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INTRODUZIONE 
Lo studio di apparecchiature ingegneristiche è di norma finalizzato ad ottenere 

strumenti utilizzabili a livello industriale. Sulla base di queste richieste si sviluppano 

tecnologie sempre più versatili e competitive. In questo panorama si colloca la 

necessità di avere dispositivi in grado di individuare dimensioni spaziali per le più 

svariate applicazioni, che spaziano dal settore metalmecannico a quello biomedicale. 

Una parte di queste applicazioni richiedono strumenti in grado di identificare la 

distanza assoluta da un bersaglio. È possibile già da qualche decennio acquistare sul 

mercato queste tipologie di strumenti, con varie scale di misura e diversi prezzi. Tra 

questi quelli più interessanti sono sicuramente quelli in grado di operare in maniera 

poco invasiva, utilizzando la versatilità della tecnologia LASER. Sono in 

particolarmente molto diffusi in commercio telemetri ad onda continua e a 

triangolazione.  

L’obiettivo di questa tesi è quello di realizzare un misuratore di distanza assoluta 

utilizzando una tecnica differente: la retroiniezione o self-mixing. Questa pratica non 

necessita né  di bersaglio cooperativo né di apposite ottiche per la ricezione del 

segnale. Fatta eccezione per la lente di focalizzazione del raggio, l’unico dispositivo 

ottico utilizzato è il LASER, nel cui package è integrato il fotodiodo di monitor.  

La retroiniezione consente di realizzare con lo stesso strumento un dispositivo 

polivalente, in grado di poter misurare anche vibrazioni e spostamenti. In particolare 

i vibrometri a self-mixing per il loro funzionamento necessitano di conoscere la 

distanza assoluta dal bersaglio. Questa tesi si propone di fornire questa misura. 

Il lavoro è stato suddiviso in cinque capitoli. 

Il primo capitolo offre una panoramica sui principi di funzionamento dei LASER e 

sulle relative classi di sicurezza. Vengono poi descritti i concetti alla base del 

funzionamento dei telemetri presenti in commercio, valutando rispettivi pregi e 

difetti. Si passa poi all’analisi dell’interferometria classica, esaminandone i limiti con 

particolare attenzione per il fenomeno dello speckle pattern. 

Nel secondo capitolo si analizza la tecnica del self-mixing per un LASER a 

semiconduttore, descrivendone i vari regimi di funzionamento. Successivamente 
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viene precisato come è possibile ricavare una misura di distanza assoluta da un 

segnale interferometrico a retroiniezione, illustrando il set-up utilizzato. 

Il terzo capitolo è interamente dedicato alla struttura dell’Hardware. Vengono 

descritti i circuiti utilizzati per l’alimentazione del LASER, lo stadio a transimpedenza 

e il condizionamento analogico del segnale interferometrico. Vengono poi accennate 

le caratteristiche del DSP e la motivazione per cui si è utilizzato un DAC dedicato per 

la generazione del segnale di modulazione. Si descrive poi brevemente lo sviluppo su 

PCB dell’elettronica analogica del sistema. 

Nel quarto capitolo si descrive l’analisi spettrale tramite FFT di un segnale 

campionato, esaminando come sia possibile estrarne con elevata precisione il tono 

fondamentale. Si è poi effettuata la scelta dei parametri di progetto, valutando le non 

idealità del LASER, quali la distorsione nel trasferimento corrente-lunghezza d’onda. 

Infine è stata descritta la struttura del software implementata nel DSP. 

Il quinto capitolo mostra i risultati ottenuti dallo strumento finale. Si è innanzitutto 

eseguita un’indagine preliminare sulle caratteristiche del LASER, procedendo con una 

valutazione della precisione dell’algoritmo di estrazione di tono. Si è proceduto con 

una misurazione dell’incertezza assoluta al variare del fattore di retroiniezione C. Si 

sono poi effettuate misure di distanza assoluta con bersaglio non cooperativo sia 

fermo che in vibrazione. Sono poi state analizzate le condizioni di validità dei risultati 

ottenuti e i possibili sviluppi futuri. 
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CAPITOLO 1:  

LASER E INTERFEROMETRIA 

 

 

In questo capitolo verranno affrontati i principi base dell’emissione 

stimolata che producono luce LASER, le normative di sicurezza, il 

funzionamento dei telemetri attualmente presenti in commercio e 

l’interferometria con i relativi limiti di misura, soffermandosi in particolare 

sul fenomeno dello speckle pattern. 
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1.1 Principi di funzionamento dei laser 

Un risonatore laser è formato da una cavità ottica, costituita da due specchi, in 

grado di amplificare la potenza ottica all’interno di un materiale attivo. 

L’emissione di luce in questo tipo di sorgenti ottiche ha importanti caratteristiche 

quali: coerenza temporale e spaziale, monocromaticità e brillantezza. Il principio 

che rende possibili queste caratteristiche è l’emissione stimolata.  

 

1.1.1 Emissione stimolata 

La propagazione della luce nello spazio avviene tramite quanti di energia detti 

fotoni. Tutte le transizioni ossia assorbimento,emissione spontanea ed emissione 

stimolata avvengono tra stati stazionari di energia (Figura 1.1). Se consideriamo 

due livelli energetici 𝐸1 ed 𝐸2 si possono ottenere tutti e tre questi fenomeni a 

seconda della popolazione 𝑁1e 𝑁2 presente nei livelli energetici. 

 

Figura1.1 Assorbimento, emissione spontanea ed emissione stimolata  

Analizziamo in cosa consistono questi tre fenomeni: 

 assorbimento:  un fotone incidente porta un atomo dal livello 𝐸1 al livello 𝐸2; 

 emissione spontanea: un atomo ritorna dal livello energetico 𝐸2 al livello 𝐸1 

producendo l’emissione di un fotone; 

 emissione stimolata:  un fotone incidente produce la discesa di un atomo 

dal livello 𝐸2 al livello 𝐸1, ottenendo così due fotoni coerenti, ossia alla 

stessa lunghezza d’onda λ; 
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La frequenza della luce emessa o assorbita è dipendente dai livelli energetici  𝐸1 ed 

𝐸2 secondo la relazione: 

𝜈 =  𝐸2  −  𝐸1             (1.1) 

A questa frequenza ν corrisponde la lunghezza d’onda di emissione: 

  λ =  
c 𝐸2  – 𝐸1 


                 (1.2)

      
Dove h è la costante di Planck e vale 6.626 10−34𝐽 𝑠   mentre c è la velocità della luce. 

La popolazione di un livello energetico (numero di atomi per unità di volume) 

all’equilibrio termico è: 

  𝑁 =  𝑁0 𝑒
− 

𝐸

𝐾𝑇  (1.3)

     

Dove 𝑁0 è la popolazione iniziale in un dato livello energetico. Quindi la popolazione 

al livello energetico  𝑁2 è pari a: 

𝑁2  =  𝑁1 𝑒
−

(𝐸2 − 𝐸1)

𝐾𝑇                (1.4)  

Per ottenere amplificazione ottica e quindi emissione stimolata è necessario  che ci 

sia inversione di popolazione, ossia che il numero di atomi presenti nel livello 

energetico più alto sia maggiore di quello più basso (𝑁2 >  𝑁1). 

Questa condizione risulta irrealizzabile in un sistema a 2 livelli, in quanto nel 

momento in cui si raggiunge la condizione 𝑁2 =  𝑁1 =  
𝑁0

2
  la probabilità che un 

fotone incidente venga assorbito oppure provochi emissione stimolata è la stessa.  

Pertanto per ottenere la condizione di inversione di popolazione è necessario 

utilizzare un terzo livello energetico. 
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Figura 1.2 Sistema a 3 livelli  

Come si può vedere dalla Figura 1.2, gli atomi vengono pompati dal livello 𝐸1 al livello 

𝐸2 per poi passare rapidamente al livello 𝐸3. Nel momento in cui la popolazione sul 

livello 𝐸3 supera quella sul livello 𝐸1 si ottiene la condizione di inversione di 

popolazione 𝑁3 >  𝑁1. Affinché ciò si verifichi è necessario che il tempo di 

decadimento spontaneo tra i livelli 𝐸2 ed 𝐸3 sia molto minore di quello tra i livelli 𝐸3 

ed 𝐸1. 

Se questa condizione è soddisfatta si ha una transizione radiativa tra i livelli 𝐸3 ed 𝐸1, 

ossia l’effetto LASER (Light Amplification by Stimulated emission of radiation). 

 

1.1.2 Richiami sulla struttura LASER 

Un diodo LASER è formato da una giunzione p-n. Il pompaggio avviene tramite la 

ricombinazione di elettroni e lacune che emettono fotoni ad una lunghezza d’onda 

λ dipendente dai livelli energetici e quindi dai materiali utilizzati. Il diodo LASER 

viene polarizzato direttamente con gli elettroni che si muovono dalla zona n alla 

zona p ricombinandosi con le lacune e le lacune che si muovono dalla zona p alla 

zona n ricombinandosi con gli elettroni. 

Inizialmente quindi si ha un processo di emissione spontanea, che quindi è priva di 

coerenza spaziale e temporale. Tuttavia un elettrone e una lacuna non si ricombinano 

istantaneamente, ma questo fenomeno avviene dopo un tempo nell’ordine dei 

microsecondi. Questo permette di poter raggiungere uno stato di inversione di 

popolazione. Non appena un fotone con la giusta energia provoca l’emissione 

stimolata si innesca l’azione LASER. 
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Per i semiconduttori a gap diretto, la ricombinazione tra un elettrone in banda di 

conduzione e una lacuna in banda di valenza è un processo radiativo, ossia si ha 

emissione luminosa prodotta dalla liberazione di energia dovuta alla ricombinazione. 

Invece per i semiconduttori a gap indiretto il processo di ricombinazione non produce 

emissione luminosa, ma l’energia provoca vibrazioni del reticolo multipli di un’unit{ 

fondamentali chiamate fononi. 

Nella Figura 1.3 possiamo vedere rappresentati i diagrammi a bande dei 

semiconduttori a gap diretto e a gap indiretto. 

 

 

Figura 1.3 Bande energetiche di semiconduttori a gap diretto(a) e a 
gap indiretto (b) 

 

Nei semiconduttori a gap diretto (come GaAs) il massimo dello stato energetico della 

banda di valenza è allineato al minimo stato energetico  alla banda di conduzione. 

Quindi la transizione tra le due bande di energia può avvenire senza che venga fornita 

quantit{ di moto Δp da parte del reticolo. Al contrario per i semiconduttori a gap 

indiretto (come il Si), per far si che avvenga la transizione tra i livelli energetici sono 

richiesti quanti di vibrazione del reticolo, chiamati fononi. 

All’interno della struttura viene realizzata la cavit{ risonante con i due specchi ad alta 

riflettività posti lateralmente. La struttura è verticale con i due elettrodi posti in alto e 

in basso. La corrente di pompa è quindi verticale mentre l’emissione luminosa 

avviene lateralmente, come mostrato in Figura 1.4. 
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Figura 1.4 Struttura di un LASER a quantum-well 
 

Ovviamente maggiore è la corrente di pompa, maggiore è il guadagno ottico. Alla 

condizione di inversione di popolazione corrisponde una certa corrente di pompa che 

viene definita corrente di soglia. Questa condizione si ha quando il guadagno è 

superiore alle perdite. Una volta ottenuta questa condizione i fotoni prodotti per 

emissione stimolata percorrono varie volte la cavità ottica prima di uscirne o di 

essere riassorbiti. Come si può notare dalla Figura 1.5, si ha potenza ottica emessa dal 

LASER già prima del raggiungimento del valore della corrente di soglia. Infatti in 

questa zona si ha un pompaggio ancora insufficiente a produrre emissione stimolata. 

Quindi per correnti inferiori al valore di soglia, si ha il fenomeno dell’emissione 

spontanea. 

In realtà il cambio di pendenza tra le due regioni di emissione non è così brusco. 

Come si vedrà nella caratterizzazione strumentale del capitolo 5, dove verranno 

mostrate le misure sperimentali effettuate sul LASER utilizzato HL7851-G, si ha un 

cambio di pendenza graduale che viene definito “ginocchio”.  



Capitolo 1  Laser e Interferometria 

 

7 
 

 

Figura 1.5 Caratteristica Corrente-Potenza di un LASER 
 

1.1.3 LASER a cavità risonante Fabry Perot 

Come descritto nel precedente paragrafo, il LASER è un amplificatore di segnali ottici, 

basato sul principio di funzionamento dell’emissione stimolata. In realtà è più 

propriamente un oscillatore ottico, ossia un amplificatore che viene retroazionato 

positivamente. 

Per fare questo, vengono posti due specchi riflettenti ai lati del materiale attivo, 

confinando in questa porzione di spazio i fotoni emessi per emissione stimolata. Uno 

schema di una cavità Fabry Perot  mostrato in Figura 1.6. Quindi l’amplificatore è 

costituito dal materiale attivo su cui agisce il meccanismo di pompa, mentre la 

retroazione positiva viene effettuata tramite i due specchi posti alle due estremità 

della cavità risonante. 

Complessivamente il sistema ottenuto è un oscillatore ottico. 
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Figura 1.6 Cavità Fabry Perot 

 

Le perdite sono di fatto la potenza che fuoriesce dalla cavità e devono essere tali da 

non condizionare l’oscillazione presente all’interno della cavità. Quando il guadagno è 

pari alle perdite si ha un’onda stazionaria, che si auto sostiene. Al fine di ottener 

questo stato, si deve avere una condizione di coerenza temporale, ossia si deve 

verificare che la lunghezza L della cavità sia un multiplo di una semilunghezza d’onda  

𝜆

2
. 

Consideriamo ora l’intensit{ luminosa di un’onda monocromatica che si propaga 

all’interno del materiale attivo(Figura 1.7). 

L’intensit{ della luce all’interno della cavit{ ottica alla lunghezza l è data 

dall’equazione: 

    𝐼 (𝑙) =  𝐼(0)𝑒𝜍(𝑁2 − 𝑁1)𝑙      (1.5) 

 

Figura 1.7 Intensità ottica nella cavità LASER 
 

Dove   𝑔 =  𝜍(𝑁2  −  𝑁1) è il guadagno logaritmico per unità di lunghezza mentre 𝜍  

è la sezione trasversale di emissione. 
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Questo tenendo conto solo dell’attraversamento di una porzione di spazio nel 

materiale attivo. Se ora consideriamo la riflessione sui due specchi, per ottenere 

l’oscillazione è necessario che l’onda percorra tutta la cavit{ e ritorni nello stesso 

punto con la stessa ampiezza e la stessa fase, ossia che rispetti il criterio di 

Barkhausen. Quindi si deve verificare la condizione: 

    𝐼 (0) =  𝐼(0)𝑒2𝑔𝐿𝑒−2𝛼𝑖𝑛𝑡 𝐿 𝑅1𝑅2𝑒−𝑗
4𝜋𝑛𝐿

𝜆            (1.6) 

Dove 𝛼𝑖𝑛𝑡  è l’attenuazione logaritmica per unit{ di lunghezza dovuta alle perdite, 𝑅1 

ed 𝑅2 sono la riflettività degli specchi. La componente 𝑒
−𝑗4𝜋𝑛𝐿

𝜆  indica lo sfasamento tra 

l’onda di partenza e quella di ritorno. 

Dall’equazione precedente considerata in modulo e fase e nelle condizioni tali per cui 

si ha un’onda stazionaria, ossia 𝑔 = 1 ed 𝑒
−𝑗4𝜋𝑛𝐿

𝜆  = 1 si ottengono le seguenti 

relazioni: 

     𝑔 =  𝛼𝑖𝑛𝑡  +   𝛼𝑐𝑎𝑣          (1.7) 

     𝛼𝑐𝑎𝑣  =
1

2 𝐿
ln  

1

𝑅1𝑅2
                      (1.8)

𝜆 =   
2𝑛𝐿

𝑚
       (1.9)

La prima equazione mostra che il guadagno del materiale attivo deve uguagliare le 

perdite intrinseche e quelle volontariamente prodotte per permettere l’uscita del 

raggio LASER dalla cavità ottica. 

La seconda relazione esprime il legame logaritmico che si ha tra l’attenuazione dovuta 

alle perdite dovute alla non totale riflettività degli specchi. 

La terza equazione indica come questo tipo di LASER possa teoricamente supportare 

qualunque modo e lunghezza della cavità L che soddisfi la relazione (1.9). In Figura 

1.8 viene mostrato lo spettro di potenza teorico in funzione della frequenza ν. In 

realtà ciò non si verifica, poiché il guadagno del materiale attivo g è funzione della 

lunghezza d’onda λ  e quindi anche della frequenza ν. Pertanto l’emissione stimolata 

si ha solo entro un certo range di lunghezze d’onda λ.  



Capitolo 1  Laser e Interferometria 

 

10 
 

 

Figura 1.8 Spettro di Potenza di una cavità Fabry Perot teorico(a) ed 
effettivo(b) 

 

Il numero di modi emessi dal raggio LASER dipendono dalla lunghezza della cavità 

ottica utilizzata: infatti la radiazione emessa può essere sia a singolo modo che 

multimodo. La condizione per cui si ha risonanza è: 

𝜈𝑚  = 𝑚 
𝑐

2𝑛𝐿
            (1.10) 

Dove m è il modo m-esimo, c è la velocità della luce, n è l’indice di rifrazione del 

materiale presente in cavità e L è la lunghezza del risonatore. Pertanto si avrà un 

LASER multimodo o singolo modo a seconda della larghezza di banda di guadagno 

del materiale attivo. Dato che dalla precedente equazione si ottiene che la 

differenza di frequenza 𝛥𝜈𝑚𝑜𝑑  tra due modi è pari a: 

𝛥𝜈𝑚𝑜𝑑  =  
𝑐

2𝑛𝐿
         (1.11) 
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Per ottenere uno spettro di emissione a singolo modo la larghezza di banda del 

materiale attivo 𝐵𝑊𝑔  deve essere inferiore alla distanza tra due modi, in modo tale 

che gli altri modi diversi da quello fondamentale vengano soppressi. 
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1.2 Sicurezza LASER 

A causa dell’intensit{ luminosa della luce LASER, ci sono notevoli rischi per la salute 

umana in particolare a livello oculare e nei casi peggiori a livello cutaneo. Per questo 

motivo esistono diverse classi di sicurezza definite secondo il parametro LEA, ossia il 

Limite di Emissione Accettabile. Ciascuna categoria di rischio è definita in base alla 

lunghezza d’onda di emissione λ e alla potenza ottica. La potenza ottica che viene 

considerata per un dispositivo che utilizza un LASER è definita secondo la potenza 

ottica media emessa dal dispositivo. 

