolucion temporal de la simulacién de jitter usando el méto-
do BCFD carga con interpolaciéon x3, con f, = 210M H z, para distintos
desplazamientos k

Simulacion del Efecto del Jitter, 210MHz Carga
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Figura 6.12: Detalle de los resultados de la grafica 6.11 donde se puede
observar el efecto de los distintos jitter de reloj en la resolucion temporal
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resultados, para las peores resoluciones alcanzadas el efecto del jitter es
enmascarado por la resoluciéon temporal en coincidencia que puede pro-
porcionar el algoritmo.

Asi pues, los resultados para jitters pequenos (Ops, 70ps, 140ps o 500ps),
muy por debajo de las resoluciones temporales obtenidas, generan resolu-
ciones del mismo orden en todos los algoritmos y configuraciones, sin poder
constatar efecto alguno por el jitter introducido. En los algoritmos de ex-
traccién de tiempos con BCFD basado en amplitud, se obtienen peores
resultados que en los algoritmos con BCFD basado en carga. Los algo-
ritmos que se denominan de amplitud dan sus mejores resultados cuando
la k/fs es de alrededor de 100 ns. En estos casos, la maxima resolucién
obtenida es de alrededor de 4 ns, como puede observarse en la Fig. 6.6,
valor mucho mayor al orden de magnitud de los jitters méas bajos simula-
dos. En estos casos, solo se hace evidente el error del jitter para los jitters
introducidos de 1.5 ns y 2 ns.

En el caso de los algoritmos basados en carga, los mejores resultados
se producen para k pequenas. Como en el caso de los algoritmos basados
en amplitud, el efecto del jitter se hace notable cuando este es del mismo
orden o mayor a la resolucién obtenida. Se puede observar dicho efecto
en la Fig. 6.12 a partir de los jitters introducidos con valores de 1 ns o
mayores. La mejor resolucién obtenida en las simulaciones estd alrededor
de 2.5 ns. En estos casos, el efecto del jitter solo se observa con jitters
que se alejan de los que disponemos en la electrénica del banco de medida
(menores a 140ps).

Segun las simulaciones, poseer un jitter de reloj de una magnitud muy
por debajo de la resolucién temporal en coincidencia obtenida por el sis-
tema afecta minimamente a dicha resolucién. Un sistema de adquisicién
bien diseniado poseerd un jitter de reloj por debajo a los 100ps y, por tanto,
afectard poco a la resolucion temporal en coincidencia final.
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6.4. Estudio del efecto del ruido sobre la resolu-
cién temporal en coincidencia

Habiendo estudiado el efecto del jitter sobre la resolucion temporal en
coincidencia del sistema para distintos algoritmos, en el presente apartado
se realizard un estudio sobre el efecto del ruido que degrada la calidad de las
senales de los ultimos dinodos sobre la resolucién temporal en coincidencia
final del sistema. En la realidad, este ruido puede deberse a causas internas
o externas del sistema. Para ello, se fijard el jitter a un valor conservador
para el sistema sobre el que se realizan las medidas (140 ps) y se hard variar
el ruido que se aplica a las senales. El ruido se genera en Matlab como una
fuente de tension PWL independiente para cada tultimo dinodo y para
eventos diferentes.

El ruido se aplica a la sefial en el LTspice antes de que la senial sea digiti-
zalida, anadiéndole una variacién aleatoria en la amplitud, correspondiente
a una distribucién gaussiana de media nula. La desviaciéon estandar de la
distribucién es el parametro que se varia para ver el efecto del ruido. En
la Fig. 6.1, pueden verse en el esquema de simulacién las dos fuentes de
ruido etiquetadas como “Ruido 1”7 y “Ruido 2”. Considerando que el ADC
simulado tiene un rango dindmico de 2 Vpp y 12bits de resolucién, se tiene
que un LSB corresponde a 0.488 mV. Los valores de ruido analizados en
la simulacién son:

= Sin ruido
» 16 LSBs que equivale a ¢ = 7.81 mV.
= 32 LSBs que equivale a ¢ = 15.63 mV.

Considerar ruidos muy elevados, muy por encima del valor del LSB del
ADC, permite validar la robustez de los algoritmos en condiciones extremas
que realmente no deberian producirse.

Para la simulacién de ruido, se reproducen las mismas condiciones que
en el estudio anterior de jitter. Para ello, se utiliza el mismo banco de 1400
pares de eventos en coincidencia con una diferencia de tiempo de vuelo
de 1ns (generados anteriormente con GEANTA4), que serdn procesados en
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la electronica analdgica de los conformadores. Se realiza el estudio para
cada uno de los algoritmos de tiempos evaluados, para valores de despla-
zamiento k entre 1 y 8. Hay que tener en cuenta que, al igual que en el
estudio de jitter, se aplica el mismo filtro de energia, tomando solo los
eventos correspondientes al fotopico. Para ello, el espectro de energia es
aproximado por una gaussiana. El rango de energias tomado corresponde
a los eventos del fotopico que se encuentran entre los dos valores de energia
correspondientes al 10 % del méximo de la gaussiana.

6.4.1. Resultados de la simulacion de ruido.

En la Fig. 6.13, se muestran los resultados de la resolucién temporal
obtenida en la simulacién de ruido para algoritmos de extraccién de tiem-
po basados en Amplitud. En las simulaciones de ruido, se ha variado el
pardmetro de desplazamiento (k) del BCFD entre 1 y 8. Para todas las
simulaciones se tienen como entrada los 1400 pares de eventos en coinci-
dencia de la base de datos generada. En el eje de abscisas, se tienen los
distintos valores de desplazamiento del BCFD vy, en el eje de ordenadas, se
tienen los valores de resolucién temporal en coincidencia obtenidos.

En la Fig. 6.13(a), se pueden observar los resultados para el método
con BCFD basado en Amplitud sin interpolacién, con una frecuencia de
muestreo de 7T0MHz. Para los resultados en Amplitud con interpolacion
x2, frecuencia de muestreo equivalente de 140MHz, los resultados son los
mostrados en la Fig. 6.13(b). La Fig. 6.13(c) muestra los resultados para
el algoritmo con BCFD Amplitud, pero en este caso con la interpolacién
x3, con frecuencia de muestreo equivalente de 210MHz. La simulacién ha
sido llevada a cabo con las mismas condiciones de simulacién que en los
anteriores estudios.

En la Fig. 6.14, se muestran los resultados de la resolucién temporal en
coincidencia obtenidos para la simulacién con distintos valores de ruido,
para el algoritmo BCFD basado en carga. Por lo general, los resultados
de los algoritmos basados en carga son mejores que los de los algoritmos
basados en el pulso directo.

En la Fig. 6.14(a), se tienen los resultados de la simulacién para BCFD
carga sin interpolar, con una frecuencia de muestreo de 70MHz. La Fig.
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Simulacién del Efecto del Ruido, 70MHz Amplitud
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Figura 6.13: Resolucién temporal de la simulacién de Ruido usando el método BCFD amplitud. (a) Sin
interpolacién, fs = 7T0M H z; (b) interpolacion x2, f; = 140M Hz; (c) interpolacién x3, fs = 210M H z
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6.14(b) muestra los resultados de la resolucién temporal en coincidencia
para BCFD carga con interpolacién x2, frecuencia de muestreo equivalente
de 140MHz.La tltima simulacién realizada evalia el algoritmo con BCFD
carga con interpolacién x3, es decir, 210 MHz de frecuencia de muestreo
equivalente. Los resultados pueden observarse en la Fig. 6.14(c).

6.4.2. Conclusiones de la simulacién de Ruido.

El ruido introducido en la senal tiene un mayor efecto en la resolucién
temporal en coincidencia obtenida para cada uno de los discriminadores
que el jitter. Las diferencias en la resolucién obtenida se observan clara-
mente en casi todos los algoritmos (Fig. 6.13 y 6.14). Cabe notar que el
efecto del ruido es contrario en los algoritmos de BCFD carga frente a los
de BCFD amplitud. En los algoritmos en carga, las diferencias se hacen
mas notables en los mejores resultados mientras que, en los algoritmos en
amplitud, el efecto del ruido se hace mas notable en los valores con peor
resolucién. Hay que tener en cuenta que el cruce por cero en los algoritmos
basados en amplitud en la zona de peores resultados se produce cercano
al maximo del pulso adquirido, mientras que, en los algoritmos basados en
carga, los valores de k pequenos usan el inicio del pulso para el calculo de
la etiqueta de tiempos. Estos resultados hacen pensar que la incertidumbre
en el inicio del pulso debida al ruido hace que se produzca una incertidum-
bre en los valores iniciales de la carga calculada. Tendria sentido que esta
incertidumbre se viera reflejada en la resolucién temporal en coincidencia.
Por otra parte, en los algoritmos en amplitud el maximo de la senal es una
zona en donde entre muestra y muestra las variaciones en la amplitud son
menores que en las pendientes. Para k pequenos, el algoritmo usa puntos
cercanos al maximo de la senal para el calculo del tiempo. Para k grandes,
son puntos de las pendientes los que se usan para calcular el tiempo. Es
logico que, al introducir una variacion en las muestras cercanas al maxi-
mo, se genere una incertidumbre en la determinacién del maximo que se
verd reflejada en una incertidumbre en el tiempo. Una incertidumbre en
las pendientes afectard menos a la resolucién temporal en coincidencia de-
bido a que las variaciones entre muestras en las pendientes son mayores
que en la zona cercana al maximo. Esta incertidumbre en las zonas cer-
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canas al maximo, donde las pendientes de la senal son cercanas a cero,
serfa también la razén de que a los algoritmos de interpolacion les fuera
dificil reconstruir el valor exacto del pico de la senal. El error en los va-
lores alrededor del méximo introducido por los interpoladores también se
propaga en la determinacion del tiempo y, por tanto, introduce un mayor
error en los resultados finales de la resolucién temporal para los valores de
los discriminadores en amplitud que hacen uso de interpolacion.

Otro resultado destacable de las simulaciones de ruido es el efecto que
este tiene en la mejor resolucion temporal en coincidencia que puede ob-
tenerse con los algoritmos evaluados. La mejor resolucién que puede ob-
tenerse en la simulacion llevada a cabo se da para los algoritmos basados
en BCFD carga. Para estos casos, el efecto de ruido determina la mejor
configuracién. Cuando en el sistema hay poco ruido, el mejor resultado
se da para BCFD carga con interpolacién x3 y k£ = 1, donde se obtienen
resultados cercanos a 2ns. Cuando el ruido se incrementa, se observa que la
mejor resolucion se obtiene para BCFD carga con interpolacién x3 y k = 2
o BCFD carga con interpolacién x2 y k£ = 1. En estos casos, la configura-
ciéon BCFD carga con interpolacion x3 y k£ = 1 empeora notablemente su
resolucién temporal en coincidencia (por encima de 3ns, Fig. 6.14(c)).

6.5. Conclusiones globales de la simulacion

Observando los resultados obtenidos es importante evaluar el compor-
tamiento de los discriminadores evaluados, diferenciando entre los discrimi-
nadores basados en BCFD amplitud y los basados en BCFD carga. Como
referencia, en las Fig. 6.15 y 6.16, se tienen los resultados de las simulacio-
nes sin ruido y jitter de 140 ps, tomando como entrada los 1400 pares de
eventos de la base de datos generada. En la Fig. 6.15, se tienen los resulta-
dos para los discriminadores basados en BCFD amplitud, sin interpolacion,
interpolacién x2 e interpolacion x3. En la Fig. 6.16, se tienen los resultados
para los discriminadores basados en BCFD carga, sin interpolacion, inter-
polacion x2 e interpolacién x3. En el eje de abscisas, se tienen los distintos
valores de desplazamiento del BCFD y, en el eje de ordenadas, se tienen
los valores de resolucion temporal en coincidencia obtenidos. Estas gréaficas
se muestran como ejemplo para describir los distintos comportamientos de
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Simulacion algoritmo basado en BCFD Amplitud
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Figura 6.15: Resultados con discriminadores basados en método BCFD
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ambos algoritmos.

La primera conclusién que puede extraerse de los resultados es que los
algoritmos basados en BCFD carga permiten obtener mejores resultados
que los algoritmos basados en BCFD amplitud. La mejor resolucion obte-
nida en simulacion en los métodos BCFD amplitud esta en torno a los 4
ns FWHM (Fig. 6.15) mientras que para los algoritmos basados en BCFD
carga estd cercana a los 2 ns FWHM (Fig. 6.16).

La segunda conclusién viene del hecho de aplicar interpolacién. La in-
terpolacién sigue un comportamiento légico introduciendo una configura-
ciéon mas fina en los desplazamientos del BCFD. El hecho de interpolar
para las configuraciones que generan desplazamientos coincidentes con las
configuraciones sin interpolar llega a introducir un deterioro en la resolu-
cién temporal en coincidencia obtenida. Por otro lado, los discriminadores
interpolados introducen configuraciones no posibles en los algoritmos sin
interpolar, ya que corresponderian a desplazamientos de k no enteros. En
estos casos, Unicamente posibles en los discriminadores interpolados, se
llegan a obtener resoluciones temporales en coincidencia mejores que en
los casos sin interpolar. Esto permite configurar de forma més fina los al-
goritmos para obtener los mejores resultados posibles. Gracias a esto, el
algoritmo basado en BCFD carga sin interpolar proporciona una resolucién
temporal en coincidencia minima de alrededor de 3.5 ns FWHM mientras
que el algoritmo BCFD carga con interpolacién x3 llega resultados cercanos
a los 2 ns FWHM.

Los algoritmos basados en BCFD amplitud obtienen sus peores resul-
tados para los desplazamientos k bajos. En estos puntos, segtin se vio en la
Fig. 5.14(a), se obtiene la etiqueta temporal de valores cercanos al méximo
del evento recibido. Al incrementar la k, la resolucién va mejorando hasta
llegar a un valor de k/fs éptimo (entre 80 ns y 100 ns en la simulacién),
antes de comenzar a deteriorarse. Fstos valores 6ptimos se corresponden
con etiquetas temporales obtenidas a partir de puntos correspondientes al
inicio del pulso y a puntos correspondientes al final del pulso. El hecho de
obtener mejores resultados en esta zona puede deberse a varias razones:

= El uso de puntos del inicio del pulso que poseen una menor incerti-
dumbre temporal.
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= Las pendientes de subida y caida del pulso poseen un comportamiento
mas lineal que el maximo del pulso y, por tanto, determinan un cruce
por cero en el BCFD con menor error.