Ciascun apparato utilizzante un dispositivo LASER può essere collocato all’interno di 

5 classi di sicurezza: 1, 2, 3A, 3B, 4. Il rischio e i potenziali danni aumentano a mano a 

mano che aumenta il numero della classe di sicurezza, come mostrato in Figura 1.9. 

 

 

Figura 1.9 Classi di sicurezza LASER 
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 Classe 1: è la classe che prevede un utilizzo senza precauzione dei dispositivi, 

in quanto le potenze ottiche di emissione sono così basse che non ci sono 

rischi per l’occhio umano anche se la luce non è visibile; appartengono quindi 

a questa classe le apparecchiature sicure in ogni condizione di utilizzo; 

 Classe 2: questa classe è definita solo per il range di lunghezze d’onda visibile, 

ossia quelle comprese tra 400 nm e 700 nm; nel caso di visione sull’occhio 

umano si ha un riflesso palpebrale che protegge da potenziali danni; 

 Classe 3A: per questi dispositivi la visione diretta inizia ad essere pericolosa, è 

quindi necessario affiggere un cartello che avverta della eventuale presenza di 

luce LASER; è bene fissare la quota del fascio ad una altezza superiore rispetto 

a quella dell’occhio umano e che vada ad incidere su superfici riflettenti; 

 Classe 3B: la visione diretta diventa molto pericolosa per queste 

apparecchiature e il fascio deve essere controllato da personale 

opportunamente formato;  il fascio deve essere fatto terminare su una 

superficie assorbente ed in grado di disperdere il calore; 

 Classe 4: è la classe più pericolosa in quanto causa danni all’occhio e può 

essere causa anche di lesione cutanee ed incendi; anche la luce retro diffusa 

può essere causa di lesioni; per questo motivo il fascio deve essere confinato 

all’interno di strutture metalliche di protezione; il dispositivo può funzionare 

solo ed esclusivamente in presenza del personale formato e munito di 

protezioni oculari e di vestiti appositi; 

 

 

 

 

 

 

 



Capitolo 1  Laser e Interferometria 

 

14 
 

1.3 TELEMETRI 

In commercio esistono diverse tipologie di misuratori di distanza, che vengono più 

propriamente chiamati telemetri. La parola telemetria significa misura di distanza, in 

particolare viene misurata la distanza assoluta tra il LASER e il bersaglio. 

Sul mercato se ne possono trovare di diversi tipi: a triangolazione, tempo di volo 

impulsati e ad onda continua. Necessitano comunque di un’ottica di ricezione 

apposita per il segnale, generalmente costituita da lenti di collimazione e 

fotorivelatori. Spesso questi strumenti utilizzano LASER più a HeNe con una 

lunghezza d’onda λ di 632.8 nm, in modo tale da permette un facile allineamento dato 

che questa luce è visibile. Questi dispositivi hanno un ingombro maggiore e un costo 

sicuramente più elevato rispetto ai diodi LASER. I telemetri sopra citati sono indicati 

per misure di distanza nell’ordine delle decine di metri, con una risoluzione che 

supera il mm. 

In questa tesi verrà invece realizzato uno strumento che effettua una misura di 

distanza assoluta con un’incertezza al di sotto del mm con una 𝐿𝑚𝑎𝑥  nell’ordine dei 

due metri. La tecnica che verrà utilizzata si discosta da quelle comuni: infatti lo 

strumento oggetto di tesi sfrutterà il principio del self-mixing. Questa tecnica oltre a 

non necessitare di un bersaglio cooperativo, permette di realizzare uno strumento 

polivalente capace di effettuare anche misure di vibrazione e spostamento. 

1.3.1 Telemetri a triangolazione attivi e passivi 

I telemetri a triangolazione utilizzano una sorgente LASER, un’ottica di ricezione 

posta perpendicolarmente ad una distanza D rispetto al bersaglio che si trova ad una 

distanza L. 

Uno schema di principio di questi telemetri è mostrato in Figura 1.10. 

 

Figura 1.10 Schema di principio di un telemetro a triangolazione  
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Il principio fondamentale su cui si basa il funzionamento di questi dispositivi è quello 

di misurare l’angolo α. Ciò avviene secondo le seguenti equazioni: 

𝐷

𝐿
 = tan 𝛼  ≈  𝛼            (1.12) 

Questa approssimazione è valida se α  ≪ 1. Il principale svantaggio di questo tipo di 

telemetri è che con l’aumentare della distanza l’angolo 𝛼 diminuisce sempre di più e 

ciò comporta che la incertezza relativa  
𝛥𝛼

𝛼
 aumenta al crescere della distanza L. Infatti 

se esplicitiamo la relazione rispetto a L otteniamo che: 

𝐿 ≈
𝐷

𝛼
        (1.13) 

Differenziando la misura di distanza rispetto alla variazione di angolo si può notare 

che la risoluzione ΔL aumenti quadraticamente con la distanza L. 

𝛥𝐿 =  −
𝐷

𝛼2  𝛥𝛼             (1.14) 

I telemetri a triangolazione passivi hanno un’accuratezza che dipende dallo 

strumento con cui si intende misurare l’inclinazione dell’angolo α. Possono essere 

utilizzati goniometri a vite micrometriche che sono in grado di ottenere una 

risoluzione nell’ordine di 3 mrad oppure strumenti più precisi come encoder angolare 

che può raggiungere 0.1 mrad. 

1.3.2 Telemetri a tempo di volo 

Queste tipologie di telemetri fanno uso di LASER impulsati, ossia che emettono grandi 

potenze (nell’ordine dei MW) per tempi brevissimi (inferiori al ns). È inoltre richiesto 

che il bersaglio sia cooperativo, quindi è necessario porre uno specchio o meglio 

ancora un corner-cube sul bersaglio. 
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Figura 1.11 Schema di principio di un telemetro a tempo di volo  
 

Il telemetro a tempo di volo(Figura 1.11) misura quanto tempo impiega la luce a 

percorrere 2 volte lo spazio che si trova tra il LASER e il bersaglio posto a distanza L. 

Si ha quindi che: 

𝐿 =  
𝑐

2
 𝑇      (1.15) 

La risoluzione di questo telemetro dipende da quanto è fine la risoluzione temporale 

del dispositivo che calcola il tempo di volo. Infatti  differenziando l’equazione si 

ottiene che: 

𝛥𝐿 =  
𝑐

2
 𝛥𝑇        (1.16) 

Quindi la risoluzione spaziale non è dipendente dalla distanza, ma rimane costante su 

tutto il range di utilizzo del dispositivo. Il vincolo più stringente di questi tipi di 

telemetri è dato dal fatto che la durata dell’impulso τ  deve soddisfare la condizione τ  

≪ 𝛥𝑇. Per questo motivo sono particolarmente indicati per distanze medio-lunghe. 

Quindi la misura viene effettuata utilizzando un contatore elettronico che conta 

quanti tempi di clock 𝛥𝑇 sono intercorsi tra l’istante di partenza del raggio LASER e il 

momento in cui ritorna all’ottica di rivelazione. 

 

1.3.3 Telemetri ad onda continua 

Si utilizza un LASER in condizioni di potenza emessa continua. La corrente di pompa e 

quindi la potenza ottica emessa viene modulata sinusoidalmente a frequenza 𝑓𝑚𝑜𝑑  

ottenendo il segnale in Figura 1.12: 
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Figura 1.12 Potenza trasmessa e Potenza Riflessa in un  
telemetro ad onda continua 

 

L’equazione della potenza trasmessa dal LASER è: 

𝑃 𝑡 = 𝑃0 [1 + 𝑚 sin(2𝜋𝑓𝑚𝑜𝑑 𝑡) ]         (1.17) 

Per effettuare la misura si rileva la differenza di fase tra il segnale trasmesso e quello 

ricevuto. La relazione tra il tempo di volo e la fase è data dall’equazione: 

𝛥𝜑

2𝜋
 =  

𝛥𝑇

𝑇𝑚𝑜𝑑
     (1.18) 

La misura di distanza in relazione al segnale ΔT è data dall’equazione: 

𝐿 =  
𝑐

2
 𝛥𝑇 =  

𝑐

2
  

𝛥𝜑

2𝜋𝑓𝑚𝑜𝑑
     (1.19) 

Si può notare come la sensibilit{ della misura migliori all’aumentare della frequenza 

di modulazione. Tuttavia un aumento eccessivo della frequenza di modulazione 

comporta una riduzione della massima distanza rilevabile. Questo poiché la massima 

𝛥𝜑 ammissibile è pari a 2𝜋. 
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1.4 Cenni sull’Interferometria classica 

L’interferometria si basa sull’utilizzo di una sorgente LASER, generalmente un HeNe 

stabilizzato in frequenza,  che genera un fascio che viene separato in due parti tramite 

un opportuno beam splitter. Ciascuno di questi 2 fasci compie un cammino differente. 

Un cammino è noto a priori e viene detto braccio di riferimento, mentre l’altro è detto 

braccio di misura. 

Con questa tecnica è possibile misurare lo spostamento del bersaglio rispetto a una 

condizione di partenza. Nella sua struttura più semplice l’interferometro è quello di 

Michelson; è costituito da una sorgente LASER, un divisore di fascio, due specchi posti 

uno sul cammino di riferimento e uno sul bersaglio e un fotodiodo sul quale incidono 

contemporaneamente i due fasci. In Figura 1.13 viene mostrata la struttura. 

 

 

Figura 1.13 Schema di principio di un interferometro di Michelson 
 

La fotocorrente 𝐼𝑝  generata dal fotodiodo è direttamente proporzionale alla potenza 

ottica incidente e segue la relazione: 

𝐼𝑝  =  𝜍 𝑃 =  𝜍 
𝐴

2 𝑍0
  𝐸 2     (1.20) 

Dove 𝜍 è la responsività del fotodiodo, A è l’area del fotodiodo, 𝑍0 è l’impedenza 

caratteristica del vuoto e vale 377 Ω e 𝐸 è il campo elettrico incidente della radiazione 

luminosa. 
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Se consideriamo i due fasci incidenti sul fotorivelatore e consideriamo la corrente 

normalizzata, possiamo valutare il segnale interferometrico generato dai due fasci 

quello di misura 𝐸𝑚  e quello di riferimento 𝐸𝑟 . 

𝐼𝑝  =  𝜍   𝐸𝑚 +  𝐸𝑟  
2  =  𝜍   𝐸𝑚  𝑒

𝑖𝜑𝑚 +  𝐸𝑟  𝑒
𝑖𝜑𝑟  

2
           (1.21) 

Svolgendo i calcoli del modulo del campo elettrico della radiazione incidente 

otteniamo: 

𝐼𝑝 = 𝜍  𝐸𝑚
2 + 𝐸𝑟

2 +  2𝐸𝑚𝐸𝑟  ℝ𝑒 𝑒𝑖 𝜑𝑚 − 𝜑𝑟   = 𝐼𝑚 + 𝐼𝑟 + 2 𝐼𝑚 𝐼𝑟 cos 𝜑𝑚 − 𝜑𝑟  (1.22) 

Come possiamo notare dall’equazione (1.21), abbiamo una componente continua 

dovuta al raggio presente sul cammino di riferimento 𝐼𝑟  e una dovuta al raggio del 

cammino del misurando  𝐼𝑚 . La terza componente è quella della fase interferometrica. 

La misura viene effettuata valutando il contributo variabile della fase del misurando 

𝜑𝑚 rispetto a quello conosciuto del braccio di riferimento 𝜑𝑟 . 

Esplicitando l’argomento del coseno, possiamo valutare quali sono le variabili che 

compongono la fase interferometrica: 

𝜑 = 2 𝑘 𝑠 = 2 
2𝜋

𝜆
 𝑠             (1.23) 

Possiamo notare la dipendenza rispetto al numero d’onda k, che è inversamente 

proporzionale alla lunghezza d’onda λ di emissione del LASER; s è lo spostamento. 

Possiamo valutare quindi la differenza tra le due fasi 𝜑𝑚 e 𝜑𝑟  come: 

𝜑𝑚 −  𝜑𝑟  =  2 
2𝜋

𝜆
 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟     (1.24) 

Quindi la variazione di spostamento tra i due cammini viene rilevata come una 

variazione di fase sul segnale interferometrico. Da questa relazione risulta evidente 

che la fase, che è una funzione periodica, compie un periodo ogni semilunghezza 

d’onda λ del LASER. Questa è di fatto la risoluzione dello strumento. 

Questo strumento ha però tre considerevoli svantaggi. Innanzitutto il costo che si 

aggira intorno alle diverse decine di migliaia di euro. In secondo luogo, ha bisogno di 

una particolare ottica di collimazione e di un bersaglio cooperativo che purtroppo 

non è sempre possibile avere, in quanto per alcune applicazioni la misure non deve 
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essere invasiva. Infine l’allineamento dell’ottica e la collimazione dei fasci luminosi 

richiedono notevole attenzione. 

Inoltre le sorgenti luminose utilizzate non sono diodi LASER, bensì HeNe. Questo 

comporta il notevole svantaggio di avere un ingombro molto maggiore e un costo 

notevolmente più elevato. 
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1.5 Limiti dell’interferometria 

Le prestazioni ottenibili da un interferometro LASER sono limitate da diversi fattori. 

Primo fra tutti è il tempo di coerenza della sorgente. Infatti sebbene la luce LASER sia 

coerente idealmente, in realtà la radiazione emessa risulta coerente solo per un certo 

intervallo di tempo. Infatti per ogni dispositivo viene stimato il tempo medio tra due 

salti di fase e viene indicato come tempo di coerenza 𝜏𝑐 . La Figura 1.14 mostra i salti 

di fase prodotti da questo fenomeno. 

 
Figura 1.14 Campo elettrico in funzione del tempo  

 

Questa non idealit{ produce un allargamento di riga nella frequenza ν e nella 

lunghezza d’onda λ di emissione della sorgente. Quindi lo spettro non è propriamente 

monocromatico ma presenta un range di frequenze di emissione. Ovviamente 

migliore è la qualità del dispositivo, maggiore è il tempo di coerenza 𝜏𝑐  e minore è 

l’allargamento di riga  𝛥𝜈. Queste due variabili sono inversamente proporzionali 

secondo la relazione: 

𝛥𝜈 =
1

𝜋𝜏𝑐
     (1.25) 

 

Figura 1.15 Spettro ottico di una sorgente LASER 
 al variare della frequenza ν  
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nella Figura 1.15 Δν è l’allargamento di riga a met{ ampiezza della potenza ottica 

emessa dalla sorgente. 

All’allargamento di riga corrisponde un’altra grandezza di interesse per le misure 

interferometriche, ossia la lunghezza di coerenza del LASER. Questa è espressa 

secondo la relazione: 

𝐿𝑐  = 𝑐 𝜏𝑐       (1.26) 

Per valutare se è possibile utilizzare una sorgente LASER per effettuare misure 

interferometriche, occorre confrontare la lunghezza di coerenza  𝐿𝑐  con la differenza 

dei cammini ottici 𝛥𝐿 =   𝑆𝑚 −  𝑆𝑟   . 

Se ci si trova nella condizione  𝐿𝑐  ≪  𝛥𝐿 la visibilità V delle frange interferometriche è 

data dall’equazione: 

𝑉 = 𝑒
− 

𝛥𝐿

𝐿𝑐       (1.27) 

Il segnale di fotocorrente rivelato dal fotodiodo è pari a: 

𝐼𝑝  =  𝐼0  1 + 𝑉 cos 2𝑘 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟                         (1.28) 

Pertanto se siamo nella condizione  𝐿𝑐  ≪  𝛥𝐿 si può facilmente notare come la 

componente di segnale interferometrico tenda a zero rispetto a quella del valore di 

polarizzazione. 

Se viene invece verificata la condizione 𝐿𝑐  >  𝛥𝐿  allora è possibile discriminare il 

segnale interferometrico presente sul fotorivelatore.  Possiamo quindi quantificare la 

frequenza di emissione del LASER  𝜈  𝑡  all’istante t come composta da una 

componente nominale 𝜈0 a cui è sovrapposta una componente di fluttazione casuale 

Δ𝜈  𝑡 . 

𝜈  𝑡  =  𝜈0 +  𝛥𝜈  𝑡                (1.29) 

Si ha pertanto un rumore di fase dovuto all’allargamento di riga. Inserendo la 

frequenza del LASER 𝜈  𝑡  nell’equazione della fase possiamo valutare il contributo 

del rumore. 

𝜑  𝑡  =  2 
2𝜋

𝑐
 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟   𝜈0 +  𝛥𝜈  𝑡   =  𝜑0 +  𝛥𝜑  𝑡      (1.30) 
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Pertanto la varianza del rumore di fase 𝛥𝜑 è data dall’equazione: 

𝛥𝜑 =  2 
2𝜋

𝑐
 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟  𝛥𝜈         (1.31) 

Per la sorgente utilizzata in questo lavoro di tesi HL-7851 G la lunghezza di coerenza 

è stata rilevata sperimentalmente ed è di circa 40 m, abbondantemente sufficiente 

per effettuare misure nel campo di interesse (fino a 2 m). 

Un altro dei principali limiti dell’interferometria è dato dal rumore presente sul 

fotorivelatore. Viene valutato trascurando il rumore di fase dovuto all’allargamento di 

riga del LASER. Come in ogni fotorivelatore si ha una componente dovuta alla 

corrente di buio  𝐼𝑏  e una dovuta alla componente di segnale fotorivelato 𝐼𝑝 .  

Ovviamente il rumore dipende dalla banda 𝐵 che si intende utilizzare per 

l’elettronica. 

𝑖𝑛
2  = 2𝑞  𝐼0 +  𝐼𝑏  𝐵 ≈  2𝑞𝐼0𝐵               (1.32) 

Generalmente il contributo dominante è quello dovuto alla componente di segnale 

fotorivelato. Ai fini della misura quello che conta è il rapporto segnale rumore. Se 

valutiamo il rumore prodotto esclusivamente dal fotorivelatore, possiamo studiare il 

sistema per piccole variazioni di spostamento e il segnale di nostro di interesse 𝑖𝑠  

sarà: 

𝑖𝑠  =  𝐼0 𝑉 sin 2𝑘 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟   ≈  2 𝐼0 𝑉  𝑘 𝑆𝑚 −  𝑆𝑟               (1.33) 

Quindi il rapporto segnale rumore al quadrato è dato dalla relazione: 

 
𝑖𝑠

𝑖𝑛
 

2
 =

  2 𝐼0  𝑉  𝑘 𝑆𝑚 − 𝑆𝑟  2

2𝑞𝐼0𝐵
               (1.34) 

Ponendo il rapporto segnale rumore pari a 1, si definisce il minimo spostamento 

rilevabile imposto dal rumore come NED (Noise Equivalent Displacement): 

𝑁𝐸𝐷 =  
𝜆

2𝜋𝑉
  

𝑞𝐵

2𝐼0
               (1.35) 

Alla NED viene associato il rumore di fase quantico, come: 

𝜑𝑛  = 2 𝑘 𝑁𝐸𝐷        (1.36) 
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Gli altri limiti per la misura sono dati dalla massima frequenza di spostamento 

rilevabile e l’effetto Doppler. Il primo è imposto dalla banda massima dell’elettronica 

che viene utilizzata, mentre il secondo dalla velocità massima a cui è possibile far 

muovere il misurando.  
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1.6 Regime di Speckle Pattern 

In molte applicazioni pratiche non è sempre possibile utilizzare un interferometro di 

Michelson come struttura per effettuare la misura. Questo sia per il costo elevato, sia 

perché non si ha sempre la possibilità di avere un bersaglio cooperativo.  

In queste condizioni si utilizza l’interferometria LASER in condizione di bersaglio 

diffusivo che viene definita regime di speckle-pattern. Infatti se si proietta la macchia 

LASER su una superficie diffondente si ottiene una immagine retrodiffusa con 

struttura granulare. Per speckle si intende una piccola macchia colorata, come 

evidenzia la Figura 1.16. 

 

 

Figura 1.16 Speckle Pattern prodotti da una macchia LASER su un 
bersaglio diffusivo 

 

Si definisce speckle pattern il campo elettrico retro diffuso da un bersaglio diffusivo 

illuminato da una sorgente di luce coerente. Come mostrato nella Figura 1.17, la 

superficie di un bersaglio diffusivo non è perfettamente liscia, ma presenta variazioni 

di quota casuali di ampiezza  𝛥𝑧 ≫  𝜆 . Pertanto la radiazione luminosa viene emessa 

in tutte le direzioni di un semispazio.  
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Figura 1.17 Speckle Pattern retrodiffusi da un bersaglio non 
cooperativo 

 

Il contorno di un singolo speckle viene definito in base alla correlazione del campo 

elettrico presente tra un punto P di partenza e i punti che lo circondano nello spazio. 

Si considerano appartenenti al medesimo speckle i punti in cui la correlazione del 

campo elettrico è  >  
1

2
 . Le dimensioni trasversali 𝑠𝑡  e longitudinali 𝑠𝑙  dei singoli 

speckle sono variabili statistiche ma mediamente assumono i seguenti valori: 

𝑠𝑡  =
𝜆  𝑧

𝐷
     (1.38) 

𝑠𝑙  = 𝜆  
 2𝑧

𝐷
 

2

        (1.39) 

Dove z è la distanza dallo speckle al bersaglio e D è la dimensione di macchia sul 

bersaglio. Fatta eccezione per gli speckle vicini al bersaglio ossia quando 𝑧 <
𝐷

4
 , è 

solitamente verificata la condizione 𝑠𝑙  ≫  𝑠𝑡  .  

Analizzando meglio la struttura di un singolo speckle (Figura 1.18) è possibile 

comprendere da dove provengano le equazioni (1.38) ed (1.39). 



Capitolo 1  Laser e Interferometria 

 

27 
 

 

Figura 1.18 Dimensioni di un singolo Speckle Pattern 
 

Queste ultime provengono infatti dalla combinazione delle seguenti relazioni:  

𝑎 =  𝛺𝐴 = 𝜆2        (1.40) 

𝛺 =  𝜋  
𝐷

2𝑧
 

2

        (1.41) 

𝐴 =  𝜋  
𝑠𝑡

2
 

2

         (1.42) 

Dove a è l’accettanza, 𝛺 è l’angolo solido visto dal riflettore e 𝐴 è l’area di ricezione 

dello speckle. 

La proiezione delle dimensioni degli speckle fuori dall’asse della normale alla 

superficie diffondente misurano quanto gli speckle in asse. 

Per limitare gli effetti prodotti dagli speckle pattern il fascio LASER viene messo a 

fuoco sul bersaglio. Questa operazione è lecita in quanto nel progetto definitivo lo 

strumento finale sarà dotato di un sistema di autofocus. 

In accordo con le equazioni (1.36) e (1.37), la focalizzazione ha dunque l’effetto di 

diminuire D e quindi aumentare le dimensione di 𝑠𝑡  e 𝑠𝑙 . In questa maniera è possibile 

ridurre la probabilità di ricevere uno speckle buio e quindi un segnale 

interferometrico di ampiezza limitata. 
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2 CAPITOLO 2:  

INTERFEROMETRIA A 

RETROINIEZIONE 

 

 

In questo capitolo vengono trattati i principi alla base della retro iniezione 

e le equazioni fondamentali di questa tecnica per diodi a semiconduttore. 

Viene inoltre discusso come è possibile realizzare un misuratore di distanza 

assoluta con un sistema a self-mixing. Si analizza anche lo schema di base 

del set-up utilizzato. 
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2.1 Principi di interferometria a retroiniezione (self-mixing) 

I telemetri presentati nel paragrafo (1.3) sono misuratori di distanza che necessitano 

di ottiche apposite di collimazione e dall’ingobro considerevole. Con la tecnica a self-

mixing è possibile realizzare uno strumento che abbia solamente una lente di 

focalizzazione per il LASER. Il fotorivelatore utilizzato per il segnale interferometrico 

è quello integrato nel package del LASER. Non è inoltre necessaria alcuna lente sul 

bersaglio, poiché con questa tecnica si opera con bersaglio non cooperativo.   

In Figura 2.1 viene mostrato il classico schema di un interferometro LASER a retro 

iniezione. Questo è composto da una sorgente LASER a semiconduttore Fabry Perot a 

singolo modo, il fotodiodo di monitor e un bersaglio mobile posto a distanza s. 

 

Figura 2.1 Schema di principio di un interferometro a retro iniezione  
 

Il LASER emette una potenza ottica pari a 𝑃0 focalizzata sul bersaglio, che si comporta 

da sorgente luminosa diffusiva.  La radiazione che produce il bersaglio viene retro 

iniettata nella cavità LASER con una potenza ottica pari 𝑃𝑅  =  
𝑃0

𝐴
 , dove A è il 

coefficiente di attenuazione del cammino ottico ed è ovviamente maggiore di 1. 

All’interno della cavità LASER il segnale imperturbato è pari a 𝐸0  ∝   𝑃0. A questo 

viene sommata una componente dovuta alla radiazione luminosa che proviene dal 

bersaglio quantificabile come 𝐸𝑅  ∝   𝑃𝑅  =  
𝑃0

𝐴
. Questa componente ha uno 

sfasamento ottico rispetto ad 𝐸0 pari a: 

𝜑   𝑡   =  2 𝑘 𝑠           (2.1) 

Dove k è il numero d’onda e vale 𝑘 =
2 𝜋

𝜆
 .  
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Una frazione di tale campo elettrico viene re-iniettata tramite lo specchio di uscita del 

LASER all’interno della cavit{, andando a modulare la componente 𝐸0 sia in ampiezza 

(AM: amplitude Modulation) che in frequenza (FM: Frequency Modulation). La 

componente di modulazione di ampiezza è pari a  𝐸𝑅 cos 𝜑, mentre quella di 

frequenza è pari a 𝐸𝑅  sin 𝜑. In Figura 2.2 viene rappresentata in forma vettoriale la 

modulazione di ampiezza e frequenza del campo elettrico presente in cavità. 

 
Figura 2.2 Modulazione di ampiezza e frequenza del campo elettrico 

di un LASER sottoposto a retro iniezione ottica  
 

Quindi si hanno due canali di misura da cui è possibile estrarre un’informazione. La 

corrente presente sul fotodiodo di monitor del LASER è pari a: 

𝐼𝑝  =  𝐼0  1 + 𝑚𝐴𝑀   cos 2 𝜋 𝜈0  1 + 𝑚𝐹𝑀  𝑡    (2.2) 

Tuttavia la modulazione di frequenza del segnale presente sul fotodiodo di monitor è 

impossibile da estrarre, a causa del fatto della possibile ambiguità del segno della fase 

interferometrica. L’ambiguit{ è presente dato che il coseno è una funzione pari. 

Pertanto se si utilizza come sorgente un LASER a semiconduttore, l’unica componente 

che è visibile con esattezza sul fotodiodo è quella della modulazione di ampiezza 

secondo l’equazione: 

𝐼𝑝  =  𝐼0  1 + 𝑚 𝐹 (2 𝑘 𝑠)                (2.3) 

Dove m è la profondità di modulazione, mentre 𝐹 (2 𝑘 𝑠 ) è una funzione con 

periodicit{ 2 π e con valori compresi tra  − 1 e 1 e verrà meglio definita nel paragrafo 

1.3 di questo capitolo. 
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2.1.1 Interferometria a self-mixing nei LASER a semiconduttore: equazioni di 

Lang e Kobayashi 

La retroiniezione ottica per un LASER a semiconduttore è definita dalle equazioni di 

Lang e Kobayashi, che ne descrivono le variazioni di campo elettrico in ampiezza e 

fase: 

𝑑𝐸0 𝑡 

𝑑𝑡
=

1

2
 𝐺𝑛 𝑁 𝑡 − 𝑁0 −

1

𝜏𝑝
 𝐸0 𝑡 + 

𝜉

𝜏𝑐𝑙
𝐸0 𝑡 − 𝜏 cos 𝜔0𝜏 + 𝜑 𝑡 − 𝜑 𝑡 − 𝜏     (2.4) 

𝑑𝜑 𝑡 

𝑑𝑡
=

1

2
𝛼  𝐺𝑛 𝑁 𝑡 − 𝑁0 −

1

𝜏𝑝
 −

𝜉

𝜏𝑐𝑙

𝐸0 𝑡−𝜏 

𝐸0 𝑡 
 sin 𝜔0𝜏 + 𝜑 𝑡 − 𝜑 𝑡 − 𝜏   (2.5) 

𝑑𝑁 𝑡 

𝑑𝑡
 = 𝑅𝑝 −  

𝑁 𝑡 

𝜏𝑒
 −  𝐺𝑛   𝑁 𝑡 −  𝑁0  𝐸0

2 𝑡         (2.6) 

I vari termini presenti nelle equazioni (2.4),(2.5) e (2.6) rappresentano: 

E(t): il campo elettrico del laser, espresso come 𝐸0  𝑒 𝑗  𝜔0𝑡 + 𝜑 𝑡     con 𝐸0 𝑡  

normalizzato per avere 𝜔0; 

𝜔0:la pulsazione angolare del LASER senza il segnale di retroiniezione; 

𝐺𝑛 : il coefficiente di guadagno modale (valore tipico 8 10−13 𝑚3

𝑠
); 

N(t): la densità media di portatori (coppie elettrone-lacuna) nella regione attiva; 

𝑁0:la densità di portatori alla condizione di trasparenza (coefficiente di assorbimento 

uguale al coefficiente di emissione stimolata) (valore tipico 1,4 1024 1

𝑚3); 

𝑁𝑇:la densità di portatori alla soglia per il laser imperturbato (valore 

tipico2,3 1024 1

𝑚3); 

𝜏𝑝 : la vita media dei fotoni in cavità e 𝜏𝑝 = 𝐺𝑁  (𝑁𝑇  −  𝑁0 ); 

𝜏𝑐𝑙 : il tempo di volo nella cavità del laser; 

𝜏: il tempo di volo nella cavità esterna; 

𝜏𝑠:  il tempo di vita dei portatori (valore tipico 2 ns); 

𝑅𝑃 : il termine di pompa, dato dal rapporto tra densità di corrente di pompa e carica 
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dell’elettrone per spessore della regione attiva; 

𝛼: il fattore di allargamento di riga (varia da 2 a 7 con valore tipico pari a 3 per 

dispositivi a pozzi quantici (quantum-well)); 

𝜉: il parametro di retro iniezione.  

In particolare  𝜉 =  휀 
  1 −𝑅𝑀    𝑅𝐿

 𝑅𝑀
, dove 𝑅𝑀  è la riflettività in potenza dello specchio di 

uscita del LASER mentre  𝑅𝐿  è la riflettività del bersaglio esterno. ε è il fattore di 

accoppiamento efficace e considera la differenza di modo che può esserci tra il modo 

presente all’interno della cavit{ e quello che viene retro riflesso dall’esterno.  

Per ottenere l’espressione del segnale interferometrico occorre risolvere le equazioni 

di Lang e Kobayashi a regime stazionario, ossia ponendo a zero le derivate parziali. 

L’ampiezza della potenza ottica del segnale interferometrico prodotto dalla retro 

iniezione è dato dall’equazione: 

𝛥𝑃𝑀𝐼  =  𝑃𝐶𝑊  
2 𝐴 𝜏𝑝  𝜉

 𝜏𝑐𝑙
      (2.7) 

Dove 𝑃𝐶𝑊  è la potenza che viene emessa dal LASER imperturbato; esplicitiamo 

l’espressione del parametro A; 

𝐴 =

𝐽

𝐽 𝑇𝐻
 − 

𝑁

𝑁𝑇𝐻
𝐽

𝐽𝑇𝐻
 −1

             (2.8) 

Dove J e 𝐽𝑇𝐻  sono rispettivamente la densità di corrente che attraversa il LASER e la 

densità di corrente di soglia. Solitamente A assume un valore prossimo a 0.8. 

All’aumentare della potenza ottica retro iniettata all’interno della cavità LASER, la 

forma d’onda del segnale interferometrico si discosta sempre di più dalla forma 

sinusoidale. Per maggiori chiarimenti si rimanda al prossimo paragrafo di questo 

capitolo.  

La forma d’onda del segnale interferometrico è funzione del tempo di volo nella cavità 

esterna, ossia dal tempo che la radiazione impiega per giungere dal bersaglio alla 

cavità LASER, ed è data dall’equazione: 

𝐹  𝑡 = cos(𝜔𝑓  𝜏)     (2.9) 
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Dove 𝜔𝑓  è la pulsazione del LASER sotto l’azione della retro iniezione e rispetta la 

relazione: 

𝜔0𝜏 =  𝜔𝑓𝜏 +
𝐶

 1 − 𝛼2
  𝛼 cos(𝜔𝑓𝜏)  + sin(𝜔𝑓𝜏)      (2.10) 

 

2.1.2 Regimi di Retroiniezione 

A seconda della perturbazione indotta all’interno della cavità LASER, si possono 

definire diversi regimi di retro iniezione. Per ciascuno di questi, si ha una forma 

d’onda che varia in funzione del C, che viene definito parametro di retroiniezione e 

soddisfa l’equazione: 

𝐶 =  𝜉 
𝜏   1 + 𝛼2

𝜏𝐿
          (2.11) 

Come si può notare dalla precedente espressione il C è direttamente proporzionale al 

tempo di volo nella cavità esterna e quindi alla distanza dal bersaglio. 

La potenza ottica emessa dal LASER è quindi data dalla seguente espressione: 

𝑃  𝜙 =  𝑃0   1 + 𝑚 𝐹(𝜙)     (2.12) 

Dove m indica la profondit{ di modulazione, ossia l’ampiezza in potenza del segnale 

retroiniettato. 

In base al regime di retro iniezione, la forma d’onda 𝐹(𝜙) assume un andamento 

differente(Figura 2.3). In particolare possiamo definire quattro regimi: 

 𝐶 ≪ 1: regime di retro-iniezione molto debole: la frequenza del LASER rimane 

praticamente imperturbata e la forma d’onda del segnale interferometrico è 

sinusoidale; 

 0.1 <  𝐶 < 1: regime di retro-iniezione debole: la forma d’onda del segnale 

interferometrico risulta distorta. In particolare si ha un andamento 

asimettrico, che raggiunge una transizione verticale per  𝐶 = 1; 

 1 <  𝐶 < 4.6: regime di moderata retro-iniezione: la forma d’onda del segnale 

interferometrico presenta isteresi. In particolare si avrebbe teoricamente una 

forma d’onda che può assumere tre stati, di cui due stabili e uno instabile. Di 
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fatto in pratica si ha una forma d’onda a dente di sega, come mostra la curva 

blu in Figura 2.4; 

  𝐶 >  4.6: regime di elevata retro-iniezione: la forma d’onda teorica diventa 

maggiormente distorta, generando un segnale interferometrico che può 

assumere cinque stati. Di fatto non è possibile utilizzare un LASER in queste 

condizioni dato che l’elevata radiazione retro iniettata produce salti di modo 

della lunghezza d’onda di emissione del LASER. 

 

Figura 2.3 Segnale interferometrico prodotto per regimi di retro 
iniezione molto debole, debole e moderata  

 

Figura 2.4 Frange interferometriche prodotte in re gime di moderata 
retro iniezione 𝑪 = 𝟑 
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2.2 Misuratore di distanza assoluta a retro-iniezione 

Nel precedente paragrafo si è mostrato un segnale interferometrico generato da un 

bersaglio posto in vibrazione. Come precedentemente descritto il segnale 

interferometrico rispetta l’equazione: 

𝜑 = 2 𝑘 𝑠 = 2 
2𝜋

𝜆
 𝑠     (2.13) 

Quindi per ottenere un segnale interferometrico si hanno sostanzialmente due 

possibilità:  

1. avere una variazione di s 

2. produrre una variazione della lunghezza d’onda 𝜆 

Per produrre una variazione della lunghezza d’onda 𝜆 del LASER è possibile agire 

sulla corrente di pompa. La relazione che lega la lunghezza d’onda di emissione 𝜆 e la 

corrente di pompa è al primo ordine lineare. Indicheremo come 𝜒 la variazione di 

lunghezza d’onda rispetto alla variazione di corrente: 

𝜒 =
Δ𝜆

Δ𝐼
     (2.14) 

Come ordine di grandezza 𝜒 è solitamente misurato in  
pm

mA
 . È comunque un 

parametro molto disperso e cambia sia in base al modello del LASER utilizzato, che da 

dispositivo a dispositivo. 