Analizando el comportamiento de los algoritmos basados en BCFD car-
ga, se puede observar que las mejores resoluciones se obtienen para valores
de k pequenios. Los algoritmos basados en carga se comportan para k pe-
quenos como un ARC digital y para k grandes como un CFD. Esto se puede
observar en la Fig. 5.14(b). Esto se ve también reflejado en los resultados.
A medida que k va creciendo, la resolucién en coincidencia empeora pero,
llegado a un punto se estabiliza y ya no empeora, momento en el que ya
se comporta como CFD. Esto se da a partir de k/fs correspondientes a 60
ns en la simulacion. Esto hace pensar que modificando el parametro A de
la ecuacién 5.15, se podria obtener un mejor resultado. Esto queda para
futuros trabajos. Tiene sentido que el mejor resultado se produzca para k
pequenos por varias razones:

= La etiqueta temporal para estas k se obtiene de valores cercanos al
inicio del pulso y, por tanto, valores con una incertidumbre temporal
mucho menor que valores cercanos al maximo.

s Los algoritmos ARC son més robustos frente a modificaciones en
la forma del pulso a la hora de obtener la resolucién temporal en
coincidencia y esto es méas fuerte con k bajos.

» La forma de los pulsos de carga es mas lineal que la forma de los
pulsos directos; por tanto, generara cruces por cero en el BCFD con
menor incertidumbre.

Es comprensible que el BCFD carga se vea afectado por el ruido para
valores de k pequenios, pues este crea una indeterminacién en el inicio del
pulso que se ve reflejada en la etiqueta temporal.

Todos los resultados obtenidos de la simulaciéon seran validos en caso
de que las medidas realizadas permitan validar en mayor o menor medida
la simulacion.
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6.6. Aportaciones del capitulo

El presente capitulo cubre parcialmente el objetivo 4 de la presente tesis
doctoral. En dicho objetivo, se indica la necesidad de crear una simulacion
que permita validar los algoritmos digitales propuestos, para de esta forma
poder profundizar en las causas que afectan a la resolucién temporal antes
de desarrollar nueva electrénica. Se cubre solo parcialmente el objetivo 4
porque la simulacion presentada en el presente capitulo debe ser validada
con medidas del sistema real. Esta validacién se lleva a cabo en el siguiente
capitulo.

En el presente capitulo, el lector comprueba el funcionamiento de los
algoritmos propuestos. La simulacién tiene la precisién suficiente para si-
mular los factores que afectan a la resolucién temporal que fueron descritos
en el capitulo 4. Para los discriminadores propuestos se simulan distintas
configuraciones con distintas situaciones de ruido de la senal y jitter de
reloj.

Las conclusiones extraidas de los resultados obtenidos son presentadas
en la seccion del presente capitulo “Conclusiones globales de la simulacién”.
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Capitulo 7

Medidas y Resultados

Resumen:

En este capitulo se describen los distintos experimentos llevados
a cabo en el setup de medida para validar en un sistema real el
correcto funcionamiento de los algoritmos. Durante este capitulo, se
detallan los resultados obtenidos y se comparan con los resultados
obtenidos en simulacién. De esta forma, junto con la validacién de los
algoritmos en un sistema real también queda validada la simulacién
como herramienta 1til en futuros estudios. Durante el capitulo, se
sacan conclusiones de las distintas experiencias llevadas a cabo.

7.1. Introduccion

En este capitulo se van a describir las medidas realizadas en un sistema
real de los discriminadores de tiempos propuestos y a discutir los resultados
de estas medidas. La validacién llevada a cabo en el banco de medidas es
necesaria ya que gracias a ella se puede:

= Comprobar en un sistema real el discriminador que mejor resolucion
temporal proporciona al sistema. Esto es una consecuencia impor-
tante del estudio llevado a cabo en este trabajo, la mejora de la
resolucién del sistema PET disponible en el laboratorio.

167
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= Validar el correcto funcionamiento de los algoritmos basados en BCFD
carga. Estos algoritmos suponen una novedad del presente trabajo y,
por tanto, es importante que su funcionamiento tedrico sea validado
en la practica en un sistema real.

= Las medidas permitiran validar la simulaciéon. De alguna forma, en
la medida en que las medidas llevadas a cabo coincidan con la simu-
lacion, esta se podra utilizar como herramienta esencial para futuros
desarrollos. La simulacién permitira la validacién de nuevas condi-
ciones con la seguridad del resultado que va a obtenerse. Ademas,
también permitira el estudio detallado del comportamiento de ca-
da uno de los algoritmos y de los casos en los que se obtiene mejor
resolucién.

7.2. Banco de pruebas experimental

El banco de pruebas experimental usado en esta investigacién esta com-
puesto por dos detectores enfrentados basados en LSO separados aproxi-
madamente 650 mm que estan conectados al sistema de adquisicién basado
en FPGAs, como se puede ver en la Fig. 7.1. Una descripcién pormenori-
zada de las distintas partes del sistema se puede encontrar en el capitulo
3 y en el apéndice C. En el presente apartado, solo se describe como parte
de las condiciones de contorno donde se han llevado a cabo las medidas.

Cada detector esta compuesto de un cristal LSO continuo de un tamaiio
44x44x10 mm? que estd pegado con grasa éptica a un fotomultiplicador
sensible a posicién, Hamamatsu H8500 (Hamamatsu Photonics K.K., Shi-
zuoka, Japan). Las sefiales del PSPMT de cada uno de los detectores son
transformadas mediante un ASIC de procesado analégico (PESIC o AMIC)
en un numero reducido de senales que permiten obtener la posicién, energia
y la DOI [56, 43, 58, 59].

La senal de ultimo dinodo del PSPMT es la que se usa para deteccién
de pulso (disparo) y extraccién de tiempos. Debido a su tiempo de subida
rapido y su baja amplitud, esta senal debe ser conformada y amplificada
antes de ser muestreada. Para ello, se hace uso de un conformador de onda
de tipo CR-RC?. Para la etapa paso alto del conformador, se hace uso de
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Figura 7.1: Imagen tomada del banco de pruebas experimental
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un filtro pasivo de primer orden junto con una red de cancelacién polo-
cero. Para la etapa paso bajo, se hace uso de una célula Sallen Key de
segundo orden. Como minimo, para los algoritmos propuestos se necesita
una muestra en la pendiente de subida del pulso recibido. La senal de
altimo dinodo ya conformada en el sistema usado tiene un tiempo de subida
de aproximadamente 45ns. Como el sistema tiene la posibilidad de trabajar
tanto a 3bMHz como a 70MHz, el tiempo de subida seleccionado garantiza
la condicién en ambos casos. Para el presente estudio, se usé unicamente
la frecuencia de muestreo de 70 MHz.

El conformado de los pulsos determina el ancho de los pulsos recibidos.
Este ancho, junto con la tasa maxima de “pileup” admitida por el sistema,
determina la tasa maxima de eventos que pueden procesar los algoritmos
de extraccién de tiempos seleccionados. En el sistema usado, a 70MHz de
frecuencia de muestreo, el conformado de onda seleccionado genera pulsos
de aproximadamente 150 ns; esta seria la minima separacién entre eventos
consecutivos que el sistema podria diferenciar. Esto limita la maxima tasa
de eventos detectable.

El sistema DAQ [6] estd compuesto por seis PCBs: cuatro tarjetas de
adquisicién, una tarjeta de deteccién de coincidencia y una tarjeta de back-
plane. Cada una de las tarjetas de adquisicién adquiere cada una de las
senales de los detectores de forma independiente. Las senales adquiridas
son muestradas usando un ADC de Texas Instruments, el ADS5273, de 12
bits y 8 canales. La FPGA se encarga de extraer la posicién, profundidad
de interaccién, energia y asignarle una etiqueta de tiempo a las senales ad-
quiridas de un detector. En el bloque de extraccién de tiempos del sistema
es donde se implementan los discriminadores evaluados.

Toda la informacién de las cuatro tarjetas de adquisicién es enviada a
una nueva PCB por medio de un backplane propio no estandarizado. Esta
nueva tarjeta posee también un dispositivo Virtex 5 FPGA XC5VLX85T
que envia la informacion recibida de las tarjetas de adquisicién a un orde-
nador estandar (PC) a través de un enlace USB 2.0.
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7.3. Medida de la resolucion temporal en coinci-
dencia

La intencién con esta medida es evaluar la resoluciéon temporal en coin-
cidencia de cada uno de los algoritmos propuestos, tal como se llevé a cabo
en la simulacién, pero esta vez en el sistema real con una fuente emisora
de positrones.

Cada uno de los algoritmos ha sido evaluado para distintas configura-
ciones del parametro k del BCFD haciendo uso de una fuente puntual de
22Na de 10 xCi 1 mm de tamano de Eckert and Ziegler. La fuente siempre
estaba pegada al centro de uno de los dos detectores, tal como puede verse
en la Fig. 7.2. Dentro de la FPGA se configura una ventana de coincidencia
gruesa (28.57 ns). Esta ventana permite reducir el niimero de eventos reci-
bidos en el PC sin perder la informacién temporal de los pulsos adquiridos
del detector.

Los pulsos detectados son filtrados en posiciéon y energia. El filtro en
posicién permite colimar la fuente para tinicamente tomar eventos corres-
pondientes al centro de los detectores. Realizando un histograma en 2D
de la posicion y representandolo se obtiene una imagen equivalente a las
mostradas en la Fig. 7.2, donde pueden verse los histogramas 2D corres-
pondientes a la posicién en el detector cercano a la fuente y en el detector
lejano. Para filtrar en posicién se obtienen el centroide de la distribucion
obtenida y se toman los eventos dentro de un radio alrededor de dicho cen-
troide. Para el detector lejano a la fuente, el radio es de aproximadamente
10mm y en el detector cercano es de aproximadamente 3mm. Uno de los
efectos de filtrar en posicién es la reduccion de los eventos Compton. En la
Fig. 7.3, pueden verse los espectros de energia de los detectores cercano y
lejano a la fuente de la Fig. 7.2 tras ser filtrados por posicién. Se observa
en el detector cercano la reducciéon notable del Compton.

Realizado el filtrado en posicién, se realiza el filtrado en energia. Los
histogramas de energia de los datos filtrados en posicién en cada detector
son ajustados por una curva gaussiana. Solo los pulsos correspondientes al
fotopico de 511 keV son considerados (aquellos puntos entre las energias
correspondientes al 10 % del méximo del histograma), tal como se hacia en
la simulacién.
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Figura 7.2: Esquema de la estructura del setup para la medidas de la resolucién de los algoritmos.
Se muestra un ejemplo de espectro de energia y posicién de una medida
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Figura 7.3: Ejemplo de espectro de energia y posicién al aplicar el filtro
de posicion a los datos de la figura 7.2. En la primera columna se tienen
los resultados en posicion y energia tras aplicar el filtro de posicién en el
detector cercano a la fuente radiactiva. En la segunda columna se tienen
los resultados en posicién y energia de aplicar el filtro de posicién en el
detector lejano a la fuente radiactiva
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La diferencia de tiempos de llegada de cada uno de los pares de eventos
ya filtrados es usada para obtener el histograma de la diferencia de tiempos.
El histograma obtenido es ajustado mediante una gaussiana. La resolucion
temporal en coincidencia del discriminador estudiado es el valor FWHM
de la gaussiana que se obtiene como FWHM = 2,/2In(2) - 0 =~ 2,350,
siendo o la desviacion estandar de la gaussiana ajustada.

Los casos medidos son:

= Algoritmos que utilizan el pulso digitalizado directamente, a los que
se denomina BCFD amplitud.

e Sin interpolacién.
e Con interpolacion x2.

e Con interpolacién x3.

= Algoritmos que calculan la carga del pulso y la utilizan para el calculo
de la etiqueta temporal, a los que se denomina BCFD carga.

e Sin interpolacién.
e Con interpolacién x2.

e Con interpolacién x3.

Para cada uno de ellos, se varia el valor del parametro k de desplaza-
miento del algoritmo BCFD entre 1 y 7.

7.3.1. Analisis de resultados

Tras el filtrado de eventos, para cada algoritmo han quedado entre
45 000 y 140 000 medidas, que son las usadas para evaluar la resolucion
temporal en coincidencia.

En las Fig. 7.4 y 7.5 se representan los resultados medidos de la re-
solucién temporal en coincidencia para los discriminadores propuestos, los
basados en BCFD amplitud y los basados en BCFD carga. En cada grafica,
hay resultados para las tres frecuencias evaluadas (sin interpolacién, inter-
polacién por un factor 2 e interpolacién por un factor 3). Como k varia
entre 1y 7 y el desplazamiento en tiempo en las gréficas viene determinado
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Figura 7.5: Resultado de la resolucién temporal en coincidencia para los distintos algoritmos y con-

figuraciones basados en BCFD carga



7.3- Medidas de la resolucién temporal 177

por k/fs, se tiene pues, que para los casos sin interpolacién el desplaza-
miento varia entre 14.3ns y 100ns en saltos de 14.3ns, para los casos con
interpolacién x2 varia entre 7.1ns y 50ns en saltos de 7.1ns y para los casos
interpolacién x3 varia entre 4.8ns y 33.3ns en saltos de 4.8ns. En el caso
sin interpolacién, el algoritmo BCFD con senales de carga proporciona me-
jores resultados para retardos menores a k=3, aunque para resultados con
retardos mayores, los BCFD amplitud proporcionan mejores resultados,
alcanzando su mejor valor en k=6. Cuando se aplica una interpolacion x2
0 x3, los resultados del algoritmo BCFD aplicado a carga proporcionan
siempre mejores resultados para todos los retardos evaluados.

Los algoritmos basados en BCFD carga alcanzan sus mejores resulta-
dos para retardos bajos. Para retardos elevados, los resultados convergen
a un valor constante de FWHM. Considerando los métodos basados en
BCFD amplitud, se puede observar que los peores resultados se alcanzan
para retardos bajos. Existe un retardo k éptimo en el cual se obtiene la
menor resolucién temporal FWHM en coincidencia para este tipo de algo-
ritmos. Para retardos k mayores a este valor éptimo la resoluciéon temporal
en coincidencia empeora. Es el mismo efecto que se observaba en las simu-
laciones.

La mejor resolucién ha sido obtenida con algoritmos basados en BCFD
carga. Respecto al resultado, se va a realizar una anotacién. Como puede
observarse en las medidas de la Fig. 7.5, cabe destacar dos resultados: un
resultado marcado en linea discontinua, que corresponde a un valor de re-
solucién en coincidencia FHWM de 1.9 ns (BCFD carga, interpolacién x3,
k=1), y el resultado obtenido de resolucién en coincidencia FHWM de 2.8
ns (BCFD carga, interpolacién x2, k=1). La medida marcada con linea dis-
continua correspondiente a la configuracién BCFD carga, interpolacion x3,
k=1, fue llevada a cabo en las instalaciones antiguas del laboratorio. Debi-
do al buen resultado obtenido, meses después se realizé una nueva medida
de dicha configuracién en las nuevas instalaciones obteniendo un resulta-
do mucho peor, 3.3ns. Cabe notar que el ruido inducido en las senales en
las nuevas instalaciones es mucho mayor. Las fuentes de ruido en el nuevo
laboratorio ain no han sido localizadas y, como se ve en las simulaciones,
la precision de los discriminadores de tiempo es muy sensible al ruido para
los mejores resultados de los métodos basados en BCFD carga.
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El resultado obtenido inicialmente debe considerase bajo estas condi-
ciones. No ha sido eliminado del presente trabajo porque, como se veré, es
coherente con los resultados obtenidos en simulacion, a pesar de que es un
resultado que no puede volver a ser tomado, pues las condiciones de medi-
das nunca podran ser las mismas. De forma mas cientifica, es importante
tomar como valido el resultado més conservador, sin descartar el primer
resultado como limite alcanzable.