Valutiamo ora la variazione della fase intereferometrica rispetto alla lunghezza 

d’onda 𝜆: 

𝑑𝜑

𝑑𝜆
 = −  2 

2𝜋

𝜆2
 𝑠          (2.15) 

Da cui possiamo ricavare la relazione che esprime la distanza assoulta s: 

𝑠 = −  
Δ𝜑

Δ𝜆
 
𝜆2

4𝜋
           (2.16) 

Il numero di frange 𝑁𝐹  =  
Δ𝜑

2𝜋
    alla distanza s risulta fissato in base alla variazione di 

lunghezza d’onda  Δ𝜆. La misura di distanza assoluta può venire effettuata in due 

modi: 
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1. Conteggio delle frange interferometriche 

2. Misura del periodo di frangia 

Per quanto riguarda il primo metodo, sapendo in quanto tempo viene fornita la 

variazione di corrente e quindi di lunghezza d’onda λ, si conteggia il numero delle 

frange. Questa modalità è tuttavia poco accurata poiché la risoluzione massima 

ottenibile è data dalla singola frangia, ossia dall’errore di quantizzazione. Infatti si 

avrebbe che: 

𝑠 = −  
𝑁𝐹

Δ𝜆
 
𝜆2

2
     (2.17) 

Verrà pertanto utilizzato il secondo metodo, che risulta limitato soltanto dalla 

precisione con la quale è possibile misurare il periodo e da quanto il LASER riesce a 

generare un segnale interferometrico ripetibile. Sotto queste ipotesi valutiamo 

quantitativamente come è possibile ricavare una misura di distanza assoluta. 

Sia 𝛥𝜆2𝜋  la variazione di lunghezza d’onda che produce una variazione di fase 

interferometrica Δ𝜑 pari a 2π. La variazione di corrente ΔI avviene in un tempo noto 

Δt. Quindi possiamo scrivere la seguente uguaglianza: 

𝛥𝜆2𝜋  =
𝑡𝑓𝑟𝑎𝑛𝑔𝑖𝑎

𝛥𝑡
 𝛥𝜆 =  

𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡
𝑡𝑓𝑟𝑎𝑛𝑔𝑖𝑎           (2.18) 

L’altra relazione che lega la fase interferometrica alla distanza assoluta è data 

dall’equazione che impone che la differenza di fase con una variazione di lunghezza 

d’onda pari a 𝛥𝜆2𝜋   sia uguale 2 𝜋: 

 2 
2 𝜋 𝑠

𝜆
 −  2 

2 𝜋 𝑠

𝜆 + 𝛥𝜆2𝜋
=  2 𝜋              (2.19) 

Esplicitando dalla seguente equazione la distanza assoluta s, si ottiene: 

𝑠 =  
 𝜆  + 𝛥𝜆2𝜋   𝜆

2 𝛥𝜆2𝜋
                (2.20) 

Dato che 𝜆 = 785 nm e 𝛥𝜆2𝜋  è nell’ordine del pm è lecita l’approssimazione  

𝜆 +  𝛥𝜆2𝜋 ≈  𝜆. 

In questa maniera si ricava che la distanza è approssimabile con la formula: 

𝑠 ≈  
 𝜆2

2 𝛥𝜆2𝜋
       (2.21) 
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Sostituendo il valore della variazione di lunghezza d’onda 𝛥𝜆2𝜋  che produce una 

frangia si ottiene la relazione: 

𝑠 ≈  
 𝜆2

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡
 𝑡𝑓𝑟𝑎𝑛𝑔𝑖𝑎

                 (2.22) 

Dato che il segnale verrà elaborato digitalmente tramite DSP con un algoritmo di FFT 

interpolata che estrae il tono fondamentale del segnale interferometrico risulta più 

comoda l’espressione: 

𝑠 ≈  
 𝜆2

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜           (2.23) 

Dato che lo strumento che si intende realizzare deve essere in grado di funzionare 

anche se il bersaglio si sta muovendo,si analizza che forma d’onda di corrente viene 

fornita al LASER per la modulazione della lunghezza d’onda. Ricordando che la 

variazione di fase prodotta dalla modulazione è data dall’equazione: 

𝑑𝜑𝑚𝑜𝑑

𝑑𝑡
 = 2 𝜋 𝑓𝑚𝑜𝑑                 (2.24) 

Come detto all’inizio di questo paragrafo anche una variazione dello spazio produce 

una variazione della fase interferometrica. Pertanto derivando l’equazione (2.13) 

rispetto allo spazio otteniamo: 

𝑑𝜑𝑣𝑒𝑙

𝑑𝑠
 = 2 

2𝜋

𝜆
         (2.25) 

Ripercorrendo il procedimento utilizzato per ricavare la variazione di fase prodotta 

dalla modulazione si trova l’equazione: 

 
𝑑𝜑𝑣𝑒𝑙

𝑑𝑡
 = 2 𝜋 𝑓𝑣𝑒𝑙            (2.26) 

Dove 𝑓𝑣𝑒𝑙  indica la frequenza media delle frange prodotte per spostamento del 

bersaglio.  

Pertanto se il bersaglio non è fisso, la variazione complessiva della fase è data dalla 

somma dei due contributi 𝜑𝑚𝑜𝑑  e 𝜑𝑣𝑒𝑙 . Quindi per compensare gli effetti non 

desiderati di una variazione di fase prodotta da un bersaglio non perfettamente fisso, 

è necessario incrementare e poi decrementare la lunghezza d’onda di emissione λ, in 

maniera tale da compensare il contributo di fase fornito da 𝜑𝑣𝑒𝑙 . Ciò significa che il 
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segnale che andrà a modulare la corrente di pompa del LASER non sarà una semplice 

rampa, ma un segnale triangolare di ampiezza opportuna, come mostrato in Figura 

2.5. 

Figura 2.5 Modulazione della corrente di Pompa del LASER  

Si giunge a tale conclusione analizzando la relazione (2.27): 

𝑠 
𝑓𝑒𝑞 ,𝑟𝑖𝑠𝑒  + 𝑓𝑒𝑞𝑓𝑎𝑙𝑙

2
=  

 
𝑑𝜑𝑒𝑞 ,𝑟𝑖𝑠𝑒

𝑑𝑡
  +  

𝑑𝜑𝑒𝑞 ,𝑓𝑎𝑙𝑙

𝑑𝑡
 

2
     (2.27) 

Sostituendo l’equazione della fase complessiva nella precedente equazione, si ottiene: 

𝑠 
 
𝑑𝜑𝑚𝑜𝑑

𝑑𝑡
 + 

𝑑𝜑𝑣𝑒𝑙
𝑑𝑡

  +  − 
𝑑𝜑𝑚𝑜𝑑

𝑑𝑡
+ 

𝑑𝜑𝑣𝑒𝑙
𝑑𝑡

 

2
 =  

𝑑𝜑𝑚𝑜𝑑

𝑑𝑡
      (2.28) 

In questa maniera si è ottenuto il contributo di fase della sola variazione di lunghezza 

d’onda e non dello spostamento. 

Nel prossimo paragrafo verrà analizzata la struttura completa del set-up utilizzato. 
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2.3 Set-up utilizzato 

Complessivamente lo strumento realizzato comprende una parte di elettronica 

analogica per l’alimentazione del LASER e per il condizionamento del segnale 

interferometrico e una di elaborazione digitale. Lo schema a blocchi dello strumento 

realizzato viene mostrato in Figura 2.6. 

 

Figura 2.6 Schema a blocchi del set-up utilizzato 

La focalizzazione del fascio LASER sul bersaglio verrà effettuata manualmente sul 

bersaglio, impostando il fuoco all’incirca 20 cm dopo il bersaglio. Questa scelta, di non 

realizzare una focalizzazione completa, è dettata dal fatto che lo strumento deve 

funzionare in regime di debole retro iniezione. L’operazione di focalizzazione risulta 

lecita poiché il progetto definitivo prevede l’impiego di un sistema di autofocus 

attualmente in elaborazione.  

Il segnale interferometrico viene prelevato dal fotodiodo di monitor presente nel 

package del diodo LASER, condizionato analogicamente e poi elaborato digitalmente 

tramite DSP. 

Si passa ora all’analisi del  segnale di modulazione di corrente  di pompa del LASER. 

La variazione di corrente Δ𝐼 prodotta ha una forma triangolare. Questo poiché 

l’obiettivo primario della tesi è di realizzare un misuratore di distanza assoluta per un 
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vibrometro LASER. Quindi lo strumento deve essere in grado di lavorare anche 

quando il bersaglio non è completamento fermo.  Se si fosse modulata la corrente con 

una semplice rampa non si sarebbe compensata la velocità, alterando la misura di 

distanza assoluta. Pertanto con una forma d’onda triangolare viene fatta variare la 

corrente prima aumentandola e poi diminuendola.  

Il segnale modulante è stato generato in due diverse maniere. Inizialmente si è 

generato tramite DAC controllato dal DSP con protocollo SPI mentre successivamente 

è stato realizzato un integratore di Miller pilotato da due GPIO del DSP. Il segnale 

triangolare ha una durata di 1.6ms per il fronte di salita e 1.6 ms per il fronte di 

discesa, con un’ampiezza di 10mA. 

In questa maniera sarà possibile effettuare un campionamento del segnale sia sul 

fronte di salita che su quello di discesa; successivamente viene effettuata una FFT a 

256 campioni che verrà poi interpolata per dare origine al valore di frequenza del 

tono fondamentale  𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜 . Acquisito il tono fondamentale su entrambi i fronti si 

esegue la media dei due. Una volta terminata l’elaborazione dei dati per il calcolo del 

tono, si esegue la media su N triangolari. Questo è il valore di uscita che viene 

visualizzato sul display. 
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3 CAPITOLO 3: 

 STRUTTURA HARDWARE 

 

 

In questo capitolo verranno descritti i circuiti di alimentazione per fornire 

la corrente di pompa al LASER, i condizionamenti analogici effettuati sui 

segnali interferometrici e i dispositivi a controllo digitale impiegati per 

l’elaborazione dei dati acquisiti. Infine verrà mostrato lo sviluppo su PCB 

della scheda definitiva. 
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3.1 Alimentatori LASER 

La sorgente LASER utilizzata per tutti i circuiti e per ottenere il segnale 

interferometrico a self-mixing è HL-7851-G. È una cavità risonante Fabry Perot che 

emette nell’infrarosso alla lunghezza d’onda λ=785nm. Essendo appena oltre lo 

spettro visibile è possibile vedere la macchia LASER prodotta sul bersaglio, 

permettendo una facile collimazione. Il diodo LASER impiegato contiene nello stesso 

package un fotodiodo di monitor che permette di valutare la potenza emessa. In 

Figura 3.1 vengono mostrati la rappresentazione circuitale e il package del LASER.  

 

 

Figura 3.1 Schema elettrico e Package dell’HL7851G  
 

La potenza ottica massima emessa da questa sorgente è di 50mW, corrispondente ad 

una corrente di pompa di 130mA. Questo consentirà di effettuare ampie modulazioni 

di corrente anche fino a 20 mA. 

Per permettere la focalizzazione del fascio sul bersaglio è stata utilizzata una lente di 

collimazione. Quella impiegata è una GS-7020-AA in materiale acrilico acrilico della 

Roithner LaserTechnik con focale di 8mm e apertura numerica di 0.3. In figura 3.2 

viene mostrato il sistema costituito dal package del LASER con annesso fotodiodo di 

monitor e dalla lente di collimazione. 

La focalizzazione viene modificata manualmente a seconda della distanza del 

bersaglio. Questa collimazione manuale risulta lecita in quanto nel progetto definitivo 

del misuratore di distanza verrà impiegato un sistema di autofocus che provvederà 

alla focalizzazione della macchia sul bersaglio. Senza questo accorgimento il sistema 

si ritroverebbe a operare in condizioni diverse a seconda della distanza. 
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Figura 3.2 LASER e lente di collimazione  
 

Per effettuare il controllo di questo LASER sono stati utilizzati due schemi elettrici 

diversi. Il primo, tramite una retroazione ottica, controlla la potenza emessa dal 

LASER facendo in modo che rimanga costante al variare della corrente di soglia. Il 

secondo invece forzerà la corrente di pompaggio, non monitorando la potenza ottica 

emessa dalla sorgente.  

Per entrambi i circuiti che controllano la corrente di pompa nel LASER si è utilizzato 

una tensione di alimentazione 𝑉𝐶𝐶  a 5V,  stabilizzata tramite un LM7805(Figura 3.3). 

Pertanto per poter ottenere questa tensione in uscita dobbiamo alimentare tutto il 

circuito con una tensione di circa 7V.  

 

Figura 3.3 Stabilizzatore di tensione a 5V  
 

Si inizia con l’analisi del primo circuito impiegato mostrato in Figura 3.4. La prima 

caratteristica che deve offrire l’alimentatore è quella di poter modificare la potenza 

ottica emessa tramite un opportuno trimmer, che nel circuito è rappresentato da 𝑅1. 

Quest’ultimo modifica il valore che deve assumere la corrente nel ramo di riferimento  

dello specchio di corrente formato dai bipolari NPN 𝑄1 e 𝑄2. 

 



Capitolo 3  Struttura Hardware 

 

44 
 

 

 Figura 3.4 Schema elettrico dell’alimentatore LASER 
retroazionato in potenza 

 
All’accensione la corrente di pompa viene fatta variare gradualmente grazie all’azione 

della retroazione negativa. Infatti inizialmente la corrente che scorre nel ramo di 

riferimento è proporzionale alla caduta di tensione sulla serie delle resistenze 𝑅1 e 𝑅2. 

Questa corrente viene specchiata da 𝑄2 e amplificata di un fattore che è idealmente 

dato dal fattore   
𝑅6

𝑅7
 = 100. In realtà considerando gli effetti della maglia translineare 

formata da 𝑄2e 𝑅6 e da 𝑄3 e da  𝑅7 possiamo scrivere le equazioni: 

𝑉𝐵𝐸2  + 𝐼2𝑅6  =  𝑉𝐵𝐸3  + 𝐼3𝑅7          (3.1) 

𝑉𝐵𝐸2 = 𝑉𝑇𝐻 ln(
𝐼2

𝐼𝑠
)                  (3.2) 

𝑉𝐵𝐸3 = 𝑉𝑇𝐻 ln(
𝐼3

𝐼𝑠
)             (3.3) 

Assumendo che idealmente le 𝐼𝑠  dei due bipolari siano uguali, possiamo combinare le 

equazioni e risolverle per via iterativa, dato che non sono risolvibili per via analitica. 
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Troviamo in questa maniera che il fattore di specchiamento teorico, dopo 3 iterazioni, 

è di circa 86. In realtà sarà molto meno a causa della dispersione dei parametri di 

processo dei due transistors. 

In questa maniera 𝑄3 fornisce la corrente al LASER, che, una volta raggiunta la 

corrente di soglia, inizia ad emettere luce coerente producendo un segnale ottico sul 

fotodiodo di monitor. Quest’ultimo polarizzato in inversa, genera una corrente 

proporzionale alla potenza ottica, innalzando il nodo C del circuito di figura 3.3.  

Di conseguenza il transistore 𝑄1 in configurazione emitter follower innalza la 

tensione sul nodo B, riducendo la caduta di tensione sulle resistenze 𝑅1, 𝑅2. In questa 

maniera l’anello di retroazione si assesta quando la corrente proveniente dal 

fotodiodo eguaglia quella prodotta dalla caduta di tensione su 𝑅1 e 𝑅2. 

Analizziamo ora le condizioni di polarizzazione dei singoli transistori.  

Si consideri che il fattore di specchiamento, per essere conservativi, sia non più alto di 

50. Per ottenere una corrente di 80mA sul ramo di uscita dello specchio è necessario 

che scorra 1.6mA nel ramo di riferimento. Si analizza in queste condizioni la 

polarizzazione dei vari elementi attivi, che devono lavorare in zona attiva diretta. 

In prima approssimazione la tensione sul nodo di collettore di 𝑄1 è pari alla 𝐼1 

massima, ossia 1.6mA, per 𝑅6 a cui va sommata la tensione 𝑉𝐵𝐸2. In definitiva la 

tensione massima che si può presentare sul collettore di 𝑄1 è pari a 2.3V. Quindi la 

massima tensione consentita sulla base per non entrare nella zona di saturazione è 

pari a 1.8V. Quindi la serie delle resistenze 𝑅1 e 𝑅2 sono state dimensionate secondo il 

criterio: 

 

𝑅1 +  𝑅2  =
5V−1.8V−𝑉𝐵𝐸 1

1.6mA
 = 1.5625 kΩ   (3.4) 

Per rendere il sistema adattabile a qualunque corrente inferiore agli 80mA si è scelto 

di utilizzare 𝑅1 come trimmer da 50kΩ. 

Per quanto riguarda i transistori 𝑄2 e  𝑄3 non sono soggetti a condizioni stringenti per 

rimanere in zona attiva diretta.  

La modulazione della corrente di pompa viene effettuata passando attraverso la 

capacità di bypass 𝐶8, che permette di disaccoppiare la continua. 

Il circuito di Figura 3.3, offre il notevole vantaggio di fissare la potenza ottica emessa 

dal LASER al variare della corrente di soglia. Tuttavia ha uno svantaggio che ha 

comportato notevoli problemi. Infatti idealmente l’anello di retroazione di potenza 
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dovrebbe funzionare solamente in continua, dato che le componenti in AC di 

modulazione in uscita dal fotodiodo dovrebbero seguire completamente il cammino a 

bassa impedenza che porta verso l’amplificatore a transimpedenza. Tutto questo 

idealmente, ossia se la capacità 𝐶9 fosse una 𝐶∞  e non da 100μF. Infatti una piccola  

quantità di segnale entra nell’anello di potenza, andando a rimodulare la corrente di 

pompa del LASER alla stessa frequenza del segnale di modulazione. Questo effetto, 

che in prima approssimazione può risultare trascurabile, ha dato origine ad un 

segnale interferometrico totalmente distorto per correnti di modulazione elevate, 

ossia di ampiezza di 20mA. Dato che non deve essere presente una rimodulazione 

della corrente di pompa, si è proceduto alla realizzazione di un circuito alimentatore 

che non fissi la potenza ottica emessa dalla sorgente, ma imponga la corrente nel 

LASER.  

Si passa ora ad analizzare questo circuito di alimentazione mostrato in Figura 3.5. È 

possibile notare come il fotodiodo di monitor non compaia in questo circuito. Infatti 

in questo alimentatore la potenza ottica emessa dal LASER non è una variabile di 

controllo. 

Consideriamo innanzitutto la polarizzazione. A causa della presenza di 𝐶5, 

all’accensione la tensione sul nodo 𝑉+ del primo operazionale (U2A) è nulla. Questa 

viene bufferata sul nodo 𝑉− dello stesso operazionale. La stessa operazione viene 

compiuta anche dal secondo operazionale (U2B), consentendo di non far variare 

istantaneamente la corrente di pompa, proteggendo il dispositivo.  
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Figura 3.5 Schema elettrico dell’alimentatore LASER  
controllato in corrente 

 

La capacità 𝐶5 si carica con un transitorio RC, facendo variare con questa forma 

d’onda anche la tensione presente su 𝑅7.  