Para BCFD por amplitud, los mejores resultados alcanzados en el pre-
sente estudio fueron de 4.58 ns FWHM, como puede observarse en la Fig.
7.4. En este caso, el BCFD aplicado al pulso directamente fue configurado
con k=6 y no se le aplicaba interpolacién alguna.

El método con peor resultado proporcioné una resolucién de 8.7ns
FWHM. Este resultado se alcanzé para el algoritmo basado en BCFD
amplitud con una k=1 y un factor de interpolaciéon x3.

7.4. Comparacién de los resultados con la simu-
lacion

Es importante para validar la simulaciéon comparar los resultados medi-
dos con los resultados simulados. De esta forma, se puede acotar la validez
de los resultados simulados, hecho importante para futuros estudios. Las
simulaciones que se consideran mas interesantes son las de ruido, los re-
sultados de resoluciéon temporal en coincidencia medidos estdan muy por
encima del valor del jitter del reloj del sistema y, por tanto, el efecto de
este es despreciable sobre los resultados. En las Fig. 7.6 y 7.7 se han su-
perpuesto los resultados medidos (en negro) con los resultados simulados.

En la Fig. 7.6 estan representados los resultados para los discriminado-
res basados en BCFD amplitud. Para estos métodos, se observa una ligera
discrepancia entre los valores medidos y los valores simulados. Si se observa
la Fig. 7.6(a), se puede apreciar que tanto la simulacién como las medidas
tienen un comportamiento similar. En ambos casos, respecto al parametro
de desplazamiento k del BCFD, se tiene que, cuando los valores de k son
pequenos, la resolucién temporal en coincidencia es mayor. A medida que
k se va incrementando, la resoluciéon se va mejorando hasta que para un
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Simulacién y Medidas, 70MHz Carga
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Figura 7.7: Comparacién de la simulacion de ruido con las medidas realizadas para discriminadores
basados en BCFD carga. (a) Sin interpolacién, fs = 7T0M Hz; (b) interpolacion x2, fs = 140M H z;
(c) interpolacién x3, fs = 210M Hz
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determinado k, esta alcanza un minimo. A partir de este k, la resolucién
vuelve a empeorar. Se observa en las graficas que el valor de k para el
cual se alcanza el minimo es diferente en la simulacién y en las medidas.
En la simulacién el minimo se alcanza para k=7 y en las medidas para
k=6. Otra diferencia que se observa es la resolucién obtenida. Aunque la
dindmica de los resultados es aproximadamente la misma, los resultados
en la simulacién tienden a acentuarse. Con esto se quiere decir que los
mejores resultados de la simulacién son ligeramente mejores a los de las
medidas y, a su vez, los peores resultados de la simulaciéon son ligeramente
peores a los de las medidas. De todas formas, los resultados obtenidos en
la simulacién se aproximan bastante a los resultados medidos. Esto valida
la simulacién como herramienta para estudiar los algoritmos basados en
BCFD amplitud y estudiar como se comportan estos ante variaciones de
los distintos parametros de diseno.

En la Fig. 7.7, estan representados los resultados para los discriminado-
res basados en BCFD carga. En estos casos, los resultados de la simulacién
coinciden con gran exactitud con los resultados obtenidos en las medidas.
FEn este caso, los mejores resultados se obtienen para valores de desplaza-
miento k pequenos. Es importante notar como en la Fig. 7.7(c), la medida
para k=1 del sistema con ruido se aproxima muy bien a la simulacién con
un ruido de 16 LSBs, lo que valida la simulacién para estudiar el efecto del
ruido sobre los resultados finales. Es interesante observar como, en la Fig.
7.7(a), aunque la medida obtenida esta dentro del error de la simulacién,
se puede observar una tendencia a alcanzar la estabilidad con un error
ligeramente mayor al obtenido en la simulacion.

La discrepancia entre la simulacién y la medida real puede darse en
dos puntos: en la descripcién de algiin parametro del detector o en la des-
cripcién del conformado de los ultimos dinodos. La parte digital no puede
introducir errores, pues el comportamiento digital es exactamente igual en
el sistema que en la simulacién. La diferencia en la dindmica de los resulta-
dos en los algoritmos BCFD amplitud, sobre todo en el momento en el que
el algoritmo alcanza su mejor resolucién, es muy probable que esté relacio-
nada con una discrepancia con los anchos del pulso simulado y del pulso
medido en el banco de test. Probablemente, exista una discrepancia entre
las constantes del tiempo de caida de los cristales LSO simuladas y las
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reales. Esta diferencia se ve incrementada por el efecto del discriminador.

El comportamiento de los algoritmos BCFD carga en la simulacion es
mas fiel a lo medido. En este caso, el calculo de la carga y su dinamica
se ven menos afectados por el ancho del pulso, ya que las muestras finales
del pulso que estan relacionadas con el ancho de este afectan menos al
resultado final de la carga y a la dindmica de esta. La dinamica de la carga
estd muy relacionada con el tiempo de subida del pulso digitalizado. En
este caso, debido a la fidelidad de los resultados obtenidos, hace pensar
que los tiempos de subida de los pulsos se aproximan mucho a los de la
realidad. Podria decirse que describir el comportamiento de la carga, que
en definitiva esta relacionada con la variacion del darea del pulso adquirido
con el tiempo, que a su vez esta relacionado con la distribucion de fotones
generados en GEANT4, es mas sencillo que la descripcién de la forma
exacta del pulso que viene afectada por muchos méas pardmetros como
pueden ser los conformadores de onda o la respuesta temporal del PMT.
Esta discrepancia se verd reflejada en el resultado final de la simulaciones.

Como conclusion de este apartado, se puede considerar la simulacién
como una herramienta 1til y valida para el estudio de la etapa de extraccién
de tiempos. Es una herramienta que puede proporcionar resultados muy
interesantes y fieles a la realidad a la hora de estudiar futuras mejoras en
la cadena de tiempos del sistema.

7.5. Medida de la variacion en z de los discrimi-
nadores

Una de las dudas que surgen cuando se propone un discriminador nue-
vo es si este es capaz de seguir distintas diferencias de tiempos y si, para
distintas diferencias de tiempo, la resolucién se conserva o no. Esta medi-
da no es una medida tipica llevada a cabo en los trabajos estudiados de
discriminadores. Usualmente, el inico pardmetro que suele ser analizado
es la resolucién temporal en coincidencia de los algoritmos estudiados. A
modo de comprobacién, se decidié como parte final del presente estudio,
seleccionar tres casos significativos de los que se tomaron varias medidas
desplazando la fuente, alejandola de un detector en direccién al otro me-



183

'$910%0030p so[ ® remorpuadiod ofo [0 U souoIjsod op RIOSIUS
ojuenj e[ opueze[dsep uowN[osal B[ op seprpowt el eled dnjes [op BINONIISO ©] op vwanbsy :Q°), Il

BN, op 8juand

7.5- Medidas en funcion de z



184 CAPITULO 7- MEDIDAS Y RESULTADOS

diante el uso de un motor paso a paso. Los casos seleccionados fueron:

1. BCFD amplitud sin interpolar y k=1: El algoritmo basado en BCFD
amplitud con la configuracién cldsica mas ampliamente utilizada en
la literatura.

2. BCFD amplitud sin interpolar y k=6: El algoritmo basado en BCFD
amplitud con el que se obtuvieron los mejores resultados.

3. BCFD carga con interpolacién x3 y k=2: El mejor resultado del al-
goritmo basado en BCFD carga mas complejo.

La idea era comprobar que los algoritmos basados en BCFD amplitud
con mejores resultados conservaban la resoluciéon para distintos desplaza-
mientos en el eje perpendicular a los cristales (eje z). Y, que en el algorit-
mo propuesto basado en BCFD carga que conllevaba mas procesado de la
senial (con interpolacién x3), dicho procesado no afectaba a la resolucién
temporal obtenida para diferentes desplazamientos en el eje z.

La configuracion en el setup para la medida llevada a cabo con las tres
configuraciones puede observarse en la Fig. 7.8. Sobre cada configuracién,
se realizé una medida del espectro de la diferencia de tiempos de las senales
en coincidencia. A partir del espectro, mediante un ajuste gaussiano se
obtienen la media y la resolucién temporal FWHM. Para cada método,
se realizan medidas con el motor en z en 0 mm, 30 mm, 60 mm y 90
mm. Desplazar el motor afecta al valor de la media del espectro de la
diferencia de tiempos en coincidencia. Para poder observar de forma mas
clara el desplazamiento en tiempos, se considera la variacién de la media
para cada desplazamiento respecto el valor de la media en Omm.

En las Fig. 7.10, 7.12 y 7.14, se puede observar la variacién de la media
en funcion del desplazamiento del motor para cada uno de los casos estu-
diados en este apartado. La variacién de la media del espectro de tiempos
esta relacionada con el tiempo de vuelo de los dos rayos gamma. Debido
a que el tiempo de vuelo es un valor constante para una configuracién fi-
ja del banco de medidas, esto implica que existe una relacién lineal entre
el desplazamiento del motor en z y la media medida. En las Fig. 7.10,
7.12 y 7.14, se ha realizado un ajuste lineal para estudiar la bonanza de
los métodos. En la tabla 7.1, se pueden observar los resultados del ajuste
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Variacion de la resolucién con el desplazamiento
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Figura 7.9: Representacion de la resoluciéon temporal en coincidencia frente

a la posiciéon de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Para
BCFD amplitud sin interpolar y k=1

Tiempo (ns)

0 20 40 60 80
Desplazamiento fuente (mm)
Figura 7.10: Representacién de la diferencia temporal de la media frente
a la posicién de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Se re-

presenta la diferencia de la media respecto a la media medida en z=0Omm.
Para BCFD amplitud sin interpolar y k=1
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Variacion de la resolucién con el desplazamiento
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Figura 7.11: Representacién de la resolucién temporal en coincidencia fren-

te a la posicién de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Para
BCFD amplitud sin interpolar y k=6
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Figura 7.12: Representacién de la diferencia temporal de la media frente
a la posicién de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Se re-

presenta la diferencia de la media respecto a la media medida en z=0mm.
Para BCFD amplitud sin interpolar y k=6
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Variacion de la resolucién con el desplazamiento
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Figura 7.13: Representacién de la resolucién temporal en coincidencia fren-

te a la posicién de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Para
BCFD carga, interpolacion x3 y k=2
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Figura 7.14: Representacién de la diferencia temporal de la media frente
a la posicién de la fuente en el eje perpendicular a los detectores. Se re-

presenta la diferencia de la media respecto a la media medida en z=0Omm.
Para BCFD carga, interpolacién x3 y k=2
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Tabla 7.1: Tabla con los parametros de la regresion lineal llevada a cabo en las Fig. 7.10, 7.12 y 7.14

Caso Experimental

Regresion Lineal (y=A0+A1%x)

BCFD amplitud, sin interpolar, k=1
BCFD amplitud, sin interpolar, k=6

BCFD carga, interpolacion x3, k=2

A0 Al R

(ns) (ns/mm)  (Factor de correlacion)
2.5183e-2 5.4966¢-3 0.9951
5.3874e-2 5.6891e-3 0.9781
1.0217e-2 6.2924¢-3 0.9997
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llevado a cabo. La pendiente de la recta ajustada esta directamente rela-
cionada con el tiempo de vuelo de las particulas. La bonanza del ajuste
viene determinado por el coeficiente de correlacién lineal o coeficiente de
correlacion de Pearson R que varia entre —1 < R < 1. Cuanto mas lineal
es la distribucién, se tiene que |R| ~ 1.

En las Fig. 7.9, 7.11 y 7.13, se ha representado la resoluciéon temporal
medida en funciéon del desplazamiento de la fuente para cada uno de los
discriminadores evaluados en este apartado. La idea es observar como la
resolucién temporal se conserva en funcién de la posicion de la fuente.

7.5.1. Analisis de resultados

De las Fig. 7.10, 7.12 y 7.14, se observa que las tres configuraciones
analizadas tienen un comportamiento bastante lineal. En el peor de los
casos, el valor de la correlacion lineal es de R = 0,9781, valor que se da
para BCFD amplitud sin interpolar y k=6. Se puede decir que al incre-
mentar la k en los algoritmos basados en amplitud, mejora la resolucion
temporal pero se pierde algo de precision en la media medida. Respecto a
la linealidad, el mejor resultado se obtiene para el método mas complejo
de los tres evaluados, que a su vez es el que proporciona mejor resoluciéon
temporal de los tres, BCFD carga con interpolacion x3 y k=2.

Por otro lado, si se observa la variacién de la resolucién temporal con
respecto a la posicién en z en las Fig. 7.9, 7.11 y 7.13, se obtiene que la
maxima variacion en la resoluciéon temporal en coincidencia medida varia
como méximo alrededor de 100 ps entre el mejor y peor caso. Dadas las re-
soluciones medidas con estos discriminadores, esta variacion estd muy por
debajo de las resoluciones que estos algoritmos pueden alcanzar lo que no
supone un grave problema. Se puede decir que los métodos estudiados con-
servan bastante bien la resolucién temporal con respecto al desplazamiento
de la fuente en el eje z.

7.6. Aportaciones del capitulo

El presente capitulo cubre los objetivos 1, 4 y 5 planteados en el capitulo
1. El objetivo 4 referente a la simulacién del sistema, estaba parcialmente
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desarrollado en el capitulo anterior a falta de la validacién de los resul-
tados con medidas reales. Durante la seccién 7.4 se ha llevado a cabo la
comparativa entre las medidas realizadas y los resultados de la simulacién.
De esta forma, la simulacion queda validada.

El capitulo valida el objetivo 5 de la tesis. Una de las razones que da
validez al trabajo propuesto es la validacion de los discriminadores en un
sistema PET en tiempo real. De esta forma, los conceptos a priori tedricos
son trasladados a resultados medidos.

Los resultados medidos de los algoritmos basados en BCFD carga son
mejores que los resultados medidos para BCFD amplitud. Los mejores re-
sultados para BCFD carga se dan para valores de k bajos (k, parametro
del bloque BCFD, Ec. 5.15), esto es coherente con lo observado en las si-
mulaciones del capitulo anterior. Como puede verse en los apartados 7.5 y
7.5.1, la resolucion de los discriminadores propuestos se conserva indepen-
dientemente de la posicion entre los dos detectores de la fuente emisora de
positrones.

Los discriminadores originalmente propuestos en la tesis doctoral me-
joran la resolucién temporal del sistema PET disponible. Las medidas pre-
sentadas en el presente capitulo demuestran dicha afirmacién y por tanto
validan el objetivo 1 planteado en el capitulo 1.



Capitulo 8

Conclusiones y Lineas
Futuras

Resumen:

Esta capitulo recopila las conclusiones obtenidas durante la pre-
sente investigacién. Se resumen las aportaciones derivadas del traba-
jo llevado a cabo. Y se indican las posibles lineas futuras abiertas a
partir de este.

8.1. Conclusiones

Los objetivos propuestos para el presente trabajo han sido cubiertos.
La mejora de la resolucién temporal de sistema puede evidenciarse de los
resultados obtenidos en el capitulo 7. El sistema, mediante los discrimina-
dores digitales propuestos, alcanza una resoluciéon temporal en coincidencia
por debajo de los 3ns FWHM.

Se han propuesto nuevos algoritmos para la extraccién de tiempos que
proporcionan mejores resultados comparados con otros algoritmos usados
comunmente. Todos los algoritmos basados en el calculo digital de la carga
de los pulsos adquiridos (BCEFD carga) son originalmente propuestos en
el presente estudio y han proporcionado mejores resultados en resolucion

191
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temporal que los que utilizan directamente el pulso digitalizado (BCFD
amplitud). En el capitulo 5, se presentan los nuevos discriminadores de
tiempo. Durante el capitulo 6, se simulan y se observa el comportamiento
de los discriminadores para distintas condiciones de ruido y jitter de reloj
y, por ultimo, durante el capitulo 7 se realizan medidas en un sistema real
validando su correcto funcionamiento.

Se ha realizado un profundo estudio del comportamiento de los dis-
criminadores digitales analizados, dicho estudio se extiende durante los
capitulos 5 y 6.

Todos los algoritmos estudiados en el presente trabajo han sido pro-
gramados en el sistema de adquisicién y han sido validados mediante el
uso de un setup con dos detectores como puede verse en el capitulo 7. Los
algoritmos funcionan en tiempo real extrayendo la informacién temporal
de los pulsos adquiridos a medida que estos van siendo digitalizados. Una
descripcién detallada de los bloques digitales programados en la FPGA
viene en el capitulo 5. Para una descripcién mas detallada del sistema de
adquisicién y de los bloques digitales implementados en la FPGA, el lector
puede acudir al apéndice C.

Los algoritmos basados en BCFD amplitud obtienen sus peores resulta-
dos para valores de desplazamiento k bajos (k, pardmetro de configuracién
del bloque BCFD, Ec. 5.15). A medida que el valor de k aumenta, la reso-
lucién en dichos algoritmos mejora hasta alcanzar un valor éptimo. Para
valores de desplazamiento mayores al 6ptimo, la resolucién vuelve a de-
teriorarse. Del estudio presentado en el capitulo 5, puede extraerse que,
para k pequenas, los algoritmos basados en BCFD amplitud calculan la
etiqueta temporal de muestras cercanas al maximo de la senal. Para los
k optimos, estos algoritmos extraen la informacién temporal de muestras
correspondientes al inicio del pulso y de muestras correspondientes al final
del pulso. La mejora de la resolucién temporal para el k éptimo podria
deberse a que las muestras correspondientes al inicio del pulso tienen una
menor incertidumbre temporal como se veia en el capitulo 4. Y que tanto
las muestras del inicio del pulso como los del final del pulso se encuentran
sobre la pendiente de subida del pulso y la pendiente de caida del pul-
so respectivamente. Las pendientes de subida y de caida del pulso tienen
un comportamiento mas lineal que las muestras alrededor del maximo del
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pulso; por tanto, determinan un cruce por cero en el algoritmo BCFD con
menor incertidumbre.

Los algoritmos basados en BCFD carga obtienen sus mejores resultados
para k pequenas. Para k pequenas, los BCFD carga se comportan como
algoritmos ARC digitales aplicados a la carga de la senal adquirida. Por
tanto, tiene sentido que los mejores resultados se obtengan para k pequenas
ya que, en esos casos, la etiqueta temporal se obtiene de los valores iniciales
del pulso, que siempre poseen una menor incertidumbre temporal. A su vez,
la evolucién temporal de la carga de los pulsos generados por el detector
tiene una variacién de su forma tendiendo a lineal, esto hace que el BCFD
determine un cruce por cero con menor incertidumbre y, por tanto, mejor
resolucion. Por otro lado, otra de las ventajas de los algoritmos ARC es que
proporcionan mejores resultados que los LE o CFD frente a modificaciones
en la forma del pulso (capitulo 4), y estos mejores resultados se dan para k
pequenas. En un principio, el tipo de detector disponible genera pulsos cuya
pendiente de subida tiende a ser parecida, pero al digitalizar el pulso y no
poseer muchas muestras en la pendiente de subida se tiene que las formas
entre pulsos ya digitalizados varian entre si, teniendo pulsos digitales con
distintas pendientes de subida. Hay que tener en cuenta que la pendiente
de subida del pulso ya digitalizado puede venir determinada por muestras
que pertenecen al inicio del pulso o por muestras ya cercanas al maximo,
zonas donde el comportamiento del pulso deja de ser lineal. Por tanto, tiene
sentido que en los pulsos digitalizados los algoritmos de tipo ARC digitales,
mas robustos frente a las variaciones de la forma del pulso, proporcionen
mejores resultados.

El bloque de interpolacién ha permitido trabajar con frecuencias de
muestreo equivalentes el doble y el triple de la frecuencia de muestreo del
ADC. La senal se ha interpolado con la suficiente precisién permitiendo ob-
tener mejores resultados en la resoluciéon temporal que los proporcionados
por los discriminadores sin interpolar. Se ha comprobado como trabajar
con frecuencias elevadas de dentro de una FPGA es posible haciendo uso de
las técnicas de procesado digital adecuadas; en este caso, para la interpola-
cion x3, se ha hecho uso de una arquitectura basada en filtros polifasicos.

Durante el capitulo 6 se describe una simulacion que permite validar
el correcto funcionamiento de los distintos algoritmos. La simulaciéon sigue
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con precision el comportamiento de los algoritmos en distintas condicio-
nes y proporciona resultados cercanos a los obtenidos en la realidad, como
puede observarse en el capitulo 7. La simulacién se presenta, por tanto,
como una herramienta 1til para validar nuevos desarrollos obteniendo in-
formacion con una buena precisién de los resultados que posteriormente se
obtendran. Es una simulacién que debido a su flexibilidad puede facilmen-
te adaptarse a cambios en cualquier parte del sistema, en los detectores,
front-ends analdgicos o en el DAQ, permitiendo evaluar el efecto del cambio
en la resolucién temporal. Gracias a esta simulacién, se ha podido observar
qué efecto tiene la variacion del ruido en la senal antes de ser digitalizada
y el efecto del jitter de reloj sobre la resolucién temporal obtenida con los
distintos discriminadores. Se ha observado como el jitter solo afecta a la
resolucién temporal cuando su valor es del orden de la resolucién a obtener.
Jitters de reloj de 1ns o 2ns son valores muy elevados para las tecnologias
actuales que permiten jitters de reloj por debajo de los 150ps. El efecto
del ruido para los algoritmos basados en BCFD amplitud y en los algo-
ritmos basados en BCFD carga se hace notar més en ambos para valores
de k pequena. Para los discriminadores basados en BCFD amplitud se ve
que la distorsion introducida en las muestras cercanas al maximo afecta
muy negativamente en la obtencién de la informacién temporal del pulso,
mientras que para los discriminadores basados en BCFD carga, la indeter-
minacién del inicio del pulso debida al ruido se ve reflejada en un deterioro
de la resolucién temporal obtenida. Cabe notar que los resultados de ruido
y jitter son simulados, seria interesante en futuros trabajos proponer un
experimento que permita validarlos.

Como conclusion final del estudio, puede decirse que los discriminadores
basados en el cédlculo digital de la carga haciendo uso de interpolacion
x3 son los que proporcionan mejores resultados de resolucion temporal en
coincidencia. Se demuestra como un adecuado procesado digital de la senal
permite mejorar la resolucion temporal del sistema de forma considerable.

8.2. Resumen de Aportaciones

El presente estudio ha dado lugar a diversas publicaciones en revistas
indexadas en el JCR science edition y a participacion en congresos de
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ambito internacional. En este apartado, se van a indicar las publicaciones
en las que aparezco como primer autor.

8.2.1. Publicaciones en revista

s José M. Monzé6; Raul Esteve; Christoph W. Lerche; Nestor Ferrando;
José F. Toledo; Ramén J. Aliaga; Vicente Herrero; Francisco J. Mora
“Digital Signal Processing Techniques to Improve Time Resolution
in Positron Emission Tomography”. Publicacién en la revista IEEE
TRANSACTIONS ON NUCLEAR SCIENCE, listada en SCI con
un indice de impacto en el 2010 de 1.524. Perteneciente al primer
cuartil de la categoria “NUCLEAR SCIENCE & TECHNOLOGY” .
VOLUMEN: 58 PAGINAS: 1613 - 1620 ANO: 2011. En este articulo
se presentan los resultados obtenidos en las medidas llevadas a cabo
en el capitulo 7 junto con la descripcion definitiva de los algoritmos
propuestos.

= José M. Monzo; Christoph W. Lerche; Jorge D. Martinez; Raul Este-
ve; José Toledo; Rafael Gadea; Ricardo J. Colom; Néstor Ferrando;
Ramén J. Aliaga; Fernando Mateo; Filomeno Sénchez; Francisco J.
Mora; José M. Benlloch; Angel Sebastid; ” Analysis of time resolution
in a dual head LSO+PSPMT PET system using low pass filter inter-
polation and digital constant fraction discriminator techniques”. Pu-
blicacién en la revista NUCLEAR INSTRUMENTS & METHODS
IN PHYSICS RESEARCH SECTION A, listada en SCI con un indice
de impacto en el 2009 de 1.317. Perteneciente al primer cuartil de la
categoria “NUCLEAR SCIENCE & TECHNOLOGY”. VOLUMEN:
604 PAGINAS: 347 - 350 ANO: 2009. En ¢l se describen y simulan
algunos de los discriminadores digitales presentados en el presente
trabajo.

s José M. Monzé; Ramén J. Aliaga; Vicente Herrero; Jorge D. Mar-
tinez; Angel Sebastia; Francisco J. Mora; José M. Benlloch; Noriel
Pavon; “Accurate simulation testbench for nuclear imaging systems”.
Publicacién en la revista IEEE TRANSACTIONS ON NUCLEAR
SCIENCE, listada en SCI con un indice de impacto en el 2008 de
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1.518. Perteneciente al primer cuartil de la categoria “NUCLEAR
SCIENCE & TECHNOLOGY”. VOLUMEN: 55 PAGINAS: 421 -
428 ANO: 2008. En la publicacién, se presenta metodologia de si-
mulacién que darfa lugar a la simulacién desarrollada en el capitulo
6

José M. Monzo; Jorge D. Martinez; José Toledo; Raul Esteve; Vi-
cente Herrero; Angel Sebastid; Francisco J. Mora; Jose M. Benlloch;
Christoph W. Lerche; Filomeno Sanchez; “Improved Digital Pulse
Height Estimation for PET Detectors Using LMS Adaptive Filters”.
Publicacién en la revista IEEE TRANSACTIONS ON NUCLEAR
SCIENCE, listada en SCI con un indice de impacto en el 2008 de
1.518. Perteneciente al primer cuartil de la categoria “NUCLEAR
SCIENCE & TECHNOLOGY”. VOLUMEN: 55 PAGINAS: 48 - 52
ANO: 2008. En este articulo, se presentaba un primer estudio de pro-
cesado digital de la senal para seniales de PET para las FPGAs del
sistema de adquisiciéon que mejoraraba la resolucién en energia.

Participaciones en congresos

» 17th IEEE NPSS Real Time Conference (RT2010), Junio 2010. Lis-

boa, Portugal. José M. Monzé; Raudl Esteve; Christoph W. Lerche;
Nestor Ferrando; José F. Toledo; Ramén J. Aliaga; Vicente Herrero;
Francisco J. Mora “Digital Signal Processing Techniques to Improve
Time Resolution in Positron Emission Tomography”.

2008 IEEE Nuclear Science Symposium and Medical Imaging Con-
ference. Octubre 2008. Dresden, Alemania. José M. Monz6; Chris-
toph W. Lerche; Jorge D. Martinez;Raul Esteve; José Toledo;Vicente
Herrero;Néstor Ferrando; Ramén J. Aliaga;Ricardo J. Colom; Ra-
fael Gadea; Filomeno Sanchez; Francisco J. Mora; José M. Benlloch;
Angel Sebastid; “Analysis of Time Resolution in Monolithic Crystal
PET Detectors using different Digital Time Extraction”.

s The 8th International Conference on Position Sensitive Detectors

(PSDS8), Septiembre 2008. Glasgow, Reino Unido. José M. Monzo;
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Christoph W. Lerche; Jorge D. Martinez; Ratl Esteve; José Toledo;
Rafael Gadea; Ricardo J. Colom; Néstor Ferrando; Ramoén J. Alia-
ga; Fernando Mateo; Filomeno Sanchez; Francisco J. Mora; José M.
Benlloch; Angel Sebastia; ” Analysis of time resolution in a dual head
LSO+PSPMT PET system using low pass filter interpolation and di-
gital constant fraction discriminator techniques”.

» 15th IEEE NPSS Real Time Conference (RT2007), Mayo 2007. Chica~
go, Estados Unidos. José M. Monzd; Ramén J. Aliaga; Vicente He-
rrero; Jorge D. Martinez; Angel Sebastia; Francisco J. Mora; José M.
Benlloch; Noriel Pavon; “Accurate simulation testbench for nuclear
imaging systems”.

» 15th IEEE NPSS Real Time Conference (RT2007), Mayo 2007. Chica~
go, Estados Unidos. José M. Monzd; Jorge D. Martinez; José Toledo;
Raul Esteve; Vicente Herrero; Angel Sebastid; Francisco J. Mora;
Jose M. Benlloch; Christoph W. Lerche; Filomeno Sanchez; “Impro-
ved Digital Pulse Height Estimation for PET Detectors Using LMS
Adaptive Filters”.

8.2.3. Premios

» Premio (Student Paper Award) por el trabajo “Improved Digital
Pulse Height Estimation for PET Detectors Using LMS Adaptive
Filters” en el 2007 IEEE Real Time Conference (RT2007) Conferen-

ce. Celebrada en Chicago, Estados Unidos.