La tensione sulla capacità 𝐶5 a transitorio esaurito è modificabile agendo tramite il 

trimmer 𝑅3. La corrente che attraversa il LASER è pari a quella che scorre in 𝑅7, che è 

data da: 

𝐼𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅 =  
𝑉𝐶5  −0.7V

𝑅7
                (3.5) 

Il diodo D1 ha funzione di non fare scorrere corrente nel LASER finche la capacità 𝐶5 

non raggiunge il valore di 0.7V. Con il dimensionamento effettuato la massima 

tensione 𝑉𝐶5è pari a 2.5 V che corrisponde ad una  𝑉𝑅7 tale da produrre una corrente 

di pompa 𝐼𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅  di 180mA. 

Passiamo ora a considerare il trasferimento tra l’ingresso di modulazione e la 

corrente di pompa. Innanzitutto il disaccoppiamento è effettuato tramite una capacità 

ceramica di 2.2 μF (𝐶8). L’impiego di una capacit{ elettrolitica non è stato possibile in 

quanto il morsetto di ingresso di modulazione e la terra virtuale dell’operazionale 

U2A hanno tensioni variabili. Infatti la condizione di polarizzazione del nodo di terra 



Capitolo 3  Struttura Hardware 

 

48 
 

virtuale è dettata dalla tensione 𝑉𝐶5, mentre l’ingresso di modulazione viene tenuto ad 

una tensione prossima a metà dinamica in modo tale da poter modulare la corrente di 

pompa del LASER sia verso l’alto che verso il basso. 

Il trasferimento di tensione tra l’ingresso di modulazione 𝑉𝑚𝑜𝑑  e l’uscita 𝑉𝑜𝑢𝑡  

dell’operazionale U2A è invertente e modificabile tramite il trimmer 𝑅5 da 500kΩ. Su 

segnale la modulazione di corrente prodotta è pari a 𝑉𝑜𝑢𝑡 diviso la resistenza 𝑅7. 

𝐼𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅 (𝑠)

𝑉𝑚𝑜𝑑 (𝑠)
 =  −  

𝑠𝐶8𝑅4

(1+𝑠𝐶7𝑅4)(1+𝑠𝐶8𝑅5)
 

1

𝑅7
            (3.6) 

Il trasferimento a centro banda, ossia con 𝐶8 chiuso e 𝐶7 aperto, è pari a: 

𝐼𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅 (𝑠)

𝑉𝑚𝑜𝑑 (𝑠)
 =  −  

𝑅4

𝑅5
 

1

𝑅7
              (3.7) 

Dato che il primo polo si trova alla frequenza 𝑓𝑝1  =
1

2𝜋𝐶8𝑅5
 ed 𝑅5 è una resistenza 

impostabile dall’utente, sar{ necessario non ridurre troppo il valore di 𝑅5. Il sistema 

non utilizzerà 𝑅5 inferiore ai 10 kΩ, in modo tale che 𝑓𝑝1 = 7 Hz. Il secondo polo 

𝑓𝑝2  =
1

2𝜋𝐶7𝑅4
 è alla frequenza fissata di 1 MHz. 
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3.2 Amplificatore a transimpedenza e condizionamento analogico 

Nel precedente paragrafo si sono osservati i due circuiti alimentatori differenti che 

sono stati utilizzati. La differenza sostanziale tra i due, come già detto,  è che nel 

primo è fissata la potenza, mentre nel secondo è fissata la corrente di pompa. Un’ altra 

caratteristica che li discosta è che, nel primo, il trasferimento tra il segnale di 

modulazione di tensione e la corrente di pompa nel LASER è non invertente, mentre 

nel secondo è invertente. Questo comporta che il segnale interferometrico in uscita 

dal fotodiodo di monitor deve essere processato diversamente per i due circuiti. 

Infatti nel primo caso, per ottenere il segnale interferometrico, è necessario eseguire 

una sottrazione tra il segnale di tensione in uscita dal fotodiodo e quello della 

modulazione per la corrente; invece nel secondo, dato che il trasferimento è 

invertente occorre effettuare una somma. 

Partiamo dall’analisi del primo circuito. In Figura 3.6 è mostrata la struttura del 

classico amplificatore a transimpedenza. In ingresso abbiamo il segnale di corrente 

prelevato dal fotodiodo.  

 

 

Figura 3.6 Amplificatore a trans impedenza 
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Le componenti che attraversano la capacità 𝐶9 sono esclusivamente quelle in AC, 

mentre la continua percorre l’anello di retroazione di potenza dell’alimentatore del 

LASER. È stato impiegato un amplificatore operazionale specifico per questo tipo di 

applicazioni: l’OPA380.  In particolare questo amplificatore a trans impedenza offre 

un GBWP di 90 MHz e uno SR di 80 
V

μs
 . Per ottenere un guadagno di 100 dB 

V

A
 è stata 

utilizzata una resistenza di feedback di 100kΩ. È stato assunto di avere una capacità 

parassita del fotodiodo di 50pF. Per evitare sovra oscillazioni si è provveduto a 

introdurre una capacità 𝐶14  di feedback. Il valore opportuno, ossia 1.5pF, è stato 

ricavato dal grafico mostrato in Figura 3.7 presente sul datasheet del componente. 

 

Figura 3.7 Grafico della capacità di compensazione  

A valle dell’amplificatore a transimpedenza è stato posto un circuito sottrattore per 

eliminare la componente dovuta alla modulazione di potenza, ottenendo così il solo 

segnale interferometrico. La figura 3.8 ne mostra lo schema elettrico.  

Si può notare come il segnale dell’ingresso di modulazione venga prelevato tramite 

un’opportuna capacit{ di disaccoppiamento 𝐶11 . Il segnale viene amplificato con 

guadagno invertente pari a −
𝑅12

𝑅11
 .  𝑅12  è un trimmer da 50kΩ che consente una 

precisa regolazione dell’ampiezza per ottenere un segnale centrato a met{ dinamica. 

È necessario un trasferimento invertente dato che il transimpedenza fornisce una 

triangolare, a cui sono sovrapposte le frange interferometriche, rivolta verso il basso. 
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Figura 3.8 Schema elettrico del sottrattore Analogico 

L’elaborazione analogica prosegue con il blocco differenziatore, che esegue di fatto 

una sottrazione tra il segnale in uscita dal transimpedenza e quello invertito 

prelevato dall’ingresso di modulazione. L’operazionale U3B è nella classica 

configurazione di amplificatore alle differenze. Indicando con 𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑑𝑖𝑓𝑓  la tensione di 

uscita, analizziamo il trasferimento di questo blocco: 

𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑑𝑖𝑓𝑓  = 𝑉−  −  
𝑅15

𝑅16
  +  𝑉+   

𝑅14

𝑅13  +  𝑅14
   

𝑅15  +  𝑅16

𝑅16
         (3.8) 

Dove per 𝑉− si intende il segnale in ingresso sul morsetto invertente(quello della 

modulazione triangolare) e per 𝑉+ quello in ingresso al morsetto non invertente 

(ossia quello proveniente dal transimpedenza).  

Ponendo le resistenze 𝑅13  = 𝑅14 = 𝑅15 = 𝑅16 = 10kΩ si ottiene la differenza dei  due 

segnali 𝑉+ e 𝑉−. Quindi sostituendo nell’equazione 3.8 si ottiene: 

𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑑𝑖𝑓𝑓  = 𝑉+  −  𝑉−         (3.9) 

Questa struttura impiega l’amplificatore a transimpedenza e due amplificatori 

operazionali MCP6021. Nel circuito di alimentazione che mantiene costante la 

corrente di pompa si è proceduto anche all’ottimizzazione dello stadio di sottrazione, 

ottenendo il risultato di impiegare un solo amplificatore a transimpedenza che elimini 

già le componenti dovute alla modulazione triangolare. Innanzitutto l’operazionale 
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U3A, che ha la funzione di invertire il segnale proveniente dall’ingresso di 

modulazione, può essere eliminato se i due segnali vengono sommati anziché 

sottratti. 

Si analizza ora la struttura dell’amplificatore a transimpedenza(Figura 3.9) che 

esegue anche l’operazione di somma.  

 

Figura 3.9 Schema elettrico dell’amplificatore a transimpedenza  
 che agisce anche da sommatore 

 

Questo circuito prevede ancora l’utilizzo dell’OPA380 come transimpedenza. Tuttavia 

in questa configurazione ha anche la funzione di circuito sommatore. Infatti si può 

notare come sul morsetto invertente si affaccino due rami, uno proveniente dal 

fotodiodo, mentre l’altro proveniente dall’ingresso di modulazione di tensione.  

In Figura 3.9 vengono rappresentati qualitativamente il segnale di tensione sulle 

capacità 𝐶9 e 𝐶10 , il segnale di tensione di modulazione della corrente di pompa e il 

segnale interferometrico al quale non è sovrapposta alcuna componente triangolare. 

È necessario sottolineare che si tratta di grafici qualitativi, realizzati manualmente 

con Simulink e non misurati sperimentalmente. Infatti, se venissero riportati a 

grandezza reale, non sarebbe visibile alcun segnale interferometrico in uscita dal 

fotodiodo, in quanto l’ampiezza del segnale triangolare è molto maggiore. In realtà dal 
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fotodiodo proviene una corrente, la tensione a cui si fa riferimento è quella prodotta 

da questa corrente sulla capacità 𝐶10 . 

 

Figura 3.10 Somma della triangolare del fotodiodo e della triangolare 
per la modulazione della corrente di pompa  

 

Si procede ora con l’analisi della configurazione circuitale più nel dettaglio. Il 

morsetto 𝑉+ dell’OPA380 è polarizzato a centro dinamica, in modo tale che in assenza 

di segnale l’uscita si trovi a 2.5V. Il segnale di corrente generato dal fotodiodo di 

monitor dovuto alle componenti di modulazione viene prelevato dalla capacità 𝐶10 ,  

che si affaccia sul nodo di terra virtuale. Viene poi amplificato dall’amplificatore a 

transimpedenza. 

Per quanto riguarda il segnale proveniente dall’ingresso di modulazione, ha un 

trasferimento di tipo passabanda con il condensatore 𝐶15  da 220 μF che ha la funzione 

di bypass, che si chiude, nel peggiore dei casi, ad una frequenza 𝑓𝑝1  =  
1

2𝜋𝐶15𝑅12
=

1.3 Hz . Il secondo polo è dato dalla rete in retroazione all’OPA380. Il trimmer 𝑅13  

viene impostato per regolare la somma dei due segnali in maniera tale da eliminare il 

più possibile le componenti triangolari in uscita dal trans impedenza.  
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La resistenza di guadagno del transimpedenza 𝑅9 è stata scelta pari a 47kΩ, tuttavia la 

capacità che le è stata posta in parallelo non assume il valore che si trova sul 

datasheet (ossia compreso tra 1.5pF e 4pF). Infatti ponendo un condensatore di 

questa dimensione il circuito si portava in una condizione di oscillazione. Questo 

poiché l’OPA380 è stato utilizzato non nella classica configurazione con un unico 

ramo sul morsetto invertente. Infatti facendogli effettuare anche la somma tra il 

segnale in uscita, si è caricato impedenzialmente il morsetto invertente andando così 

a modificare i parametri presenti sul datasheet del componente. In particolare la 

capacità scelta 𝐶12  è stata posta di valore pari a 27pF, introducendo un polo alla 

frequenza 𝑓𝑝2  =  
1

2𝜋𝐶12𝑅9
= 125 kHz. Tale valore di frequenza coincide con il massimo 

valore di frequenza che si intende processare per il segnale interferometrico. 

In  figura 3.11 viene mostrato il segnale in uscita dall’amplificatore a transimpedenza. 

Si può notare come l’uscita sia centrata a met{ dinamica(2.5V) e come nonostante si 

sia eseguita una sottrazione tra il segnale proveniente dal fotodiodo e quello di 

modulazione inviato alla corrente di pompa del LASER sia ancora presente una 

componente triangolare. Per eliminare queste componenti, prima che il segnale venga 

processato digitalmente, verrà introdotto un filtro passa alto del secondo ordine con 

frequenza di taglio a 3.39 kHz. 

 

Figura 3.11 Frange in uscita dall’amplificatore a trans impedenza 
Sul datasheet del LASER HL-7851G, possiamo trovare il valore approssimato della 

responsivit{ σ del fotodiodo di monitor, che è all’incirca di 9.2 
μA

mW
. Sperimentalmente 

è stata misurata l’ampiezza delle frange in uscita dal trans impedenza(mostrate in 
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figura 3.8), che hanno un’ampiezza picco-picco di circa 20mV a una distanza di 30cm 

e con uno speckle luminoso.  

Quindi procedendo a ritroso conoscendo questo dato possiamo effettuare una stima 

della potenza ottica che raggiunge il fotodiodo dando origine al segnale 

interferometrico. La corrente foto generata è quindi pari a: 

𝐼𝑝 =
10mV

47kΩ
=   0.21 μA             (3.10) 

A cui è associata una potenza ottica retroiniettata di: 

𝑃𝑜𝑡𝑡 =  
𝐼𝑝

𝜍
 = 23.3 μW            (3.11) 

Questi sono dati molto approssimativi ma rendono un’idea quantitativa delle 

ampiezze del segnale interferometrico. Approssimativamente a 65mA la potenza 

ottica emessa dalla sorgente è di circa 12 mW. Quindi il segnale interferometrico 

corrisponde ad una variazione di potenza di circa lo 0.2% rispetto alla polarizzazione. 

Si passa ora ad analizzare il condizionamento del segnale interferometrico, che è stato 

il medesimo per entrambi i circuiti di alimentazione. 

La configurazione utilizzata è quella di un amplificatore invertente con filtraggio 

passabanda, mostrata in figura 3.12. 

 
Figura 3.12 Filtro Passa Banda attivo 

Il trasferimento è di tipo passabanda, con guadagno invertente in banda passante di 

−  
𝑅15

𝑅14
= −  

82kΩ

1kΩ
 =  −82. La capacità 𝐶16  introduce uno zero nell’origine e un polo 
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𝑓𝑝3 =
1

2𝜋𝐶16𝑅14
 = 3.39kHz. Il filtro passa-alto è necessario in quanto il transimpedenza 

non riesce ad eliminare completamente le componenti triangolari.  

Il secondo polo viene dato dal GBWP finito dell’amplificatore operazionale. Dato che 

per l’MCP6024 il GBWP è di 10 MHz e il guadagno in questa configurazione è pari a 

82,  𝑓𝑝4  =  
𝐺𝐵𝑊𝑃

82
 = 122kHz. Quindi come secondo polo si utilizza la frequenza dove la 

retroazione vien meno. Prima di inviare il segnale all’ADC eseguiamo un ulteriore 

filtraggio passa-alto per eliminare completamente le componenti triangolari. Il polo 

questa volta è introdotto dalla capacità 𝐶18  che vede come 𝑅𝑒𝑞 = 𝑅18  +  𝑅16  //

𝑅17 ≈50kΩ. Quindi la capacità 𝐶18 è stata dimensionata appositamente per 

introdurre un polo 𝑓𝑝5 a 3.39kHz; pertanto 𝐶18  =  
1

2𝜋𝑓𝑝5𝑅𝑒𝑞
 = 1nF. 

Dato che l’unit{ di digital signal processing utilizza per i segnali una logica che va da 0 

a 3.3V, è stata prelevata l’alimentazione per adattare la logica. Viene posto un diodo 

zener a 3.3V per preservare l’ingresso dell’ADC da eventuali tensioni superiori a 

questo valore. Dato che l’ingresso dell’ADC si trova ad una tensione di polarizzazione 

di 1.65V, una tensione delle frange interferometriche di ampiezza di picco superiore a 

1.65V potrebbe danneggiare il DSP. 
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3.3 Scelta del DSP e del DAC 

Per l’elaborazione del segnale interferometrico si è scelto di utilizzare un dispositivo 

di digital signal processing(DSP). Questo tipo di dispositivo, rispetto ai 

microcontrollori, ha una rapidità di calcolo superiore, pur mantenendo una versatilità 

confrontabile. In particolare è diversa l’architettura interna della macchina. Infatti un 

microcontrollore è assimilabile ad una macchina di Von Neumann. Ciò che 

contraddistingue questo tipo di macchina è la caratteristica di avere un’unica 

memoria per dati e istruzioni, utilizzando per entrambi il medesimo BUS. In questo 

modo è possibile accedere ad una singola istruzione per scrivere o leggere i dati in 

memoria. In figura 3.13 viene mostrata schematicamente questo tipo di architettura.  

 

Figura 3.13 Architettura della macchina di VonNeumann 

Invece le architetture utilizzate dai DSP sono strutturalmente diverse. Infatti la 

memoria dati e programmi sono separate ed ognuna ha un proprio BUS dati e 

indirizzi. In questa maniera è possibile accedere contemporaneamente sia alla 

memoria programmi che alla memoria dati.  

 

Figura 3.14 Architettura della macchina di Harvard  
Questa struttura (Figura 3.14), chiamata macchina di Harvard, ha pertanto il pregio di 

aumentare la velocità di elaborazione. 
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In particolare in questa tesi si  è scelto di utilizzare un DSP in possesso delle seguenti 

caratteristiche: 

 Basso costo; 

 ADC integrato con frequenza di campionamento superiore a 1
MSa

s
, che 

consenta un’elaborazione in real-time del segnale; 

 Frequenza di clock superiore ai 100 MHz; 

In realtà la richiesta di un ADC integrato in un DSP è raramente soddisfatta. Per avere 

un dispositivo dotato di ADC è necessario un DSC (Digital Signal Controller) che è 

basato un DSP, ma offre le strutture tipicamente integrate in un microcontrollore, 

come un convertitore analogico-digitale. 

In seguito a queste premesse, si è scelto il TMS320F28335 prodotto dalla Texas 

Instrument. In particolare è stata utilizzata l’Evaluation Board(Figura 3.15) di questo 

dispositivo, basato sul DSP F28335 (figura 3.16).  

 

Figura 3.15 Evaluation Board del DSC 

 

Figura 3.16 DSP F28335 
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Il DSC utilizzato ha le seguenti caratteristiche: 

 è temporizzato da un clock a 150 MHz; 

  gestisce dati floating point a 32bit;   

 16 canali ADC a 12 bit alimentati a 3.3V con una massima frequenza di 

campionamento di 12.5 MHz, 

 49 GPIO (General Purpose Input Output) con livelli logici 0-3.3V. 

 34KByte x 16 blocchi di memoria SARAM 

 256KByte x 16 blocchi di memoria FLASH 

Il dispositivo utilizzato è anche provvisto di 18 canali PWM. Di uno di questi ci si 

dovrebbe servire per generare l’onda triangolare per modulare la corrente di pompa 

nel LASER. Tuttavia dopo un’analisi accurata le caratteristiche del modulatore PWM 

si sono dimostrate insoddisfacenti per gli scopi prefissati. Infatti il funzionamento del 

PWM prevede la modulazione del Duty Cycle di un’onda quadra di ampiezza 3.3V a 

frequenza fissa, che nel dispositivo in questione è di 150kHz. Il rate di dati forniti in 

uscita è quindi insufficiente per poter creare un’onda triangolare da 1.65ms per 

ciascun fronte. Inoltre la minima risoluzione è di un millesimo, quindi un livello è pari 

a 3 mV. 

Pertanto a causa di una bassa risoluzione ma soprattutto del basso rate di dati forniti 

in uscita, è stato necessario impiegare un apposito DAC. Dato che il DSP è sprovvisto 

di questa unit{, si è provveduto all’inserimento di un dispositivo esterno.  

Il convertitore scelto è il DAC8531 che presenta le seguenti caratteristiche: 

 16 bit 

 Alimentazione tra 2.7V e 5.5V 

 Controllabile tramite protocollo SPI 

Il DAC è stato alimentato dal DSP con una tensione di 3.3V, valore a cui è stata posta 

anche la tensione di riferimento 𝑉𝑟𝑒𝑓 . 

La risoluzione ΔV per il singolo livello analogico si ottenuta dividendo la 𝑉𝑟𝑒𝑓  per il 

numero di livelli disponibili: 

𝛥𝑉 =
3.3V

65536
 = 50.3μV             (3.12) 

Questo valore è all’incirca 60 volte inferiore a quello offerto dal modulatore PWM. 

Inoltre con questo DAC non è presente la spuria che si viene a creare con il 

modulatore PWM alla frequenza di 150kHz. 
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Il DAC è quindi stato impiegato con ottimi risultati per la generazione della 

triangolare analogica per la modulazione della corrente di pompa. 

Internamente la struttura di questo DAC è molto semplice: è costituito da una stringa 

di resistenze di valore pari ad R(Figura 3.17). Il dato digitale seleziona tramite 

opportuno interruttore da quale nodo prelevare la tensione. Da qui la tensione 

analogica è trasferita verso il Buffer, che precede l’uscita del dato analogico 

selezionato. 

 

Figura 3.17 Schema interno del DAC8531 
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3.4 Integratore di Miller 

Per la generazione dell’onda triangolare si è anche sviluppato un altro sistema che 

non preveda l’utilizzo del DAC. Il circuito realizzato è essenzialmente un integratore 

di Miller controllato tramite due GPIO presenti sul DSP. In figura 3.18 se ne mostra lo 

schema elettrico. 

 

Figura 3.18 Schema elettrico integratore di Miller  

Le GPIO 8 e GPIO 10 sono pilotate tramite il DSP, in maniera tale da facilitare la 

temporizzazione necessaria per l’acquisizione dall’ADC. Analizziamo la polarizzazione 

sapendo che si vogliono ottenere 3 stati, integrazione verso l’alto, integrazione verso 

il basso e nessuna integrazione. Nello stato imperturbato si vuole che non si esegua 

nessuna integrazione. Il morsetto 𝑉+ dell’operazione si trova ad una tensione di met{ 

dinamica, pari a 1.65V. Pertanto è necessario che nessuna corrente scorra nella rete 

di retroazione venendo integrata. Quindi la GPIO8 viene posta in uno stato logico 

alto(3.3V), mentre la GPIO10 si trova nello stato logico basso(0V). In questo maniera 
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la corrente che percorre la resistenza 𝑅29 fluisce nella resistenza 𝑅30 . (Questo 

idealmente, ossia in assenza di mismatch tra le due resistenze). 

Per creare il fronte di salita e quello di discesa è necessario portare le due GPIO nello 

stesso livello logico. In questa maniera le due resistenze 𝑅29 ed 𝑅30si vengono a 

trovare in parallelo. Quindi il trasferimento in trasformata di Laplace tra le due GPIO 

e l’uscita dell’operazionale 𝑉𝑜𝑢𝑡  è: 

 𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑠 = −  
(𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂 −1.65V)

𝑅29 //𝑅30
 

𝑅31

 1 + 𝑠𝐶24𝑅31 
   (3.13) 

Dato che sia il fronte di salita (integrazione con pendenza positiva) che il fronte di 

discesa (integrazione con pendenza negativa) hanno un tempo pari a 1.6ms, possiamo 

valutare il trasferimento approssimato di questo stadio. 

Il polo introdotto dalla rete di feedback si trova ad una frequenza pari a 𝑓𝑝  =

 
1

2𝜋𝐶24𝑅31
 = 1.03 Hz. Per le tempistiche prossime all’integrazione di 1ms, questo polo è 

già entrato in gioco quindi possiamo ricavare il trasferimento approssimato 

dell’equazione (3.13). 

𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑠 ≈ −  
(𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂 −1.65V)

𝑠𝐶24  𝑅29 //𝑅30  
       (3.14) 

Dove per 𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂  si intende la media del valore di tensione della GPIO8 e della GPIO10. 

Pertanto visto il trasferimento invertente dell’integratore per realizzare il fronte di 

salita è necessario portare le due GPIO nel livello logico basso, ossia a 0V. Una volta 

trascorsi gli 1.6ms, si procede all’inversione dello stato logico delle GPIO, portandole 

in uno stato logico alto, realizzato così il fronte di discesa dell’onda triangolare. 

La Figura 3.19 mostra sullo stesso grafico il segnale 𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂  e il segnale 𝑉𝑜𝑢𝑡  in uscita 

dall’integratore. Si tratta di un grafico non in scala che rende un’idea qualitativa della 

temporizzazione dei segnali. 

L’ampiezza di picco della triangolare è stata ricavata riportando nel dominio del 

tempo il trasferimento tra 𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂  e  𝑉𝑜𝑢𝑡  𝑠 :  

 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘  =  −  
1

 𝑅29 //𝑅30 𝐶24
 (𝑉𝐺𝑃𝐼𝑂  − 1.65V)

𝑡1

0
𝑑𝑡           (3.15) 

Sostituendo numericamente i valori in gioco otteniamo: 

𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘  =  −  
1

90kΩ  330nF
 −1.65V

1.6m𝑠

0
𝑑𝑡 = 88mV  (3.16) 
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Figura 3.19 Grafico della tensione di uscita dell’integratore  
e della tensione media 𝑽𝑮𝑷𝑰𝑶 

Rispetto all’impiego di un DAC dedicato, l’integratore di Miller presenta il vantaggio di 

poter accorciare senza problemi il tempo di integrazione. Invece utilizzando un 

convertitore Analogico-Digitale è necessario rispettare le tempistiche di trasmissione 

per il corretto invio dei dati e di Settling-Time dell’uscita analogica. Per contro non è 

facile l’introduzione di un eventuale filtro di compensazione zero-polo analogico, che 

richiederebbe l’utilizzo di un altro amplificatore operazionale. Per la motivazione di 

una eventuale richiesta di questo tipo si rimanda alla trattazione sulla compensazione 

in temperatura, presente nel prossimo capitolo. 
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3.5 Sviluppo prototipo su PCB 

Per ottenere un miglioramento dei segnali ed una minimizzazione dei disturbi si è 

proceduto ad implementare lo schema circuitale definitivo(Figura 3.20) su PCB.  

 

 

Figura 3.20 Schema elettrico completo del PCB 
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Lo schematico definitivo è stato realizzato con il circuito di alimentazione del LASER 

retroazionato in corrente, l’amplificatore a transimpedenza con funzione di 

sommatore per eliminare le componenti triangolari e l’amplificatore passa-banda 

analogico.  

Il Jumper 1 consente il collegamento dell’alimentazione esterno, che deve essere in 

grado di raggiungere i 7V, dai quali vengono generati i 5V tramite il regolatore di 

tensione LM7805.  

Il Jumper 2 permette le connessioni per collegare fisicamente il LASER al circuito; in 

particolare il terminale 1 è connesso al fotodiodo di monitor, il terminale 2 è 

connesso al catodo del LASER mentre il terminale 3 è connesso all’alimentazione. 

Il Jumper 3 invia e riceve i segnali dal DSP. Infatti oltre all’alimentazione di 3.3V e al 

Ground, sono presenti il segnale proveniente dal DAC e inviato all’ADC. 

Per la realizzazione del segnale triangolare si è utilizzato il DAC8531 e non 

l’integratore di Miller. La scelta è stata dettata dal fatto che nell’istante di 

commutazione delle GPIO (non perfettamente sincrono, data l’architettura 

sequenziale del DSP) si generavano in uscita picchi spuri. La soluzione di limitarne 

l’ampiezza con un filtraggio passa basso, produceva anche l’indesiderato effetto di far 

perdere la caratteristica lineare alla rampa di uscita. 

Si valuta ora il trasferimento complessivo tra il segnale interferometrico di corrente 

in uscita dal fotodiodo e il segnale di tensione campionato dall’ADC. Si osserva che in 

banda passante si avrebbe un trasferimento teorico di  47k  
V

A
  (resistenza di 

guadagno del transimpedenza) moltiplicata per il guadagno(82) a centro banda 

dell’amplificatore U2C. Complessivamente il prodotto dei due dà origine ad un 

guadagno a trannsimpedenza di 3.854 106   
V

A
  , pari a 131.7 dB   

V

A
 . La capacità 𝐶16  e 

𝐶18  introducono entrambe uno zero nell’origine, che quindi produce l’effetto di un 

filtro passa alto del secondo ordine. Come già anticipato nel paragrafo 2 di questo 

capitolo, i poli delle capacità 𝐶16  e 𝐶18  sono stati posizionati in maniera tale da 

coincidere; in particolare sono stati posti alla frequenza 𝑓𝑝3  =  𝑓𝑝5  =  3.39 kHz . 

Il filtraggio passa basso avviene tramite il polo alla frequenza 𝑓𝑝2 = 125 kHz della 

capacità  𝐶12 , in parallelo alla resistenza i guadagno del transimpedenza, e per mezzo 

del GBWP finito dell’amplificatore operazionale U2C che introduce un polo alla 

frequenza 𝑓𝑝5 = 122 kHz. 
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Si è in questa maniera ottenuto un filtraggio passabanda del secondo ordine, con 

banda passante da 3.39 kHz a 122 kHz e guadagno di circa 130 dB   
V

A
 . In Figura 3.21 

viene mostrato il diagramma di bode questo trasferimento. 

 

Figura 3.21 Guadagno a transimpedenza complessivo  

Il risultato finale, dopo il completo condizionamento analogico, del segnale 

interferometrico inviato al DSP per effettuare l’elaborazione digitale, preceduta dal 

campionamento dell’ADC, è quello mostrato in Figura 3.22. 

 

Figura 3.22 Segnale interferometrico campionato dall’ADC  
 

In Figura 3.23 viene mostrato lo zoom delle frange comprese tra 0.5ms e 1.5ms. Come 

si vedrà nel paragrafo 4.5, questo arco temporale corrisponde alla finestra acquisita 

sul fronte di salita. 
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Figura 3.23 Zoom del segnale interferometrico condizionato  
 

Come si può notare, il segnale non è perfettamente sinusoidale. Infatti si inizia a 

notare come il fronte di salita abbia pendenza più elevata del fronte di discesa. Questa 

condizione corrisponde ad un regime di retroiniezione debole con un C di circa 0.5. 

Per la creazione del PCB si è utilizzato il software Orcad. Partendo dallo schematico 

mostrato in figura 3.19, si è proceduto alla creazione della Netlist. Si è realizzato un 

Layout su due strati, con l’ obiettivo di minimizzare i vias e lo spazio occupato.  

Per questa ragione non è stato possibile utilizzare la funzione autoroute, ma si è 

effettuato lo sbroglio manuale delle piste.  

Si sono utilizzate resistenze SMD di dimensioni 0805 e capacità di dimensioni 0603. 

Anche per l’amplificatore a trans impedenza OPA 380 e l’amplificatore operazionale 

quadruplo MCP6024 si sono adoperati componenti SMD. Invece per il regolatore di 

tensione LM7805 si è utilizzata la versione through-hole, in quanto in grado di 

erogare una corrente di uscita ben superiore ai 100mA della versione SMD. 

Per i condensatori elettrolitici si sono impiegati componenti through hole, così come 

per i trimmer e i diodi. 

Per quanto riguarda le piste sono state dimensionate a 23 mils quelle di segnale e a 

30 mils quelle per i cammini di alimentazione. 

Per la minimizzazione dei disturbi si è creato un piano di massa intorno alle piste del 

bottom. 
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Dopo un accurato posizionamento dei componenti si è riusciti ad ottenere un PCB di 

dimensioni ridotte ossia 5cm x 5cm. In Figura 3.24 viene mostrato il Layout della 

scheda completa. 

 

Figura 3.24 Layout del PCB realizzato 

In Figura 3.25 è mostrata la realizzazione reale del circuito su PCB.  

 

Figura 3.25 Realizzazione del circuito su PCB 
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Una volta terminata la saldatura dei componenti sulla scheda, si è proceduto a porre 

in un apposito contenitore metallico in modo tale da isolare la componentistica 

analogica, connettendo l’involucro a massa.  La prima fonte ad essere segnalata è 

stata il DSP, che con le commutazioni ad alta frequenza introduceva disturbi. 

In Figura 3.26 si può notare la scheda a cui è stato connesso il LASER e un connettore 

a quattro cavi per la comunicazione dei segnali con il DSP.  

 

Figura 3.26 Contenitore per PCB aperto 

Invece in Figura 3.27 viene mostrato il PCB inserito nel contenitore metallico chiuso. 

L’unico componente che è possibile notare dall’esterno è il LASER. 

 

Figura 3.27 Contenitore per PCB chiuso 
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4 CAPITOLO 4: 

SVILUPPO SOFTWARE 

 

 

In questo capitolo viene analizzata la realizzazione del software per la 

generazione del segnale triangolare e l’elaborazione dei dati campionati 

dall’ADC; in particolare si focalizza l’attenzione sull’algoritmo di FFT 

interpolata realizzato per l’estrazione del tono fondamentale del segnale 

interferometrico. Nell’ultima parte viene anche spiegata la relazione tra 

corrente di pompa e modulazione. 
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4.1 Trasformata di Fourier Discreta 

Nel precedente capitolo si è analizzato il completo condizionamento analogico del 

segnale prelevato dal fotodiodo di monitor. Si è osservato come una modulazione 

della lunghezza d’onda, provocata da una variazione della corrente di pompa I, 

produca una variazione della fase interferometrica. Una volta realizzata questa 

modulazione, il segnale interferometrico viene prelevato dal fotodiodo di monitor, 

amplificato a transimpedenza e condizionato analogicamente tramite un filtro passa 

banda attivo. Quello che si ottiene alla fine è un segnale periodico, simile ad una 

sinusoide, che può presentare un fronte con una pendenza più elevata dell’altro, a 

seconda del regime di retro iniezione(parametro C). In ogni caso lo spettro di questo 

segnale periodico in frequenza è composto da più armoniche, di cui la prima si trova 

alla frequenza 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜 =
1

𝑇𝑡𝑜𝑛𝑜
 dove 𝑇𝑡𝑜𝑛𝑜  indica il periodo di questo segnale. Nel 

paragrafo 2.2 si è spiegato come la distanza dal bersaglio s sia legata alla frequenza 

𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜  secondo la relazione: 

𝑠 =  
 𝜆2

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜            (4.1) 

Si può notare dall’equazione (4.1) come tutte la variabili, a parte 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜 , siano note: in 

particolare λ è la lunghezza d’onda del LASER, χ =
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 è la variazione media di 

lunghezza d’onda rispetto alla corrente e 
 Δ𝐼

𝛥𝑡
 è la variazione della corrente rispetto al 

tempo. Quindi per ottenere una misura di distanza non rimane che individuare con 

precisione la 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜  del segnale interferometrico.  

Per effettuare questa analisi è necessario innanzitutto campionare il segnale 

interferometrico tramite ADC ed eseguire un’elaborazione digitale del segnale. 

Per identificare la prima armonica di questo segnale è indispensabile valutarne lo 

spettro in frequenza, tramite trasformata di Fourier. 

Un segnale campionato ha uno spettro in frequenza che è dato dalla trasformata di 

Fourier tempo discreta(DTFT), espressa dall’equazione: 

𝑋  𝑗𝜔 =   𝑥 𝑛  𝑒−𝑗𝜔𝑛+∞
𝑛=−∞      (4.1)  
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Dove 𝑥 𝑛  indica la sequenza di campioni in ingresso mentre 𝑋  𝑗𝜔  indica lo spettro 

del segnale. L’espressione della DTFT può essere espressa anche in forma polare 

come: 

𝑋  𝑒𝑗𝜔  =  𝑋  𝑒𝑗𝜔    𝑒𝑗𝜃             (4.2) 

La DTFT di fatto calcola, a partire da una sequenza di campioni, una pulsazione 𝜔 

analogica. Infatti questa grandezza non è quantizzata. 

Si consideri ora che 𝑥 𝑛  sia una sequenza di lunghezza N, a cui corrisponde la DTFT 

𝑋  𝑒𝑗𝜔  . Si definisce X 𝑘  la sequenza di campioni lunga N data dall’equazione: 

𝑋 𝑘  =   𝑋  𝑒𝑗𝜔   
𝜔  =

2𝜋𝑘

𝑁

 =   𝑥 𝑛  𝑒−𝑗  
2𝜋

𝑁
 𝑘𝑛𝑁 −1

𝑛=0         (4.3) 

La sequenza X 𝑘  è la Trasformata di Fourier discreta (DFT) della sequenza 𝑥 𝑛 . 