8.2.4. Otras aportaciones

= El trabajo presentado en el articulo de 2011 en la revista IEEE
TRANSACTIONS ON NUCLEAR SCIENCIE [141] fue citado en
los short courses “3. Integrated Circuits for Time and Amplitude
Measurement of Nuclear Radiation Pulses” y “7. Physics and Design
of Detectors for SPECT and PET” de la conferencia 2011 IEEE Nu-
clear Science Symposium and Medical Imaging Conference celebrada
en Octubre 2011 en Valencia.
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8.3. Lineas Futuras

El presente trabajo deja abiertas distintas lineas futuras de investi-
gacion relacionadas con la mejora de la resolucion temporal de sistemas
PET:

= A nivel de procesado digital seria importante investigar el uso de
estructuras paralelas que permitan trabajar con factores de inter-
polaciéon mayores sin que suponga el uso de frecuencias de trabajo
mayores dentro de la FPGA. De esta forma, siempre que se cumpla
el criterio de Nyquist de las sefiales de entrada, se podria reconstruir
mejor la senal de entrada y, por tanto, obtener mejores resolucio-
nes temporales. Otro punto que queda abierto es la mejora de los
distintos bloques de procesado usado. Queda para trabajo futuro el
estudio de otros integradores digitales para el cédlculo de la carga o
proponer otros preprocesados diferentes al calculo de la carga digital.
Seria interesante aplicar otras ventanas, como la Kaiser, en el diseno
de los filtros de los interpoladores. También seria interesante estudiar
el efecto de variar en el bloque BCFD el pardmetro A de la ecuacién
5.15, de forma que permita el uso de valores no enteros y que no sean
exclusivamente potencia de 2. Este parametro afecta a la forma de
la sefial bipolar generada de la cual se extrae la etiqueta temporal.
A nivel de algoritmos seria interesante un método ARC digital sobre
un pulso directo. El campo del procesado digital de la senal en PET
es un campo poco ahondado y que puede atin proporcionar grandes
resultados.

= Serfa interesante aprovechar la informacién obtenida de la posicion y
la energia del pulso detectados para realizar un postprocesado de la
etiqueta temporal para, de esta forma, mejorar la resolucién temporal
teniendo en cuenta estos parametros. Para esto, se propone el uso
de redes neuronales previamente entrenadas mediante la captura de
pulsos en el banco de medidas disponible con la fuente radiactiva
colocada en distintas posiciones. Conocida la posicién de la fuente con
exactitud es conocida la etiqueta temporal que se deberia obtener.
Esta informacién junto con la energia, posicién y etiqueta de tiempos
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obtenidas permitiria entrenar la red neuronal para que proporcione
una etiqueta temporal més cercana a la esperada. La red entrenada
seria integrada dentro de la FPGA para que trabajara en tiempo real
con los pulsos recibidos mejorando las etiquetas temporales. Gracias
a la simulacién desarrollada en el presente trabajo se podria evaluar
lo propuesto para hacer un estudio de viabilidad.

» En la parte de front-end analdgico, seria interesante evaluar cémo
afecta el tiempo de subida introducido por el conformado de onda en
la resolucion temporal del sistema. Con la simulacién, puede com-
probarse de forma sencilla dicho efecto. Seleccionados los mejores
casos, deberian modificarse los conformadores del banco de medidas
y medir para validar los resultados.

= A otro nivel, el conocimiento adquirido en los factores que afectan a
la resolucién temporal del sistema podria ser utilizado para el diseno
de nuevos sistemas de medicién de tiempo que minimicen los efec-
tos fisicos y electronicos que reducen la resolucién. Cabe destacar la
frecuencia de muestreo de los ADCs como uno de los factores més
importantes. Serfa interesante estudiar el efecto de su incremento so-
bre la mejora de la resolucion temporal y observar si a partir de una
frecuencia de muestreo la resolucién temporal alcanza un valor limite
o un comportamiento asintotico. Las nuevas topologias podrian ser
evaluadas mediante la simulacién desarrollada. La simulacién permi-
tirfa estudiar el comportamiento de los nuevos sistemas de medida y
estimar la resolucién temporal alcanzable por el tomégrafo.

= Un estudio interesante seria verificar la influencia del ruido en la
resolucién temporal del sistema. Para ello, seria necesario el diseno
de un front-end analégico de bajo ruido y, tras ello, existirian dos
opciones, anadir ruido analdgico de un generador de ruido o, la opcién
mas sencilla, digitalizar las senales y emular el ruido variando las
sefiales digitales adquiridas mediante un generador de ruido digital
programado en la FPGA que se comportaria como una digitalizacién
de la fuente de ruido analégica.
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Apéndice A
Lista de Acronimos

En la lista de acrénimos se ha incluido la traduccién a castellano cuando
esta es comunmente usada.

ADC: Analog to digital converter. Convertidor analdgico-digital.
APD: Avalanche photodiode. Fotodiodo de avalancha.

ARC: Amplitude and rise time compensated discriminator.

BCFD: Bipolar constant fraction discriminator.

BGO: Germanato de Bismuto.

BLR: Base line restorer. Restaurador de linea base.

CAT: Computed axial tomography. Tomografia axial computerizada.
CFD: Constant fraction discriminator.

CT : Computed axial tomography. Tomografia axial computerizada.
DAQ: Data acquisition system. Sistema de adquisicién de datos.
DARC: Digital amplitude and rise time compensated discriminator.

DCFD: Digital constant fraction discriminator.

201
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DCM: Digital clock managers

DOI: Depth of interaction. Profundidad de interaccion.

DSP: Digital signal processor.

FDG: 2-Desoxi-2-(**F) fluoro-D-glucosa.

FIR: Finite impulse response.

FOV: Field of view. Campo de visién.

FPGA: Field programmable gate array.

GTP: Transceiver serie de alta velocidad.

FWHM: Full width half maximun. Ancho a mitad de maximo.
ITIR: Infinite impulse response.

ISERDES: Entradas serializadores/deserializadores.

LE: Leading edge discriminator.

LOR: Line of response. Linea de respuesta.

LUT: Look up table.

LSB: Least significant bit. Bit menos significativo.

LSO: Oxiortosilicato de Lutecio.

NEC: Noise equivalent count rate. Tasa de muestras equivalentes a ruido.
NRM: Nuclear magnetic resonance. Resonancia magnética nuclear.

PET: Positron emission tomography. Tomografia por emision de positro-
nes.

PMT: Photomultiplier tube. Fotomultiplicador.

PSPMT: Position sensitive photomultiplier tube. Fotomultiplicador sen-
sible a posicién.
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PWL: Piecewise linear source.

RTL: Register transfer level.

S&H: Sample and hold. Muestreo y retencién.

SER: Single electron response. Respuesta a un fotoelectron.
SNR: Signal to noise ratio. Relacion senal a ruido.

TAC: Time to amplitude converter. Convertidor tiempo-amplitud
TDC: Time to digital converter. Convertidor tiempo-digital

TI: Texas instruments.

TOF PET: Time of flight PET.
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Apéndice B

Conformador de onda

CR — RC?

En el presente apéndice se desarrolla la teoria béasica correspondiente
al funcionamiento de un conformador de onda de tipo CR — RC?. La
implementaciéon concreta del conformador del sistema PET usado en el
presente trabajo ha sido descrita en el capitulo 3.

B.1. Etapa CR

El funcionamiento ideal de la etapa CR se describe a continuacién.
Dado un pulso de entrada que idealmente se puede modelizar como:

Va0 0, t<0 B.1)
Ld = -t ) .
o A-e 71, t>0

donde Vr,4yy es la tension generada en la salida del iltimo dinodo, A deter-
mina la maxima amplitud del pulso, que est4 relacionada con la energfa del
evento detectado, y 77 es la constante de tiempos de caida del pulso, que
esta relacionada con el tiempo de decaimiento del cristal centellador usa-
do. En este caso, se estd considerando una pendiente de subida con tiempo
0. Esto es una idealizacion del problema que permite entender con mayor
precisién el efecto del filtro CR sobre el pulso recibido. Hay que tener en

205
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Etapa CR ideal Etapa CR ideal con
cancelacion polo-cero
VLDyn C=22pF Vcer Vj)yn C=2"2pF /VCR
R=1k3Q —/\/\/'J R=1k3Q
Rpc

Figura B.1: Topologias de un filtro CR ideal

cuenta que el tiempo de subida de un detector basado en LSO+PMT pue-
de ser del orden de < 1ns y el tiempo de caida de 47ns [79], por lo que
no es una mala aproximacién. Si se calcula la transformada de Laplace del
pulso definido en la ecuacién B.1, se obtiene el siguiente resultado:

A1y

= J B.2
1+S-Tf’ ( )

Vedyn ()

Una etapa CR ideal es un filtro paso alto de primer orden compuesto

por un condensador en serie con una resistencia a masa como se puede ver

en la Fig. B.1. La constante de tiempos introducida por el filtro paso alto

es Tpe = RC'y, por tanto, su frecuencia de corte es fopo = 1/(27 - 74). La
respuesta impulsional de dicho filtro queda definida por:

RC Tpa

- = B.3
1+s-RC 148 Tp (B.3)

Hpb(s)
Considerando las ecuaciones B.2 y B.3, a la salida se tiene el siguiente

pulso:

_ Tpa Ay
145 Tpe 14s-74

Ver(s) (B.4)
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Filtro CR
1.2r
— ViIdyn(t)
1t — Ver(t)
©
© 0.8}
N
®©
£ 06
(@]
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o 04f
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g 02}
<
0
UndershootI
_0.2 I I I )
-100 0 100 200 300
tiempo en ns
Figura B.2: Efecto de la etapa CR sobre un pulso
Filtro CR con cancelacién PZ
1.2r
Vidyn(t)
1F \ — Vcr(t) sobrecompensado
© ‘& — Vcr(t) compensado
B o8t \ Ver(t) subcompensado
N
©
E 06
(@]
2
o 04r
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g 02f
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Figura B.3: Efecto de la compensacién polo-cero en la etapa CR
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A primera vista la ecuacién no dice mucho. Para ver el efecto del filtro
sobre el pulso de entrada, lo mejor serd ver la senal en el dominio del
tiempo a la entrada y a la salida del filtro CR. En la Fig. B.2, se ha
generado un pulso ideal con una 7; = 47ns y se ha pasado por la etapa CR
con una constante de tiempo RC' = 22ns, usando para ello unos valores de
C =22pF y R = 1,3k0). Se observa que, efectivamente, la pendiente de la
senal de salida se ha hecho més abrupta limitando el méximo tiempo de
subida y de bajada de la senal. Por otro lado, el hecho de introducir un
condensador a la entrada produce un acoplo en alterna evitando tensién
continua. Esto se traduce en que la energia total de la senal debe ser
cero; por tanto, la senal pasa de ser unipolar a bipolar. El tramo de pulso
por debajo de cero de la nueva senal se le denomina “undershoot”. Tener
senales bipolares resulta molesto cuando se tienen pulsos cercanos en el
tiempo (pile-up), ya que la amplitud del segundo pulso se vera afectada
por efecto del undershoot del primero, lo que haria necesario una correcciéon
futura de dicha distorsion. Para evitar este fenémeno, existe una solucién
sencilla, la red de cancelacién polo cero, representada en la Fig. B.1. El
objetivo de esta red es eliminar el cero introducido por la red CR sin perder
la limitacion de las pendientes de las senales.

La etapa CR con cancelacién polo cero tiene una respuesta al impulso
en el dominio de Laplace como se muestra en la siguiente ecuacién:

145 RpC
C1l+s- (Rye||IR)C”

Haciendo uso de las ecuaciones B.5 y B.3, a la salida se tiene el siguiente
pulso en el dominio de Laplace:

Hype(s) (B.5)

_ 1+s- RO A-Tp
145 (Rpel|[R)C 1+s-7f
Para que sea efectiva la cancelacién polo-cero, se hace variar R, hasta

que el término 1 + s - R,.C sea igual al termino 1 + s - 77. Tras esto, a la
salida se tiene:

VCR con C’PZ(S) (BG)

B A1y _ B-1po
Tt B BC 1457y

VCR con CPZ cancelado(s) (B7)
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De esta forma, la etapa CR genera un pulso unipolar con una pendiente
de caida determinada por su nueva constante de tiempo T2, que en el
dominio de tiempo se corresponde a:

Vor(t) 0, t<0 (B3)
cr(t) = -t .
B-e 72, t>0

Volviendo al ejemplo anterior, esta vez se han seleccionado los mismos
valores de R y C a los usados en dicho ejemplo y se ha variado el valor
de la resistencia de cancelacién polo-cero, para poder observar cémo con
resistencias por encima de la éptima la senal presenta undershoot (R, =
5k€2), con resistencias por debajo de la éptima la senal presenta una forma
sobrecompensada (R, = 500Q2) y el valor éptimo se da en este caso para
Ry = 2,13k, El resultado obtenido para este valor puede verse en la Fig.

B.3.

B.2. Etapa RC?

Para definir el filtro de segundo orden paso bajo, se usaran dos estruc-
turas RC, separadas entre si por un buffer de ganancia unidad ideal, que
permite que una de las etapas no afecte a la otra. Cada una de las estruc-
turas RC usadas estd compuesta por una resistencia entre la entrada y la
salida y un condensador que va de la salida de la estructura RC a masa,
como puede verse en la Fig. B.4.

En este caso, se considera que la entrada al bloque RC? es la salida de
la etapa anterior, la CR con cancelacién polo-cero ya compensada, segin
las ecuaciones B.8 y B.7.

La respuesta al impulso de esta etapa en el dominio de Laplace viene
determinada por la constante de tiempos 7,, = RC":

1 1
Hpa(s) = (1+s-RC)? - (14 s-7p)? (B.9)

A la salida se tiene, pues, la siguiente respuesta:

1 B'ng

% - :
re2 (s) (14s-m)% 1+s-7s20
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Etapa RC? ideal

Ver 'E R=1k3Q 'E R=1k3Q 'E Vees
C=22pF$ C=22pF l

Figura B.4: Circuito ideal correspondiente a la etapa RC?

Filtro RC?

Vidyn(t)
1t —Vcr(t)

—VrcA(1)

0.8

T

T

0.6

Amplitud Normalizada

0.2 ﬂ ﬂ ﬂ J
{00 0 100 200 300

tiempo en ns

Figura B.5: Segunda etapa del conformado de onda del tdltimo dinodo.
Implementa un filtro RC?
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Continuando con el ejemplo anterior, seleccionando una constante de
tiempos 7,, = Tpe y, aplicando la salida de la etapa C'R compensada en
la etapa CR2, se puede observar el efecto de la tltima etapa sobre el
pulso. Se observa en la Fig. B.5 que, en este caso, la pendiente maxima
esta limitada y, por tanto, pulsos de pendiente infinita o tiempo de subida
0 ven modificada su pendiente dentro de los valores permitidos, generando
de esta forma un pulso con unas caracteristicas temporales adecuadas al
sistema de adquisicion que le sigue.

Dada la frecuencia de muestreo del ADC de la etapa de adquisicion,
se deben seleccionar las frecuencias de corte del conformador de onda
CR — RC? para que la pendiente de subida de los pulsos que llegan sea lo
suficientemente lenta para poder muestrearla con el nimero de muestras
deseado. Asi pues, una aproximacion correcta es suponer que si se quieren
en la pendiente de subida N muestras y la frecuencia de muestreo del ADC
es fs, se tiene que hacer que la frecuencia de corte de la etapa RC? sea
ligeramente mayor que fs/(4N) y la frecuencia de corte de la etapa CR,
ligeramente menor; es decir, que la frecuencia fs/(4N) caiga dentro de la
banda de paso del filtro CR — RC?.
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Apéndice C
Sistema de adquisicion

El sistema de adquisicién es un componente fundamental del presente
trabajo. Para una mejor comprensiéon de los bloques que lo componen vy,
por tanto, del contexto en el cual se realiza el presente trabajo, se introduce
aqui una descripcién detallada de distintas partes del sistema de adquisi-
cion. El presente apéndice tiene sentido como soporte a lo ya descrito en
el capitulo 3.