Quindi la DFT è costituita da un campionamento delle pulsazioni della DTFT con 

passo di quantizzazione Δ𝜔 =
2𝜋

𝑁
.  Tutte le pulsazioni rispettano l’equazione: 

𝜔𝑘  =
2𝜋𝑘

𝑁
                 0 ≤ 𝑘 ≤ 𝑁 − 1            (4.4) 

Ciascuna 𝜔𝑘  viene definita come BIN, che corrisponde a ciascuna pulsazione 

quantizzata. Per rendere più compatta l’equazione (4.3) viene definito 𝑤𝑁  =

 𝑒−𝑗  
2𝜋

𝑁 come Twiddle factor, in modo tale che sia: 

𝑋 𝑘   =   𝑥 𝑛  𝑤𝑁
𝑘𝑛𝑁 −1

𝑛=0      (4.5) 

Tuttavia per ottenere questa sequenza 𝑋 𝑘   occorre che vengano effettuate molte 

operazioni, richiedendo un elevato sforzo computazionale all’elaboratore elettronico 

che deve svolgere questa operazione. In particolare per calcolare la DFT sono 

richieste: 

 4 𝑁2  moltiplicazioni reali; 

 2 𝑁  𝑁 − 1  addizioni reali; 

Questo comporta che il calcolo sia molto laborioso e lungo soprattutto se si pensa che 

N può spesso arrivare facilmente a 512 o 1024 elementi. Per questa ragione un 

qualunque elaboratore elettronico non calcola direttamente gli elementi 

dell’equazione (4.5), ma sfrutta particolari algoritmi di elaborazione in maniera tale 
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da ridurre le operazioni. Esistono diversi tipi di algoritmi che riducono lo sforzo 

computazionale per il calcolo della DFT e prendono il nome di FFT(Fast Fourier 

Transform). I più semplici dividono in due parti la sequenza, calcolando la DFT su 
𝑁

2
. 

Continuando ad iterare la procedura si riesce a dover eseguire: 

 4 𝑁 log2 𝑁 moltiplicazioni reali; 

 2 𝑁 log2 𝑁 addizioni reali; 

Oltre a questo algoritmo, chiamato Cooley-Tukey, ne esistono diversi altri. 

Per il DSC utilizzato TMS320f28335, non viene specificato che algoritmo viene 

impiegato per il calcolo della FFT, ma viene soltanto indicato quanto vale lo sforzo 

computazionale. In Figura 4.1 ne viene riportato lo schema. 

 

Figura 4.1 Sforzi computazionali per il calcolo della FFT  
 per il TMS320f28335 
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4.2 Finestratura del segnale campionato 

Si consideri di avere un segnale periodico con una frequenza 𝑓0 che viene campionato 

ad una frequenza di sample 𝑓𝑠 , con 𝑓0  <  
𝑓𝑠

2
 per rispettare il teorema di Nyquist.  

Prima di analizzare come avviene l’analisi del segnale campionato, bisogna ricordare 

che prima della conversione analogico-digitale è necessario anteporre al Sample & 

Hold un filtro passa basso, denominato anti-aliasing con la funzione limitare la 

presenza di repliche spettrali dovute al campionamento. 

Si consideri che il segnale periodico di frequenza 𝑓0sia quello mostrato in Figura 4.2. 

 
 

Figura 4.2Ricostruzione del segnale acquisito  

Se il tempo di acquisizione coincide con un multiplo del periodo del segnale, siamo 

nel caso A e la ricostruzione circolare non altera il segnale acquisito. Se invece ci 

troviamo nel caso B, ossia il tempo di acquisizione coincide con un multiplo dispari 

del semiperiodo del segnale, si ha una ricostruzione distorta del segnale acquisito. In 

tutti gli altri casi, ossia se il tempo di acquisizione non è un multiplo del periodo del 

segnale, si ha un segnale ricostruito che presenta discontinuità.  

Per rendere continuo qualunque segnale ricostruito vengono utilizzate delle funzioni 

per pesare i campioni acquisiti. Anziché acquisire il segnale direttamente e poi 
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elaborarlo, si esegue una moltiplicazione per una funzione che è nulla agli estremi, in 

modo tale che il segnale ricostruito sia continuo, come mostrato in Figura 4.3. 

 

Figura 4.3 Finestratura di un segnale periodico  

In particolare il tipo di finestra che si è utilizzato nella Figura, che poi è anche quello 

che è stato implementato nel DSP, è la finestra di tipo Hanning. Prima di eseguire la 

FFT ciascun campione della sequenza x[n] di lunghezza N ottenuta dal segnale 

analogico,  viene moltiplicato per un coefficiente della funzione finestra w[n], come 

mostrato nella seguente equazione: 

𝑤 𝑛  =
1

2
  1 – cos  

2𝜋𝑛

𝑁−1
        0 ≤  𝑛 ≤  𝑁 − 1           (4.6) 

In Figura 4.4 viene mostrata la FFT di un segnale periodico al quale è stata applicata 

la finestra di Hanning. Nel caso considerato il periodo del segnale campionato è un 

multiplo della durata temporale dell’acquisizione. Si può infatti notare come la 

frequenza 𝑓0del segnale coincida esattamente con un BIN della FFT. L’applicazione 

della finestra altera lo spettro in frequenza del segnale, producendo un allargamento 

del tono del segnale. Dal grafico è possibile osservare come non sia presente un solo 

picco, ma anzi il lobo centrale risulta allargato rispetto alla finestra rettangolare 

presentando una larghezza pari a ± 2𝛥𝑓, dove per 𝛥𝑓 si intende il singolo BIN. 
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Figura 4.4 Modulo FFT finestrata Hanning  

In questo caso, molto fortunato, in cui il tempo di acquisizione è esattamente un 

multiplo del periodo del segnale, gli unici BIN ad essere non nulli sono 𝑓0 e 𝑓0 ±  𝛥𝑓 . 

Se invece la frequenza del tono principale 𝑓0 non coincide con un BIN, si ha il 

fenomeno del BIN Leakage, ossia tutti i BIN diventano non nulli come mostrato in 

Figura 4.5. 

 

Figura 4.5 Bin Leakage per FFT finestrata Hanning  
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Pertanto con una normale FFT è possibile risolvere le frequenze a passi di BIN, quindi 

se 𝑓𝑠  è la frequenza di campionamento e N è il numero campioni effettuati si ha una 

risoluzione in frequenza 𝛥𝑓 =  
𝑓𝑠

N
. Per i valori che saranno poi di fatto utilizzati 

nell’implementazione sul DSP, 𝑓𝑠  = 249kHz  mentre 𝑁 = 256 produrrebbero una 

risoluzione 𝛥𝑓 = 976 Hz, che con la sensibilità 𝑆 =  19.589 
μm

Hz
 (che verrà descritta 

nel paragrafo 5.1) corrisponderebbero ad un errore di quantizzazione di 19.06 mm, 

ossia uno strumento inutilizzabile. 

Per questa ragione è stato necessario utilizzare un algoritmo di interpolazione delle 

ampiezze per discriminare con maggior precisione la frequenza del tono 

fondamentale del segnale interferometrico. Nel prossimo paragrafo viene descritto 

questo algoritmo di interpolazione della FFT, utilizzato su segnali a cui è stata 

applicata la finestra Hanning. 
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4.3 Interpolazione della FFT finestrata Hanning 

Si consideri un segnale sinusoidale di frequenza 𝑓0 e di effettuarne un 

campionamento con un tempo 𝑇𝑆 , ottenendo così il segnale campionato: 

𝑥  𝑛 𝑇𝑆  = 𝐴0  sin 2 𝜋 𝑓0  𝑛 𝑇𝑆  + 𝜙             𝑛 = 0, 1, 2, … , 𝑁 − 1                  (4.7)  

Dove 𝐴0 è l’ampiezza e ϕ è la fase. Avendo una sequenza di N campioni con un passo 

di campionamento pari a 𝑇𝑆 , la dimensione del singolo BIN operando la FFT è pari a: 

𝛥𝑓 =
1

𝑁𝑇𝑆
         (4.8)  

È possibile quindi esprimere la frequenza del segnale 𝑓0 in funzione della frequenza di 

BIN come: 

𝑓0  =  𝐿 +  𝛿  𝛥𝑓 = 𝛾 𝛥𝑓         (4.9) 

Dove L indica la parte intera di γ, mentre 𝛿 ne indica quella frazionaria. Si può quindi 

riscrivere l’equazione (4.7) nella forma: 

𝑥  𝑛  = 𝐴0  sin  2 𝜋 𝛾 
𝑛

𝑁
+ 𝜙            𝑛 = 0, 1, 2, … , 𝑁 − 1       (4.10) 

La DFT di questa sequenza alla riga k è espressa dalla formula: 

𝑋 𝑘  =
1

2
  𝐴𝑒𝑗𝜙 𝑊  𝛾 −  𝑘  𝑓0  +  𝐴𝑒−𝑗𝜙 𝑊  𝛾 +  𝑘  𝑓0         (4.11) 

Dove W(f) è lo spettro della finestra utilizzata. La finestra rettangolare ha uno spettro 

pari a: 

𝑊𝑅 𝑓 =  
sin 𝜋

𝑓

𝛥𝑓
 

sin 𝜋
𝑓

𝑁𝛥𝑓
 
 𝑒

𝑗𝜋
𝑁  −1

𝑁
 
𝑓

𝛥𝑓          (4.12)  

Lo spettro della finestra Hanning si ricava a partire da quello della finestra 

rettangolare: 

𝑊𝐻 𝑓 =  
1

2
 𝑊𝑅 𝑓  −

1

2
  𝑊𝑅 𝑓 +  𝑓0 +  𝑊𝑅 𝑓 −  𝑓0             (4.13) 

Si indica ora con 𝑋𝐻(𝑘) la sequenza della FFT del segnale finestrato Hanning. Sia 

𝑋𝐻(𝑖) il BIN con maggiore ampiezza e si supponga che quello con la seconda maggiore 

ampiezza sia il successivo cioè 𝑋𝐻(𝑖 + 1). Si ipotizza in sostanza che la frequenza del 
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segnale 𝑓0 sia compresa tra il BIN i-esimo e il suo successivo. Si definisce α come il 

rapporto tra le due ampiezze 𝑋𝐻(𝑖 + 1) e 𝑋𝐻(𝑖): 

𝛼 =  
𝑋𝐻 (𝑖 +1)

𝑋𝐻 (𝑖)
         (4.14) 

È possibile ora stimare δ, la parte frazionaria di un BIN, sfruttando la seguente 

relazione: 

𝛿 =  
2𝛼  −1

𝛼  +1
      (4.15) 

A questo la frequenza f che si ottiene dalla FFT interpolata è data dall’equazione: 

𝑓 =   𝑖 +  𝛿  𝛥𝑓            (4.16) 

In questa maniera, si è svincolata la frequenza del tono dalla larghezza del singolo 

BIN, riducendo notevolmente la risoluzione della frequenza rilevabile. 

Si procede ora con un’analisi dell’errore commesso dall’algoritmo appena descritto. 

La Figura 4.6 mostra l’errore percentuale per la finestra Hanning al variare del 

numero di campioni N. 

 

Figura 4.6 Errore sistematico relativo dell’algoritmo  
 ad  FFT interpolata 

 

Come evidenziato dal grafico l’errore percentuale, per la singola misura, diminuisce 

all’aumentare del numero di campioni N. In particolare si valutano i risultati mostrati 
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dalla curva a 256 campioni, che è di fatto la FFT implementata nel DSP. L’errore 

percentuale è al di sotto di 10−4 per i BIN che vanno dal numero 8 al 118.  Invece per 

quelli che vanno dal numero 20 al 108 si ha un errore percentuale inferiore a 10−5. 

Questi sono i dati per la singola misura, una volta eseguite medie su diverse 

acquisizioni saranno ulteriormente migliorati. 
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4.4 Scelta dei parametri di progetto: trasferimento corrente-

lunghezza d’onda 

Una volta analizzata la teoria sul self-mixing, realizzato l’Hardware analogico per il 

condizionamento e trovata una maniera efficace per estrarre dalla FFT il tono 

fondamentale, non resta che impostare i parametri di progetto. Tra questi si 

includono la corrente di polarizzazione, l’ampiezza della corrente di modulazione e la 

sua durata temporale, la sua frequenza di campionamento e il numero di campioni 

acquisiti N. La scelta di ognuno di questi parametri è stata dettata da motivazioni ben 

precise.  

La corrente di polarizzazione è stata fissata a 65mA, poiché, come verrà spiegato nel 

paragrafo 5.1, da questo punto in poi il parametro 𝜒 =  
𝛥𝜆

𝛥 𝐼
 medio rimane costante e di 

valore pari a 2.6 
pm

mA
.  

L’ampiezza della corrente di polarizzazione è stata scelta di 10 mA, in maniera tale da 

produrre un elevato numero di frange per permettere di ridurre il limite minimo di 

distanza misurabile. Si è infatti descritto nel precedente paragrafo come l’algoritmo di 

estrazione di tono produca buoni risultati (incertezza relativa inferiore a 10− 4) 

soltanto a partire dall’ottavo BIN se si esegue una FFT su 256 campioni.  

L’analisi della scelta della durata del segnale triangolare merita particolare 

attenzione. Nel paragrafo 2.2 si è descritto come una modulazione della corrente di 

polarizzazione del LASER, produca in prima approssimazione una modulazione della 

lunghezza d’onda di emissione λ, con un trasferimento lineare. In realtà la risposta 

termica di un diodo LASER ha un trasferimento prodotto dalla composizione di una 

rete formata da resistenze e capacità termiche, che introducono poli e zeri. Risulta 

pertanto opportuno considerare che il trasferimento sia funzione della frequenza. A 

tal fine si utilizzeranno i risultati ottenuti in uno studio descritto nel [13]. 

Lo studio riguarda un vibrometro con controllo d’anello basato su un LASER HL7851-

g operante a 20mW, a cui è stata applicata una modulazione sinusoidale della 

corrente con frequenze comprese tra 1Hz e 5kHz. È stato poi rilevato empiricamente 

il trasferimento tra corrente e lunghezza d’onda di emissione, realizzando in questa 

maniera un modello che stimi il trasferimento tra le due grandezze considerate per il 

LASER considerato. Questa funzione di trasferimento non ha valore assoluto per 
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qualunque HL7851-g, tuttavia fornisce un’indicazione su come possa essere la 

caratteristica di trasferimento corrente-lunghezza d’onda.  

𝐺 𝑠 =  𝜌
 𝑠−𝑧1  𝑠−𝑧2  𝑠2  +2휁𝜔𝑛 ,𝑧𝑠 + 𝜔𝑛 ,𝑧

2 

 𝑠−𝑝1  𝑠−𝑝2  𝑠−𝑝3  𝑠2  +2𝜉𝜔 𝑛 ,𝑝 𝑠 + 𝜔𝑛 ,𝑝
2 

           (4.17) 

Dove 𝜌 = 1.9 1010, 𝑧1  =  −3.8 104  
rad

s
, 𝑧2  =  −55.8 

rad

s
,𝜔𝑛 ,𝑧 = 2.8 103  

rad

s
 ,휁 = 0.86, 

𝑝1  =  −4.5 108  
rad

s
, 𝑝2  =  −2.96 104  

rad

s
, 𝑝3  =  −36.9  

rad

s
, 𝜔𝑛 ,𝑝 = 2.68 103  

rad

s
, 

𝜉 = 0.91. Le singolarità sono tutte a parte reale negativa e, fatta eccezione per 𝑝1, con 

zeri e poli vicini tra loro. È possibile notare dalla Figura 4.7, che mostra il diagramma 

di Bode di Modulo e Fase, che in corrispondenza delle frequenze comprese tra 500Hz 

e 1kHz si ha un trasferimento piatto, ossia a 0dB/decade. 

 

 

Figura 4.7 Trasferimento corrente-lunghezza d’onda λ  
di un LASER HL-7851-g 

Questo suggerisce di andare a modulare la corrente di pompa del LASER in questo 

range di frequenze, ottenendo un trasferimento il più lineare possibile. Per questa 

ragione si è deciso di creare un’onda triangolare con fronte di salita(e di discesa) di 

1.65ms. Si è poi sperimentalmente verificato che il periodo delle frange 

interferometriche prodotte da questo segnale di modulazione fosse effettivamente 

costante. Infatti una modulazione di lunghezza d’onda a derivata non costante 

provocherebbe una variazione del periodo delle frange, producendo in frequenza un 
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allargamento del tono fondamentale. Questo causerebbe un’alterazione 

nell’identificazione del tono, riducendo la precisione dello strumento. 

La durata temporale dell’onda triangolare ha condizionato anche le due successive 

scelte di parametri: tempo di trasmissione del DAC, frequenza di campionamento  e 

numero di campioni acquisiti. Si è scelto di gestire la temporizzazione con il clock 

dell’ADC campionando il segnale e trasmettendo un dato dal DAC ogni 1.35μs, 

corrispondenti a 740.740kHz. Si è poi operata una decimazione di un fattore 3 sul 

segnale campionato ottenendo di fatto un campione ogni 4.05μs, corrispondenti a una 

frequenza 246.91kHz. Si è poi scelto di operare una FFT a 256 campioni, 

corrispondenti ad una finestra temporale di 1.037ms. Le due finestre di acquisizione 

sono state posizionate sulla parte finale dei due fronti (1.65ms ciascuno), in modo 

tale da lasciare al LASER il maggior tempo possibile per l’assestamento. La scelta di 

effettuare una FFT su 256 campioni è stata un compromesso tra lo forzo 

computazionale da richiedere al DSP e la precisione dell’algoritmo di estrazione di 

tono con questo dimensione. Come descritto nel paragrafo 5.3, fatta eccezione per i 

BIN minori dell’ottavo e maggiori del cento diciottesimo, l’algoritmo di estrazione di 

tono non è stato un fattore limitante per la misura di distanza assoluta. 
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4.5 Scrittura del codice in linguaggio C 

Per la creazione del codice scritto in linguaggio C da implementare nel DSP, si è 

utilizzato il software Code Composer 3.3, compreso nel pacchetto fornito nel DSC. 

Il codice deve avere la funzione di operare contemporaneamente una trasmissione 

dei dati dal DAC e una acquisizione dall’ADC, con un tempo pari a 1.35μs. Il DAC è 

stato controllato tramite protocollo SPI, inviando 24 bit tramite DSP, dei quali solo 16 

contenti il dato analogico da fornire in uscita.  

Si è per questo fine creata la funzione RXTX, che a sua volta chiama la funzione 

TriangolareComp. Quest’ultima basa la sua temporizzazione sul clock dell’ADC, che è 

stato impostato per effettuare un campionamento a 740740Hz. I valori che vengono 

acquisiti dal convertitore analogico digitale verranno moltiplicati per la funzione 

finestra, in questo caso la Hanning, e registrati nell’Array_Tri_up o 

nell’Array_Tri_down soltanto una volta su tre, operando di fatto una decimazione di 

un fattore 3. La triangolare è composta da 1222 campioni, per ciascun fronte, della 

durata di 1.35μs, per un tempo totale di 1.65ms.  Le due finestre di acquisizione del 

segnale interferometrico si hanno dal campione 381 al 1149, che corrispondono ai 

tempi  0.514ms e 1.582ms, per la salita, mentre dal 1498 al 2266, che coincidono con 

2.022ms e  3.09ms, per quello di discesa. Il riferimento di 1222 è sui campioni 

trasmessi dal DAC, quindi la durata in campioni della finestra di acquisizione è 768, 

che vengono poi decimati di un fattore 3. Come spiegato nel precedente paragrafo, si 

è scelta una durata di 1.65ms per ottenere un segnale interferometrico con un 

periodo di frangia il più possibile costante. Si è infatti riscontrata un leggera 

variazione del periodo di frangia in prossimità dei cambi di pendenza della corrente 

di pompa del LASER. Per questa ragione si è lasciato un tempo di assestamento 

all’inizio del fronte di salita e del fronte di discesa. 