C.1. Tarjeta de adquisicion

Como ya se ha dicho, cada tarjeta de adquisiciéon estda pensada para
adquirir hasta 24 senales (4 detectores, 6 seniales por detector). En la Fig.
C.1, se tiene una imagen de dicha tarjeta. En ella, se pueden distinguir
los 24 conectores Molex SSMCX donde se conectan las senales de entrada
a la tarjeta de DAQ. Las sefiales de entrada estan en modo comtn (“sin-
gle ended”) y deben ser transformadas a modo diferencial para poder ser
adquiridas por el ADC. Para transformar las senales de modo comun a
modo diferencial, se hace uso de un transformador de RF, el ADT3-6T de
Minicircuits, que posee un ancho de banda que va desde los 60 kHz hasta
los 400 MHz [155]. Antes de introducir la senal al transformador, se debe
tener la precaucion de que no posea componente en continua, para ello se
hace uso de un condensador de acoplo. La senal ya diferencial es introdu-
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Figura C.2: Tarjeta de coincidencia
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cida en los ADCs. En cada tarjeta de DAQ), existen tres ADC de Texas
Instruments, modelo ADS5273. Cada uno posee 8 canales de adquisicion
que adquieren las seniales diferenciales con 12 bits de resoluciéon y a una
frecuencia de muestreo de 70MHz [152]. Las senales ya digitalizadas son
transmitidas a través de enlaces serie diferenciales de tipo LVDS a 840
Mb/s hasta el dispositivo central de la placa, la FPGA XC5VLXS85T de
la familia Virtex 5 [75]. La FPGA se encarga de deserializar las sefales
recibidas de los ADCs por los buses LVDS y de procesarlas eliminando la
informacién que no se considera util generando los paquetes de eventos y
enviando dichos paquetes de eventos a la tarjeta de coincidencia. Para ello,
se hace uso de los RocketIO GTP transceivers [156], que son unos bloques
de transmisién serie de alta velocidad que estan integrados dentro de la
FPGA, de los cuales hay 6 disponibles en la FPGA utilizada, ver tabla 3.2.

Tanto los ADCs como las distintas FPGAs deben poseer el mismo reloj
de referencia. En el caso de los ADCs, es importante que entre ADCs el
jitter y el retardo de fase entre relojes sea el minimo posible. El arbol de
reloj del sistema de adquisicion introduce un jitter maximo de 93ps y un
retardo de fase de, como méaximo, 400ps entre relojes, segtin especificacio-
nes del disenio [76]. Es necesario tener una referencia estable de reloj para
luego introducir la minima distorsién a las medidas de tiempos que deben
hacerse con la tarjeta.

La tarjeta posee una red de alimentaciéon que permite crear las tensiones
necesarias para alimentar la FPGA, la flash de configuracién, los ADCs y
la 1égica extra necesaria. Esta red de alimentacién se genera, en parte, de
forma externa a la tarjeta de adquisicion y, en parte, localmente con los
dos reguladores de tensién de que dispone.

C.1.1. Estructura interna de la l6gica de la FPGA

La descripcién de la l6gica interna de la FPGA ha sido llevada a cabo
mediante el lenguaje de descripcion hardware Verilog, haciendo uso del
software proporcionado por Xilinx ISE en su versién 10.1 [157] para llevar
a cabo la sintesis e implementacion del cédigo Verilog.

La estructura de la logica interna de la FPGA puede dividirse en cuatro
bloques principales indicados en la Fig. C.3:
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Bloque de
control

}

Bloque de procesado

Interfaz
Serie
con
Tarjeta
de

Recepcién
ADC

Figura C.3: Estructura de bloques que conforman la légica interna de la
FPGA de adquisicion

s Interfaz con la tarjeta de coincidencia.
= Bloque de control.
» Etapa de recepcion de datos de los ADCs.

= Bloque de procesado de las senales.

Como se avanzaba antes, existen dos firmwares diferentes, uno para el
modo test de algoritmos y otro para el modo normal de funcionamiento.
Ambos bloques comparten la etapa de recepcién de datos del ADC y la
etapa de interfaz con la tarjeta de coincidencia. Lo que hace diferentes
a ambos firmwares es el bloque de procesado de las senales. El bloque de
procesado del firmware en modo normal varia con respecto al mismo bloque
en el modo de test en dos aspectos:

1. El bloque de procesado y el bloque de test envian cada uno un for-
mato de trama diferente a la tarjeta de coincidencia. La trama en
el modo normal posee una estructura fija pues cada campo debe ser
interpretado por la tarjeta de coincidencia y debe compactar la infor-
macién para aprovechar el ancho de banda de los enlaces y permitir
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tasas de eventos mayores. En el modo test, el tamano de trama es
mayor y su significado puede ser variable. El modo test existe para
evaluar el funcionamiento de cualquier mejora interna del bloque de
procesado y, por tanto, el objetivo no es optimizar el ancho de banda.
Tras la validaciéon de un algoritmo, vendria la fase de implementa-
cion dentro del bloque de procesado de la FPGA del modo normal.
Es por esta razon que los campos de la trama del modo test pueden
ser variables. La informacion que hay en ellos no es interpretada por
la FPGA de la tarjeta de coincidencia, la cual en modo “bypass”
envia todos los datos recibidos de la tarjeta de adquisicion al PC.

2. Los algoritmos del bloque de procesado son diferentes en el modo
test y en el modo normal. En el modo normal, se usan algoritmos
plenamente validados y de los cuales se conoce su funcionamiento. El
modo test, como su nombre indica, es un modo donde los algoritmos
de procesado no tienen por qué ser fiables, ya que se usa para validar
dichos algoritmos antes de hacer uso de ellos en el modo normal.

C.1.2. Interfaz con la tarjeta de coincidencia.

Este interfaz se encarga de controlar la comunicacion serie de la tarjeta
de adquisicién con la tarjeta de coincidencia y, a través de esta, con el
PC que controla el sistema y recibe los datos de los eventos detectados.
La comunicacién serie implementada es bidireccional. Gracias a esto, el
sistema configura a través de este interfaz la tarjeta de DAQ mediante una
serie de comandos que permiten controlar y gestionar la adquisicién. A
través de este enlace, también se realiza el envio de paquetes de eventos
detectados por el sistema y registros de estado internos del sistema.

La FPGA hace uso de los GTP, transceivers de alta velocidad, para
llevar a cabo esta comunicacién serie. En concreto, se hace uso de un pro-
tocolo propietario de Xilinx AURORA [158]. En las especificaciones del
protocolo, vienen definidas tanto la capa de nivel fisico, como la capa de
nivel de enlace de datos. Xilinx proporciona un “Wizard” que permite
configurar los GTP de la FPGA para que funcionen conforme a las espe-
cificaciones del protocolo y, de esta forma, facilitar su uso en dispositivos
FPGA [76]. Este protocolo no estd ligado a usarse inicamente en FPGA,
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Xilinx tiene la posibilidad de contratar una licencia para su uso en circuitos
integrados [158].

La comunicacién con el interfaz para su uso por el bloque de procesado
para el envio de paquetes de eventos detectados ha sido simplificada al
maximo. El bloque de procesado escribe sobre una FIFO de transmision
del interfaz los datos a enviar con palabras de 16 bits y con un reloj de
70MHz. El interfaz se encarga de ir leyendo los datos de dicha FIFO a 20
MHz e ir trasmitiéndolos a través del AURORA. El bloque de procesado
recibe informacion de la ocupacién de la FIFO, pues él es el responsable
de detectar si estd llena y de evitar que se pierdan palabras a transmitir.
El bloque de procesado considera que todas las palabras correctamente
escritas en dicha FIFO han sido correctamente enviadas. La FIFO puede
llenarse por varias razones, pero la mas comun es que la tasa de datos
de salida es de 320 Mb/s, mientras que la tasa de datos de entrada es
como méximo de 1120Mb/s. Si se tiene una tasa de eventos elevada, en un
momento dado el enlace puede saturarse. La FIFO se encarga de realizar el
cambio de dominio de reloj y de amortiguar en cierta manera la diferencia
de tasas entre la entrada y salida de datos del interfaz.

C.1.3. Bloque de control

Se encarga de gestionar los datos que se reciben por el interfaz serie con
la tarjeta de coincidencia, de gestionar los registros de estado y de enviarlos
al PC por el interfaz serie y de gestionar el bloque de la comunicacién serie
con los ADCs, de configurar los registros de control del bloque de procesado
y de controlar el inicio y fin de la transmisién.

El bloque de control decodifica los comandos recibidos y gestiona las
maquinas de estado que controlan el sistema.

C.1.4. Etapa de recepcion de datos de los ADCs

La etapa de recepcién de datos de los ADCs se encarga de deserializar
las senales LVDs que llegan de los ADCs para generar las sefiales de 12
bits correpondientes a la digitalizacién de los canales de los detectores. El
bus serie LVDs se compone de 3 lineas diferenciales: la linea de DATOS,
la linea de reloj DCO (“Data Clock”) y la linea de reloj FCO (“Frame
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Clock”). Las tres lineas estdn sincronizadas entre si. Cada ADC posee 8
lineas de DATOS y una linea DCO y otra FCO. La linea de datos lleva los
datos correspondientes a los 12 bits de las muestras adquiridas en un canal
en modo serie. Cada nuevo bit enviado esta relacionado con un cambio del
flanco del reloj DCO (tanto de subida como de bajada). Como se tiene
un dato nuevo cada 7T0MHz (12bits), el reloj de DCO tiene una frecuencia
de 420 MHz. El reloj FCO va sincronizado con el inicio del dato de 12
bits. Por tanto, su frecuencia es 70MHz. Como cada tarjeta dispone de
tres ADCs, como minimo seran necesarios 3 DCMs para controlar la fase
del reloj DCO. Cada DCM generaré también el reloj equivalente al FCO.
Para llevar a cabo la deserializacion de los 12 bits de cada canal, se hace
uso de 2 ISERDES, bloques deserializadores de 10 bits de los que solo se
usan 6 bits. Uno de los ISERDES se usa para los bits en flanco de subida
y otro para los bits en flanco de bajada del reloj DCO. También se hace
uso de dos IODELAYS, bloques de retardo programable, para controlar
los desfases entre cada linea [76, 6].

Cuando el sistema arranca, el bloque de ADCs entra en un modo de
autoconfiguraciéon donde se configuran los ADCs para su correcto funcio-
namiento y donde se ajustan las fases de los relojes y de los IODELAYs
hasta que los datos recibidos son los esperados. Esto se puede llevar a cabo
gracias a la posibilidad que tiene el ADC de configurarse para que envie
patrones conocidos. Mientras no finalice este proceso de configuracion de
los ADCs y de los deserializadores, el sistema no puede pasar al modo de
adquisicion.

El bloque de ADCs informa al bloque de control de que su puesta en
marcha ha finalizado y de que, por tanto, puede hacer caso a los comandos
de inicio de transmision.

C.1.5. Bloque de procesado de las senales

El bloque de procesado de las sefiales se encarga de procesar los canales
recibidos del bloque de ADCs. Este bloque recibe los 24 canales deseriali-
zados y los agrupa por detector (D0,D1,D2,D3 en la Fig. C.4) y trabaja
cada detector de forma independiente. El bloque de procesado posee dos
modos de funcionamiento:
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Figura C.4: Esquema de la logica interna del bloque de procesado. Se puede observar la estructura
de la légica correspondiente a cada uno de los modos de funcionamiento
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= Modo osciloscopio.
= Modo adquisicién continua.

El bloque de procesado posee una serie de registros de configuracién
(en estas versiones de firmware, alcanzan a un total 30 registros). Estos
registros permiten gestionar los médulos del modo osciloscopio o del modo
adquisicién continua. Se configuran mediante comandos enviados desde el
PC de control y que son gestionados en la tarjeta de adquisicién por el
bloque de control. Cada registro es de 16 bits y posee una direccién tnica
de 9 bits. El firmware estd preparado para anadir facilmente més registros
al banco de registros, en caso de que fuera necesario en el diseno de nuevos
bloques de procesado.

C.1.6. Bloque de procesado - Modo osciloscopio

En el modo osciloscopio, el sistema se configura de forma que se envian
al PC todas las muestras correspondientes a un periodo de tiempo de las
6 senales de un determinado detector. En total, se envian 8192 muestras
de cada una de las seis senales, que es lo equivalente a 8192 % 1/70M H z,
es decir, 117us de muestras.

En el modo osciloscopio, se dispone de un registro de configuracién en
el cual se puede indicar el detector del que se van a adquirir las senales.
Para seleccionar el detector, se dispone de 2 bits que son usados en el
multiplexor de entrada al modo osciloscopio (Fig. C.4).

De las seis seniales del detector seleccionado, se tiene que indicar cual
va a ser usada como senal de disparo. Para ello, se dispone de otro registro
de 3 bits donde se indica el canal de disparo. Estos 3 bits son los usados
como senales de control del segundo multiplexor del modo osciloscopio
(Fig. C.4).

Para finalizar la configuracién del modo osciloscopio, se necesita indicar
la condicién de disparo. La adquisicién de las seniales se produce siempre
que la senal seleccionada como disparo supere un umbral indicado en un
tercer registro. El umbral viene definido con 12 bits y puede tomar valores
entre 0 y 4095.
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Como puede verse en la Fig. C.4, las senales de los detectores se retrasan
siete ciclos para de esta forma tener informacién de hasta siete ciclos antes
del disparo y con ello poder observar las senales antes de que se produzca
al disparo.

Asi pues, el modo osciloscopio funciona de la siguiente manera:

1. Se envian los comandos que configuran los registros del modo osci-
loscopio, detector, senial de disparo y umbral de disparo.

2. Se envia el comando que inicia el modo osciloscopio.
3. La electronica espera a que se produzca la condicién de disparo.

4. En el momento en que se produce el disparo, la FIFO de 8192 pala-
bras de 12x6bits se va escribiendo con las muestras recibidas hasta
que esté llena.

5. En el momento en que la FIFO est4 llena, el proceso de escritura fina-
liza y el gestor de la transmisién, dependiendo del estado del interfaz
con la tarjeta de coincidencia, va leyendo de la FIFO y va escribiendo
los datos en la FIFO de transmisién del interfaz de comunicaciones
que ird enviando los datos para ser recibidos en el PC.

6. Una vez la FIFO del modo osciloscopio esté vacia, el modo oscilos-
copio se desactiva.

En el modo osciloscopio, la tarjeta de coincidencia se configura en modo
“bypass”, con lo que todos los datos recibidos de la tarjeta de adquisicién
son enviados al PC. En el PC, se genera un fichero donde se tiene la
informacién de las 8192 muestras de los 6 canales. Dicha informacién puede
ser facilmente representada mediante el uso de Matlab [159].

C.1.7. Bloque de procesado - Modo adquisicién continua

El modo de adquisicién continua es el modo comun de trabajo en el que
el sistema extrae la informacién de las muestras y la envia a la tarjeta de
coincidencia. A partir de la informacién extraida de un evento, tiene que
ser posible calcular el tiempo de llegada del pulso, su posicién de impacto
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en el detector (X, Y, DOI) y su energia. El bloque debe empaquetar la
informacién del evento detectado para que, posteriormente, el gestor de la
transmisién envie los datos al interfaz con la tarjeta de coincidencia.

El bloque de procesado posee una FIFO de entrada por cada uno de
los detectores. Cada FIFO es de 512 palabras de 72 bits (6 canales de 12
bits por detector). En esta FIFO, se escribe una muestra por ciclo de reloj
y se lee una muestra por ciclo de reloj. Las FIFOs comienzan a escribirse
cuando se inicia el modo de adquisicién continua y comienzan a leerse
cuando estan a la mitad de su capacidad. Esta FIFO estd pensada por
si al sistema se le anade en un futuro un procesado a distinta velocidad
de la que se escribe. El procesador de pulsos extrae la informacién de los
eventos de las muestras de cada detector. Este bloque estd formado por
cuatro bloques independientes denominados procesador de detector. Como
puede verse en la Fig. C.4, cada procesador del detector X lee las muestras
unicamente del detector que le corresponde, extrae la informacion de los
pulsos, genera el paquete del evento y lo almacena en la FIFO de eventos
del detector X (siendo X 0, 1, 2 0 3).

Cada FIFO de evento guarda el paquete de datos de un evento dado,
se llena de una forma proporcional a la tasa de eventos de un detector y
permite cada una almacenar hasta 512 eventos por detector. Esta FIFO
debe amortiguar la diferencia entre las tasas de eventos que llegan al de-
tector con la tasa de envio de datos a través del interfaz con la tarjeta
de coincidencia. El gestor de la transmision lee de esta FIFO y se encarga
de controlar que todas las FIFOs se lean con la misma probabilidad. Si
alguna de las FIFOs se llegara a llenar por una tasa sostenida de eventos
muy por encima de las especificaciones del sistema, habria un momento en
el que se perderian paquetes enteros de eventos, pero esto no afectaria al
correcto funcionamiento del sistema, ya que este funcionarfa correctamente
a la maxima tasa permitida enviando el maximo niimero de eventos que
le fuera posible hasta que la tasa de entrada volviera a valores dentro del
rango de especificaciones.
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C.1.8. Bloque de procesado - Procesador del Detector

El procesador del detector es el bloque que extrae la informacion de las
senales del detector. Es un bloque que es ligeramente diferente dependiendo
del front-end analégico integrado al que estd conectado (AMIC o PESIC),
dependiendo del algoritmo de extraccién de tiempos usado y dependiendo
de si es una FPGA de modo test o de modo normal. De todas maneras,
la descripcion llevada a cabo en este punto es suficientemente genérica
para que Unicamente sea necesario comentar las diferencias cuando estas
se produzcan.

En la Fig. C.5, se puede observar el esquema de la logica descrita para
el bloque. A primera vista, se observa que todos los canales se tratan
de forma independiente. Y menos el ultimo dinodo, todos los canales se
procesan la misma manera. La senal del ultimo dinodo se usa para disparo
y para extraccién de la etiqueta temporal.

Los bloques que conforman el bloque del procesador de pulsos son:

= Banco de registros de configuracién.
= Interpolador.

= Restauracién de la linea base.

= Detector de méaximo.

= Detector de carga.

= Bloque de disparo.

= Bloque de extraccién de tiempos.

= Constructor de eventos.

Banco de registros de configuracién

El banco de registros de este bloque permite configurar todos los parame-
tros necesarios de cada uno de los bloques. Es compartido por todos los
moédulos del bloque de procesado y, por tanto, por todos los médulos del
procesador de pulsos.
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Interpolador

El interpolador es un bloque que tinicamente se emplea cuando se hace
uso de ciertos médulos de extraccién de tiempos, es por eso que esta marca-
do con lineas discontinuas. Como es un bloque importante para los algorit-
mos de extraccion de tiempos propuestos, se ha desarrollado con precisiéon
en el capitulo 5. Su funcién es la de incrementar mediante procesado digi-
tal la frecuencia de muestreo de las senales. Las senales estan muestreadas
a una frecuencia de muestreo de 70 MHz. Los interpoladores propuestos
en esta tesis permiten trabajar a 140 MHz y 210 MHz. Cuando se usa un
interpolador, hay un cambio de dominio de reloj y eso hay que tenerlo en
cuenta para todas las senales tras el interpolador, incluidos los registros de
configuracion.

Restauracién de la linea base (BLR)

El objeto de este médulo es compensar las variaciones del valor de ten-
sién de un canal del detector cuando no existe ningtin pulso (variaciones
de la linea base). El médulo debe mantener la linea base lo més estable
posible. Este médulo ayuda a reducir el efecto del “undershoot” que intro-
duce el condensador de acoplo antes del transformador de entrada al ADC
y las variaciones de baja frecuencia que pueden darse en los detectores por
ruidos inducidos. El “undershoot” en las seniales debido al conformador de
onda analdgico es compensado con la etapa de cancelacién polo-cero, pero
el “undershoot” introducido por el condensador de desacopolo de la etapa
de entrada al ADC es inevitable y, por tanto, corregirlo es importante,
sobre todo para tasas elevadas de eventos.

El algoritmo usado para la restauracion de la linea base se basa en una
maquina de estados de dos estados:
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Figura C.6: Ejemplos de funcionamiento del restaurador de linea base.

Estado de no pulso: En este estado, no se ha detectado ningtin pulso,
el valor de la linea base se obtiene mediante la media de las cuatro muestras
anteriores a la actual. La linea base obtenida es substraida del valor de la
muestra actual para obtener la muestra corregida.

biln] = :c[n—l]+:r[n—2]Ix[n—?)]—i—m[n—él] (1)

yln] = z[n] — bl[n] (C.2)

donde z[n] es la muestra actual, bl[n] es la linea base calculada e y[n] es el
pulso corregido.

En caso de que se detecte una variacién de la entrada que supere un
valor umbral indicado, se considera que ha llegado un pulso perteneciente
a un evento y se pasa al estado de pulso recibido. La condicién de cambio
de estado es:

[N ing) — [Meh ing — 1] > umbral pulso (C.3)
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donde x[ny, in;] es el valor del pulso de entrada en el instante 74, ;,; donde
supera el umbral de deteccion de pulso. En este instante, la linea base es
bl[nin inil-

Estado de pulso recibido: En este estado, no se actualiza la linea
base, se mantiene el valor tltimo calculado en el estado de no pulso. Para
obtener la salida, se vuelve a substraer la linea base calculada en el estado
anterior al valor de la muestra actual.

yln] = z[n] — bl[nen ini] (C.4)

La maquina de estados vuelve al estado de ausencia de pulso corregido
si pasa por debajo de un umbral indicado.

Y[nen stop) < umbral fin pulso (C.5)

donde y[ny, stop] es el valor del pulso corregido en el instante n, stop €n el
que pasa por debajo del umbral indicado.

En el siguiente ciclo, estara en el estado de pulso recibido y, por tanto,
se debe actualizar el valor de la linea base. Para ello, se toma la media de
las tres muestras anteriores al pulso méas esta nueva muestra por debajo
del umbral.

[Nth stop] + T ini — 1] + T[4 ini — 2] + T [4n ini — 3]
4

bl[nen stop + 1] = =
(C.6)

Existen pequenas variaciones de este bloque, la presentada aqui es la
ultima modificacién implementada en el sistema.

Todos los umbrales indicados son configurables mediante registros del
banco de registros. Existen también registros para activar y desactivar la
restauracién de la linea base.

En la Fig. C.6 puede observarse el efecto del bloque de restauracion del
linea base sobre la senal adquirida de un dltimo dinodo.

Detector de maximo

El detector de maximo se encarga de obtener el méaximo de una senal
en un periodo de funcionamiento. En las senales de detectores como el
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usado en este sistema, la carga del pulso es linealmente proporcional el
valor maximo del pulso del evento. Una forma sencilla de obtener la carga
es, por tanto, obtener el maximo. De forma digital, es sencillo. El bloque
que se tiene busca el méximo en un periodo de tiempo durante el cual
una sefial de control externa permanece a nivel alto. Cuando esta senal
externa se activa, el maximo se coloca a cero, en el sistema usado 2048.
Mientras la senal externa esta activa, cada muestra que llega se compara
con el maximo almacenado; si la muestra es mayor que este maximo, esta
muestra pasa a ser el maximo. Cuando la senal de activacién del bloque
pasa a cero, el maximo almacenado se considera el maximo de la senal.

El calculo del maximo tiene sus problemas asociados. Si la senial ad-
quirida es muy rapida o, equivalentemente, la frecuencia de muestreo muy
baja, el maximo detectado tendra un error elevado respecto al maximo
real. Para resolver esto, en el grupo se estudié la forma de reducir el error
mediante procesado digital [160], pero la mejora tedrica obtenida a la fre-
cuencia de muestreo de trabajo no compensaba los recursos necesarios para
implementarlo y se descarté. Otro de los problemas asociados al maximo
es la incertidumbre introducida por el ruido de la senal.

Detector de carga

El detector de carga es un bloque que se encarga de realizar de forma
digital el calculo de la carga de la senal recibida. Este bloque es una forma
alternativa al calculo del maximo de obtener la informacién de la senal. La
seleccién de un método u otro es algo que es programable en el sistema.
El céalculo de la carga es un calculo mas robusto que el de la amplitud,
pues compensa las variaciones en amplitud debidas al ruido. Sin embargo,
por otro lado, limita la capacidad de separar dos pulsos muy cercanos,
de detectar “Pile-up”; en estos casos, el calculo con el maximo seria mas
efectivo. El cédlculo de carga se realiza durante la existencia de pulso. Si
llegan dos pulsos, uno solapado sobre el otro, posiblemente sea factible
detectar dos picos, pero con la carga la distorsién obtenida serd mayor,
pues se mezclara el area calculada de uno y de otro. Para la correcciéon
del pileup puede hacerse uso de la informacién de la carga de los pulsos
precedente, Li et al. [161] proponen un método basado en esto.
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El célculo de la carga se activa mediante una senal externa, que se
llamara active. Cuando se activa la senal de inicio de carga, el bloque
hace una estimacién de la carga del pulso en el momento de activacion,
carga;n;. Hay que tener en cuenta que el pulso puede haberse iniciado una
o dos muestras antes que la senal active. Esto es debido a que el instante en
el que se activa la senal active depende de la senal usada como disparo y del
umbral de disparo (el bloque disparo se describe en el siguiente apartado).
Asi pues, cuando se produce la activacién del bloque de la carga, se tiene:

.I[n”” — 1] + m[nml — 2] — 2% 2048, (x[nmz — 1] > 2048)&
(x[nzm — 2] > 2048)
cargain; = § T[nin; — 1] — 2048, (x[nin; — 1] > 2048)&
(x[nzm — 2] S 2048)
0, Otros casos

(C.7)
donde z[n] es la senal de entrada al bloque de célculo de carga en el instante
n, Y Nin; €s el instante en el que el mdédulo de carga se activa. El valor de
2048 que aparece en estas expresiones corresponde al c6digo del ADC para
0 V, mitad de rango de los 12bits, y valor de la linea base.

La carga se deja de calcular por dos posibles sucesos: (1) La senal de
control externa pasa a nivel bajo. (2) Estando la senal de control externa
activa, el pulso de entrada pasa por debajo de la linea base. Esta segunda
condicién evita que se acumule carga negativa.

cargQing, n = Nins
carga[n] = ¢ x[n — 1] — 2048 + cargaln — 1], nipm <n <ngm , (C.8)
cargaln iy — 1], n > npip

siendo carga[n| la carga calculada en el instante n, n;,; el instante donde
active pasa a nivel alto, ng;y, el instante donde se cumple x[n] < 2048.
Cuando active pasa a nivel bajo, el valor ultimo de la carga es la carga
calculada.

Como la carga es un proceso acumulativo, el resultado tiene un mayor
numero de bits que la entrada. Para ser compatible con la amplitud, el
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resultado final debe ser de 12 bits. Para ello, hay que controlar qué grupo
de 12 bits consecutivos de cargaln| van a usarse y corregir los desborda-
mientos debidos a la seleccion de determinados 12 bits. Esto en el sistema
es programable mediante un registro. Tomar los 12 bits de mayor peso de
carga[n] no es la solucién més correcta pues se perderian bits de resolucién.

Bloque de disparo

El bloque de disparo es el que se encarga de detectar la llegada de
un nuevo evento del detector. La deteccién de un nuevo evento se realiza
siempre sobre la senal de 1ltimo dinodo. Este bloque activa el calculo de la
carga o del maximo de todas las senalas del detector y se comunica con el
constructor de eventos cuando se ha producido el final de la deteccion del
evento para que pueda generar el paquete con la informacién del evento.

Cuando una pendiente de subida de la sefial del dltimo dinodo supera
un umbral, se considera que ha llegado un nuevo evento. En ese momento,
se activa el modo de adquisicion de eventos. Existe un periodo de tiempo
que dura un nimero de ciclos programable que es considerado el tiempo
de procesado del evento.

Tanto el umbral de la senal de entrada como el niimero de ciclos de
procesado son valores programables del banco de registros de configuracion.

Bloque de extraccion de tiempos

El bloque de extracciéon de tiempos es el encargado de obtener el ins-
tante de tiempos del pulso detectado. La presente tesis pretende mejorar
este bloque para poder de esta forma mejorar la resolucién temporal del
sistema. Este bloque es tratado en profundidad en el capitulo 5. La salida
del bloque no es directamente una etiqueta de tiempos, sino la informa-
cién necesaria para generar dicha etiqueta de tiempos. El constructor de
eventos, dependiendo de si es una FPGA de modo test o una FPGA de
modo normal, se encargard de enviar dicha informaciéon directamente sin
procesar o de generar una etiqueta temporal y de enviar inicamente la
etiqueta. El problema de enviar la etiqueta temporal es que se cuantifica
la resolucién temporal en el nimero de bits de dicha etiqueta. El hecho
de calcular la etiqueta temporal en el PC (cuando se trabaja en modo
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Figura C.7: Estructura de los paquetes de eventos para la FPGA de modo
test y la FPGA de modo normal. El tamafio de cada campo del paquete
viene definido como Xb donde X es el nimero de bits usado en el campo

test) permite trabajar con la resolucién temporal alcanzable del algoritmo
utilizado. Es por ello que en la presente tesis se trabaja con el modo test.

Constructor de eventos

El constructor de eventos es el bloque encargado de generar los paquetes
de eventos y de escribirlos en la FIFO de eventos. Este bloque es diferente
si se trata de una FPGA de test o de una FPGA normal. El bloque se
activa cuando llega el final de evento y genera la salida con la informacién
disponible de cada uno de los canales junto con la informacién disponible
de tiempos. El tamano del paquete de eventos del modo normal es de 64
bits y solo se envia la informacién ya procesada de la posicion, la energia y
la etiqueta de tiempos del evento detectado. En el modo test, el tamano del
paquete de eventos es de 144 bits. En este caso, se envia toda la informacién
generada por los bloques anteriores. La estructuras de paquete en el modo
test y en el modo normal pueden verse en la Fig. C.7.

En el paquete de modo test, se incluye la informacién de carga o am-
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plitud de cada canal, la informaciéon temporal no procesada que ha sido
generada en el bloque de tiempos y se le anade la etiqueta del detector
a que corresponde y la etiqueta de la tarjeta de adquisicién donde se ha
detectado. Los 144 bits generados se escriben en la FIFO de evento del
detector.

En el paquete en modo normal, se realiza un procesado més intenso de
la senial. Si se dispone de los canales A, B, C y D, se tiene que generar E
como viene en la ecuacién 3.3 y, una vez obtenido E, se deben obtener X e
Y aplicando las operaciones que se indican en la ecuacion 3.4. Como puede
observarse, los calculos realizados implican el uso de divisiones. La divisién
que no es multiplo de dos es una operacién compleja de implementar en
FPGAs. Existen distintos algoritmos para implementarla [162], para el
presente desarrollo se ha hecho uso de un core IP que proporciona Xilinx
[163]. El core de divisién usado permite implementar todas las divisiones
necesarias y proporciona un resultado nuevo por ciclo de reloj con una
latencia fija. El resultado de la divisién puede utilizarse de forma directa
ya que viene dado en forma fraccional. La divisién se implementa a baja
frecuencia (70MHz). Esto es posible debido a que la tasa de eventos en
cada detector es baja comparada con la frecuencia més baja de trabajo
dentro de la FPGA, 7T0MHz.

Como se verd mas adelante, para la generacién de la etiqueta de tiem-
pos, también es necesario el uso de una divisiéon. Por tanto, hacen falta 3
divisiones por detector lo que implica un total de 12 divisiones por tarjeta
de adquisicién en el firmware de las FPGAs de modo normal.

C.1.9. Bloque de procesado - Ventana de coincidencia grue-
sa

El bloque de coincidencia gruesa es un bloque que se encarga de reducir
el nimero de eventos no coincidentes que se envian de la tarjeta de adqui-
sicion en el modo test. Es un bloque que se encuentra entre los bloques
procesador de pulso y las FIFOs de eventos. Este bloque no escribe en las
FIFOs los eventos descartados.

El bloque posee una ventana gruesa de coincidencia que es programable.
Cuando dos eventos ocurren dentro de la ventana y ninguno de los dos es
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coincidente con un tercero, estos son considerados como validos y el bloque
permite que sean escritos en las FIFOs. Cuando se tiene solo un evento o
mas de dos eventos en coincidencia, estos eventos son descartados.

El tamano de la ventana viene definido en un registro del banco de
registros en el que se indica el nimero de ciclos de 70 MHz usado como
ventana. Cuando el registro es puesto a 0, la ventana de coincidencia se
desactiva y permite escribir todos los eventos detectados. Este es el mo-
do normal cuando la FPGA de coincidencia es la encargada de realizar
la coincidencia. La ventana de coincidencia gruesa es un bloque que solo
tiene utilidad en las FPGAs de modo test, pues tinicamente permite hacer
coincidencia gruesa entre los 4 detectores conectados a una tnica tarjeta de
adquisicién. Es una forma de reducir la tasa de eventos no coincidentes que
llegan al PC cuando se quiere hacer una coincidencia software posterior en
el PC.

C.2. Tarjeta de coincidencia

La tarjeta de coincidencia, como comentaba anteriormente, posee dos
modos de funcionamiento. La seleccion de estos modos se realiza a través
de un registro de configuracion. Para la seleccién del modo “bypass” en el
registro de configuracion, hay que indicar en un bit el modo “bypass” y en
2 bits la tarjeta de la cual se va a enviar todos los datos recibidos. En este
modo, toda la informacién recibida de una tarjeta de adquisicién se envia
a través del enlace USB al equipo de reconstruccién.

El otro modo es el modo normal. Es el més interesante de esta FPGA ya
que permite calcular en tiempo real la coincidencia temporal entre eventos
de los 16 detectores. La descripcién detallada de dicho algoritmo'viene en
[76].

En la Fig. C.8, se puede observar un esquema de los bloques légicos de la
FPGA de coincidencia. Los bloques principales de la tarjeta de coincidencia
son:

» Bloques de interfaz con las tarjetas de adquisicién.

1l algoritmo llevado a cabo fue desarrollado, validado e implementado por el Dr.
Raul Esteve.



235

C.2- Tarjeta de coincidencia

RIDUDPIOUIOD 9P B)a[IR) B] 0P YO J ©[ OP RUIDIUI BOISO[ ] op ewanbsy Q') vINSI

VION3AIONIOD
30 V13ryvi

soJ)sibay

gsn oINPo
uo9d zepiaju|

|osuon
ap anboj|g

«SSVdAd. OAON

BIOUBPIOUIOD

op
o|nvdled

op
anbo|g

€ova
eyalie]
Zej9)u|

cova
eyalie]
Zej9)u|

lova
eyolie]
Zejiayu|

TVINEON OAON

oova
eyalie]
Zeji9)u|

EREA A




236 APENDICE C- SISTEMA DE ADQUISICION

= Interfaz con el médulo USB.
= Bloque de control.
= Bloque de célculo de coincidencia.

En la Fig. C.8, también se pueden observar los muliplexores que permi-
ten configurar el modo “bypass” y, de esta forma, no hacer uso del bloque
de coincidencia y seleccionar la tarjeta de adquisicién de la cual se toman
los datos.

C.2.1. Bloques de interfaz con las tarjetas de adquisicion

Se encarga de controlar la comunicacién con las tarjetas de adquisi-
cién mediante el uso de los GTP para llevar a cabo la comunicacién serie
haciendo uso del protocolo propietario de Xilinx AURORA [158]. En la
tarjeta de coincidencia, hay cuatro de estos interfaces, uno por cada tarje-
ta de adquisicién. Los datos recibidos son dirigidos al médulo de célculo de
coincidencia o, si estd en modo “bypass”, hacia el interfaz con el médulo
USB.

La trasmision a través de estos enlaces es bidireccional. De esta forma,
el PC, a través de la tarjeta de coincidencia y de estos interfaces, puede
gestionar las tarjetas de adquisicién.

C.2.2. Interfaz con el médulo USB

Se encarga de gestionar el envio de datos con el médulo el CY7C68001
(EZ-USB SX2) [164] mediante el uso de un bus de datos, uno de direcciones
y varias lineas de control que permiten configurar y controlar el médulo.
El bloque controla que no se pierdan datos en la transmisién tanto en el
modo “bypass” como en el modo normal. La transmisién USB se configura
mediante un bloque de control que se activa al iniciar la FPGA. El médulo
estd configurado en transferencias en un modo que transmite paquetes de
512 bytes. Si los datos a enviar no alcanzan el tamano de paquete minimo,
este bloque se encarga de indicar el fin de paquete para que se transmita.

La comunicacién con el PC es bidireccional. La tarjeta envia los datos
medidos y registros de estado en caso de que sean solicitados. El PC se
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encarga de configurar mediante comandos todo el sistema escribiendo en
los registros de configuracion, iniciar y parar la adquisicién, y solicitar
informacién del estado del sistema. Los comandos, al igual que los datos,
son recibidos a través del enlace USB.

C.2.3. Bloque de control

El bloque de control se encarga de gestionar los comandos que llegan
por el USB y detectar los que son para la tarjeta de coincidencia, para
alguna de las tarjetas de adquisicién o para todas las tarjetas (comandos
“broadcast”). Si son para la tarjeta de coincidencia, decodifica el comando
y configura el sistema en funcién de este comando. Si el comando es para
otra tarjeta, este bloque gestiona el interfaz serie con la tarjeta o tarjetas
de adquisicién a las que va dirigido el comando y lo envia por el o los
enlaces serie. El bloque de control gestiona la tarjeta de coincidencia, el
modo de funcionamiento y la configuraciéon de cada modo.

C.2.4. Algoritmo de Coincidencia

Es el bloque méas complejo de la tarjeta de coincidencia, ya que debe
procesar en tiempo real todos los eventos llegados de las tarjetas de ad-
quisicion y detectar cuando hay coincidencia, eventos simples y multiples
impactos. Este bloque solo es usado en el “modo normal” y todo el funcio-
namiento descrito en esta seccién es valido iinicamente para este modo de
funcionamiento.

La tarjeta de coincidencia genera una senal de sincronismo mediante
una senal dedicada (“tmprstb”) que permite controlar la sincronizacién
temporal de todas las tarjetas del sistema. Cada tarjeta posee un contador
de ciclos (tiempo) de 13 bits que estd sincronizado en todas las tarjetas
de adquisicién y en la tarjeta coincidencia gracias a la senal dedicada que
pone a cero este contador cada cierto tiempo para evitar que los contadores
pierdan el sincronismo.

El contador de tiempos es de 13 bits y se actualiza a T0MHz. Esto im-
plica 8191 cuentas o 117us. El envio de eventos de la tarjeta de adquisicion
no se realiza de forma constante, se realiza en el instante 0 del contador
vy a mitad del contador en el 4096. Los eventos recibidos vienen con una
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etiqueta donde se indica si pertenecen al intervalo “0” o al intervalo “1”.
El algoritmo de coincidencia usa esta informacién para poder ir evaluando
los eventos a medida que se van recibiendo.

Como puede observarse en la Fig. C.7, la etiqueta de tiempos del pa-
quete del modo normal son 17 bits. Estos 17 bits definen una etiqueta que
va entre 0 y 131072 con un intervalo temporal minimo correspondiente a
0.893 ns. De los 17 bits, los 13 de bits de mayor peso corresponden al con-
tador de ciclos de T0MHz en el que llega el evento. Los 4 bits de menor
peso determinan, dentro del ciclo de 7T0MHz, en qué momento se ha pro-
ducido el evento. Esto implica que se tienen 16 valores de tiempos posibles
dentro de un ciclo de T0MHz, lo que implica un salto temporal minimo de
1/(16 * TOM H z) = 0,893ns.

El bloque de coincidencia posee una memoria de impactos de 131072
posiciones de 16 bits. Cada posicion corresponde a un valor de la etiqueta
temporal y cada bit de los 16 bits de la palabra corresponde a un detector.
Cuando llega un evento dado de un detector con una etiqueta temporal,
el algoritmo busca la posicién de memoria correspondiente a la etiqueta
temporal del evento y pone a uno el bit correspondiente al detector. Por
ejemplo, si se reciben 2 eventos, uno del detector 0 y otro del detector 12,
con la misma etiqueta temporal 1347, la posiciéon de memoria 1347 de la
memoria de impacto tendra el valor 0001;200005000040001

El sincronismo de intervalo se realiza para que el algoritmo de coinci-
dencia vaya evaluando posiciones de la memoria diferentes a las posiciones
donde se estan escribiendo los eventos nuevos.

El algoritmo posee una ventana de coincidencia programable que va
desde 0 a 53.57ns, en saltos de 0.893ns, y posee una mascara de coincidencia
por cada detector donde se indica con qué detectores puede ver coincidencia
ese detector.

El algoritmo va recorriendo la memoria leyéndola y va evaluando a la
vez un numero de posiciones que depende del tamano de la ventana de coin-
cidencia programada. Si se encuentra un bit a 1, se contintan evaluando
posiciones hasta haber transcurrido el tiempo de la ventana de coinciden-
cia. Si en ese periodo existe otro bit a 1, se tiene una posible coincidencia
y, por tanto, se debe continuar buscando un periodo de tiempo equivalente
a otra ventana de coincidencia. En el caso de que en el nuevo periodo no
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haya un nuevo bit a 1, se tienen dos eventos coincidentes. Pero, si en el
nuevo periodo de busqueda se tiene otro bit a 1, se tendrd un impacto
multiple y se tendran que ir evaluando ventanas de coincidencia hasta que
se dé el caso en el que se encuentre una sin un nuevo bit a 1. En ese ins-
tante, se descartan todos los eventos considerandolos multiples impactos.
En el caso de que detectado un evento en un instante y, transcurrida la
ventana de coincidencia, no se haya detectado otro evento, se dird que se
tiene un evento simple y tendra que ser descartado.

En la Fig. C.9, se puede observar una imagen del diagrama de bloques
del algoritmo de coincidencia. Las FIFOs de los detectores almacenan los
eventos que son evaluados. El bloque de “Control del algoritmo de coinci-
dencia” realiza 3 tareas:

1. Se encarga de leer las etiquetas de tiempo de los eventos recibidos y
actualizar la memoria de impacto.

2. Lee la memoria de impacto para busquedas de coincidencia. Como se
comentaba, este proceso estd perfectamente sincronizado para evitar
escribir en una posicion a la vez que se estan evaluando esos instantes
de tiempo.

3. Se encarga gestionar la lectura de las FIFOs y el constructor de
eventos para que se genere el paquete de eventos en coincidencia.

El constructor de eventos se encarga de generar un paquete con dos
eventos en coincidencia. La estructura del paquete puede observarse en
la Fig. C.10. Al sistema de reconstruccion se le envian 96 bits por cada
pareja de eventos en coincidencia. En esos bits, viene la informacion de
la posicién de impacto de los dos eventos, su energia, informacién para el
célculo de la profundidad de interaccién de cada evento y los detectores
donde donde se recibi6é cada evento. La informacion temporal en este paso
ya no es necesaria y, por tanto, no se envia. De esta forma, se optimiza el
ancho de banda del enlace USB.

El sistema proporciona alguna informacion adicional al sistema de re-
construcciéon: informacién temporal de sincronismo o informacién de niime-
ro de eventos simples recibidos por cada detector.
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Figura C.10: Estructura del paquete de dos eventos en coincidencia. El
tamano de cada campo del paquete viene definido como Xb donde X es el
numero de bits usado en el campo

C.3. Sistema de reconstruccion o PC

El sistema de reconstruccion o PC, tiene dos tareas principales:
1. Control del sistema y de la adquisicion.
2. Reconstruccién de la imagen.

El sistema, mediante unas subrutinas desarrolladas en java, permite
configurar a través del USB todo el sistema de adquisicién. Ademaés, permi-
te controlar la alimentacién de los detectores, gestionar los datos recibidos
y configurar los front-end analégicos integrados?.

Como complemento a este software, se han desarrollado diversas apli-
caciones en Java para para poder extraer y procesar la informacion de los
paquetes recibidos por el software de control del sistema, el cual almacena
la informacién recibida en ficheros de datos en ASCII o binario.

2El software de control del sistema estd integrado junto el software de control del
banco de medidas y fue desarrollado por el Dr. Néstor Ferrando.
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