Una volta terminata la trasmissione dei dati dal DAC simultaneamente 

all’acquisizione dall’ADC, si è invocata la funzione Calc_FFT_interpol. Questa funzione, 

facendo uso delle apposite libreria fornite con il DSC, opera una FFT sui 256 campioni 

acquisiti sul fronte di salita e su quello di discesa. Vengono poi identificati i due BIN 

con ampiezza maggiore e se ne valuta la somma quadratica delle ampiezze. Se questo 

valore, indice della potenza del tono rilevato, è superiore ad una soglia, si procede al 

calcolo della frequenza del tono fondamentale per ciascun fronte, utilizzando 

l’algoritmo descritto nel precedente paragrafo. Si esegue poi la media dei due valori, 
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registrandola nell’Array_medie_freq. La notevole potenza di calcolo offerta dal DSP ha 

permesso di terminare l’operazione svolta dalla funzione Calc_FFT_interpol in un 

tempo pari a 700μs. 

Una volta effettuate un numero N di triangolari, generalmente ne sono state usate 

300, si è poi proceduto al calcolo della media, della deviazione standard e 

dell’incertezza relativa per la misura effettuata, invocando la funzione calc_meanSTD. 

Ovviamente questi dati sono stati calcolati solo su quei valori che hanno superato la 

soglia di potenza, che è stata impostata per non includere nella misura segnali con 

ampiezza inferiore ai 20mV di picco. 

Con i tempi utilizzati si ottiene un tempo per la singola acquisizione di 4ms, che 

producono un tempo di misura di 1.2s. Riducendo il numero di triangolari acquisite N, 

si otterrebbe un rate di misura più elevato andando comunque ad aumentare 

l’incertezza assoluta di misura. 

Lo schema a blocchi del codice implementato viene mostrato in Figura 4.8 mentre il 

codice C completo viene allegato in Appendice B. 
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Figura 4.8 Schema a blocchi del software implementato nel DSP 
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5 CAPITOLO 5: 

CARATTERIZZAZIONE 

STRUMENTALE E MISURE 

 

 

In questo capitolo si valutano sperimentalmente le caratteristiche degli 

strumenti utilizzati; innanzitutto si operano misure sugli effettivi dati 

tecnici del LASER, sulla reale efficienza dell’algoritmo di interpolazione 

descritto nel precedente paragrafo e sui risultati della misura di distanza 

assoluta mostrati dallo strumento complessivo. Infine vengono discusse le 

condizioni di validità delle misure riscontrate e gli eventuali sviluppi futuri. 
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5.1 Caratterizzazione LASER HL-7851g 

Prima di procedere con lo sviluppo complessivo del sistema, si è reputato opportuno 

verificare sperimentalmente i dati tecnici del LASER. Innanzitutto si è effettuata una 

misura per la valutazione della corrente di soglia e del tratto di non linearità della 

relazione corrente-potenza. Per effettuare questa misurazione è stato utilizzato il 

circuito retroazionato in potenza mostrato in figura 3.4, con il relativo amplificatore a 

transimpedenza di figura 3.6 con l’unica differenza di porre la resistenza 𝑅9 del valore 

di 10kΩ in modo tale da porre l’uscita a 4.5V in polarizzazione, avendo in questa 

maniera a disposizione quasi la completa dinamica verso il basso. Si è nello stesso 

tempo acquisita la corrente di pompa del LASER, misurando la tensione sulla 

resistenza  𝑅7 da 10Ω. Si è modulata la corrente tramite un segnale triangolare di 

ampiezza 10mA e durata complessiva di 1ms. 

Per effettuare la misurazione si è impiegata una scheda DAQ multicanale con l’ausilio 

del software LabView, effettuando un campionamento dei segnali in uscita dal 

transimpedenza e della tensione su 𝑅7 ogni 1μs. In figura 5.1 viene mostrata il 

risultato dell’acquisizione. 

 

Figura 5.1 Caratteristica corrente-potenza LASER HL7851-g 
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Come si può vedere il LASER HL-7851g si accende a una corrente di pompa di 42 mA, 

evidenziando una caratteristica non lineare in prossimità di questo regime. Si può 

affermare che si ha un comportamento approssimativamente lineare a partire da 

45mA. 

Una volta rilevata sperimentalmente la corrente di soglia del dispositivo impiegato, si 

è resa necessaria una valutazione del parametro 𝜒 =  
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 . Infatti questa informazione 

non è direttamente fornita sul datasheet del componente. Per eseguire questa 

caratterizzazione si è utilizzato il circuito di alimentazione che mantiene costante la 

corrente di alimentazione nel LASER, mostrato in figura 3.5. Per effettuare la 

misurazione di questo parametro si è operato come segue: si è modulata la corrente 

del LASER con un’onda triangolare di ampiezza 10mA e di frequenza 200Hz e si è 

misurata sperimentalmente la frequenza del tono del segnale interferometrico, al 

variare della corrente di polarizzazione, mantenendo il bersaglio ad una distanza 

fissata di 66cm. La Figura 5.2 mostra i risultati della misura. 

 

Figura 5.2 Caratterizzazione del parametro 
𝜟𝝀

𝜟𝑰
 al variare della corrente 

di polarizzazione del LASER 
 

La relazione che esprime il valore medio di  𝜒 =  
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 è data dalla seguente equazione: 

 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
=  

 𝜆2

2 𝑠 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜             (5.1) 
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Assumendo la 𝜆 = 785nm sia costante in un intorno di 25°C e che 
 Δ𝐼

𝛥𝑡
 =  

10mA

2.5ms
 =

 4
 mA

ms
 . In questa maniera si è ottenuto un valore sperimentale del parametro in esame 

al variare della corrente di polarizzazione.  

Come si può vedere dal grafico si ha un andamento decrescente del parametro 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 al 

crescere della corrente di polarizzazione. In particolare la caratteristica mostra un 

andamento che tende alla saturazione a partire da 65mA, stabilizzandosi ad un valore 

prossimo a 2.6
pm

mA
. Per questo motivo è stato scelto di utilizzare una corrente di 

polarizzazione di 65mA, mantenendo approssimativamente costante il parametro 

lungo tutta l’escursione della corrente di modulazione.  

Nell’impostazione dei parametri finale si è scelto di produrre una modulazione di 

corrente complessiva di 10mA in un tempo di triangolare di 1.65ms per ciascun 

fronte. Questa scelta è stata dettata dal fatto che una modulazione maggiore della 

corrente, a cui corrisponde una proporzionale variazione della lunghezza d’onda λ, 

produce un maggior numero di frange interferometriche. Infatti il numero di frange 

𝑁𝐹  è direttamente proporzionale alla Δ𝜆 prodotta, come evidenziato dall’equazione 

seguente: 

𝑁𝐹 = 2 𝑠 
Δ𝜆

𝜆2       (5.2) 

La stima del numero di frange risulta di interesse in quanto l’algoritmo di estrazione 

di tono con pochi periodi a disposizione mostra un  incertezza della misura maggiore. 

Questa valutazione sperimentale viene affrontata in maniera più approfondita nel 

prossimo paragrafo. 

Una volta definiti tutti i parametri risulta utile definire un coefficiente di sensibilità S, 

in modo tale da rendere più chiara la conversione tra misura di frequenza e di 

distanza: 

𝑆 =  
 𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅

2

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

=  19.589 
μm

Hz
    (5.3) 

In questa maniera la relazione che lega direttamente la distanza s con la frequenza è: 

𝑠 = 𝑆 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜       (5.4) 

 Oltre all’impostazione dei parametri, quali la misurazione della 𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅 ,  
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 e ampiezza 

della modulazione della corrente e durata temporale dell’onda triangolare, risulta 

importante sottolineare come per effettuare tutte le misure di distanza eseguite, si sia 
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realizzata una focalizzazione specifica del fascio LASER sul bersaglio. In particolare 

non si è posto il fuoco esattamente sul target, in quanto un segnale interferometrico 

prodotto con un C (parametro di retroiniezione) prossimo ad 1 ha dato origine ad una 

maggiore incertezza assoluta della misura. 

Come descritto nel paragrafo 5.5 il punto di minimo per l’incertezza assoluta di 

misura si ottiene per un C prossimo a 0.5. 

Questa operazione è da ritenersi lecita in quanto il misuratore di distanza assoluta 

verrà compreso in uno strumento di misura a self-mixing polivalente, che verrà 

specificatamente munito di un sistema di autofocus, che permetterà di porre il fuoco 

nella posizione ideale per effettuare ciascuna tipologia di misurazione. 
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5.2 Valutazione dell’algoritmo di estrazione di tono  

Per la stima della precisione dello strumento finale, è necessario valutare innanzitutto 

con che accuratezza e precisione l’algoritmo di estrazione di tono è in grado di fornire 

la frequenza della prima armonica del segnale. Per effettuare questa valutazione si 

sono eseguite diverse misurazioni. Si è effettuata la misura su un segnale creato dal 

generatore di funzioni valutando la sensibilità della frequenza del tono rivelato e la 

deviazione standard su 300 acquisizioni. Per rendere il più simile possibile alle 

condizioni di utilizzo della misura, si è generato un segnale ad onda quadra e non una 

sinusoide, in quanto il segnale interferometrico creato sarà parzialmente distorto e 

composto da più armoniche. Si è quindi creata un’onda quadra di ampiezza 100mV, in 

modo tale da fornire una ampiezza di segnale che l’algoritmo si troverà a dover 

elaborare in caso di speckle non luminoso. 

Le misure sono state effettuate utilizzando il software descritto nel precedente 

capitolo, ossia eseguendo un campionamento a 740.740kHz e decimando di un fattore 

3, ottenendo così 256 campioni. Da questi è stata effettuata una FFT che è stata poi 

interpolata per l’estrazione del tono fondamentale. 

Si analizza ora la misura di sensibilità, confrontando il valore della frequenza 

visualizzata dall’oscilloscopio, connesso al generatore di funzioni, e quella rilevata 

tramite DSP. Si è fatta variare la frequenza a passi di 1Hz, a partire da un valore di 

50.748kHz. In figura 5.3 viene mostrato il grafico delle misure effettuate. 

 

Figura 5.3 Sensibilità di misura dell’algoritmo di estrazione di tono  
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Si può apprezzare come il valore della media delle 300 acquisizioni e la frequenza 

visualizzata dall’oscilloscopio coincidano con approssimazione di 1Hz.  

Sul grafico viene anche mostrata la deviazione standard in Hz della singola misura 

composta da 300 acquisizioni. Si può notare come non sia mai superiore a 1 Hz. Pare 

che questo valore diminuisca all’aumentare della frequenza: in realt{ come discusso 

nel capitolo 4, l’incertezza relativa di questo algoritmo non è costante, ma dipende 

dalla posizione dell’armonica rispetto ai BIN. Il valore massimo di questa incertezza 

relativa è, per la singola acquisizione, di 10−5.  

Si è successivamente proceduto all’analisi della deviazione standard in Hertz, sempre 

fornendo in ingresso un’onda quadra di ampiezza 100mV e frequenza variabile, in un 

range che varia da 1.75kHz a 120kHz. La figura 5.4 e mostra i risultati delle misure 

della deviazione standard. 

 

Figura 5.4 Deviazione Standard della frequenza misurata tramite 
l’algoritmo di estrazione di  tono  

Il grafico evidenzia come per frequenze inferiori ai 10kHz la deviazione standard sia 

superiore a 1Hz. In particolare per valori prossimi ai 2 kHz, limite inferiore di misura, 

si rileva una deviazione standard prossima ai 5Hz. Anche all’avvicinarsi al limite della 

frequenza di campionamento si riscontra un aumento della deviazione standard.  

Questa comporta un’elevata incertezza relativa per frequenze inferiori ai 10kHz, in 

particolare perché il valor medio della misura è nella zona inferiore del range. 

In Figura 5.5 viene mostrata il grafico dell’incertezza relativa a variare della 

frequenza. 
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Figura 5.5 Incertezza relativa dell’algoritmo di estrazione di tono  

Nel prossimo paragrafo verr{ analizzata, l’incertezza di misura dello strumento 

complessivo e si potrà notare come per brevi distanze (inferiori ai 20cm) il principale 

contributo alla deviazione standard sia fornito dall’algoritmo di estrazione di tono. 
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5.3 Misure dello strumento finale a bersaglio fisso 

Si procede ora con il test finale dello strumento realizzato, comprendente il LASER 

HL7851-g, l’elettronica analogica, il DSC TMS320F28335 e il software implementato 

su quest’ultimo , descritto nel paragrafo 4.5. 

Per tutte le seguenti misure si è mantenuta una corrente di polarizzazione di 65mA, 

producendo una modulazione triangolare di 10 mA e durata 1.65ms per ciascun 

fronte. Si sono eseguite le acquisizioni di 300 triangolari, calcolando successivamente 

il valore di frequenza media, la distanza assoluta e la deviazione standard. 

Per prima cosa si è valutata la ripetibilità delle misure, effettuandole ad intervalli di 1 

minuto con un bersaglio fisso e non cooperativo. In figura 5.6 si riportano le 

rilevazioni effettuate per una distanza di 419.8 mm e 1031.6mm. 

Misure Distanza[mm] STD[mm] incertezza relativa[10−3] 

1 433.650 0.075 0.173 

2 433.618 0.079 0.182 

3 433.564 0.073 0.168 

4 433.565 0.072 0.166 

5 433.587 0.083 0.191 

6 433.620 0.074 0.171 

7 433.691 0.076 0.175 

8 433.643 0.077 0.178 

9 433.618 0.069 0.159 

10 433.657 0.074 0.171 
 

Misure Distanza[mm] STD[mm] incertezza relativa[10−3] 

1 945.181 0.245 0.259 

2 945.197 0.255 0.269 

3 945.129 0.268 0.283 

4 945.176 0.225 0.238 

5 945.207 0.248 0.262 

6 945.329 0.237 0.250 

7 945.294 0.241 0.254 

8 945.293 0.287 0.303 

9 945.443 0.276 0.291 

10 945.378 0.264 0.279 

 
Figura 5.6 Dati misurati sperimentalmente per le distanze  

 assolute di 419.8mm e 1031.6mm 
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Vengono visualizzate, oltre alla media campionaria, anche la deviazione standard e 

l’incertezza relativa. 

In figura 5.7 vengono rappresentate sugli assi cartesiani entrambe le misure, 

visualizzando anche la deviazione standard. Confrontando i due risultati si può 

osservare come la deviazione standard sia intorno ai 70μm  per la misura a 419.8 mm 

mentre sia prossima ai 300 μm per una distanza di 1031.6mm. 

 

 

Figura 5.7 Diagrammi della ripetibilità delle misure di distanza 

Questo fenomeno risulta completamente coerente con la successiva caratterizzazione 

eseguita: infatti è stata rilevata la deviazione standard per tutto il range di distanze, 

rilevando un andamento crescente per distanze superiori ai 40cm. In Figura 5.8 viene 

mostrata la caratteristica di tale misura. 
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 Figura 5.8 Deviazione Standard al variare della distanza  

Il grafico evidenzia come tale andamento non sia monotono crescente, in quanto per 

distanze inferiori ai 30cm il funzionamento del dispositivo è pesantemente 

condizionato dall’incertezza dell’algoritmo di estrazione di tono. Infatti nel 

precedente paragrafo si è mostrato come per valori di frequenza inferiori ai 10kHz 

l’algoritmo presenti una deviazione standard prossima ai 5Hz. 

Dato che la deviazioni standard complessiva della misura è determinata dalla somma 

quadratica del contributo fornito dal segnale interferometrico e dal contributo, 

convertito in distanza, dell’algoritmo di estrazione di tono, per distanze inferiori ai 30 

cm quest’ultimo risulta dominante.  

Si può pertanto affermare che lo strumento realizzato è in grado effettuare una 

misura di distanza assoluta con un’incertezza assoluta massima di 200μm entro il 

metro di lunghezza. Oltre questo valore si ha una crescita  approssimativamente 

lineare della deviazione standard. 

Tuttavia, fatta eccezione per le distanze inferiori ai 30 cm, a cui corrispondono 

frequenze al di sotto dei 15kHz, l’incertezza relativa si mantiene costante intorno ad 

un valore prossimo allo 0.3 ‰ sulla singola misura. Anche l’incertezza relativa 

spaziale per brevi distanze è influenzata dall’incertezza relativa dell’algoritmo di 

estrazione di tono, che fornisce il contributo dominante come già mostrato in Figura 

5.5. 

In figura 5.9 viene visualizzato l’andamento dell’incertezza relativa al variare della 

distanza. 
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Figura 5.9 Incertezza relativa al variare della distanza  

L’ultima tipologia di misura effettuata con bersaglio fisso, riguarda la sensibilit{ allo 

spostamento che è in grado di fornire lo strumento. Per effettuare questa misurazione 

si è adoperato un bersaglio munito di vite micrometrica, il cui minimo spostamento 

ottenibile è di 10μm. 

Si è posto il bersaglio ad una distanza iniziale di 574.731mm e si sono effettuati dieci 

rilevamenti con spostamenti a passi di 500μm. Il dispositivo è stato in grado di 

rilevarli correttamente, come mostrato in Figura 5.10. 

Misure Distanza[mm] STD[mm] incertezza relativa[ 10−3] 

1 574.731 0.144 0.250 

2 575.192 0.155 0.269 

3 575.683 0.173 0.300 

4 576.207 0.144 0.249 

5 576.638 0.179 0.310 

6 577.211 0.150 0.259 

7 577.714 0.173 0.299 

8 578.129 0.179 0.309 

9 578.694 0.179 0.309 

10 579.221 0.185 0.319 
 

Figura 5.10 Valori rilevati sperimentalmente per misure di  
spostamento pari a 500μm  
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In Figura 5.11 viene mostrato il grafico delle misure visualizzate in Figura 5.10, con il 

rispettivo valor medio e deviazione standard. In rosso viene tracciato lo spostamento 

reale del bersaglio. Si può comunque notare che si è sempre all’interno del range della 

deviazione standard della misura. 

 

Figura 5.11 Grafico delle misure di sensibilità  
allo spostamento del bersaglio 
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5.4 Misure con bersaglio posto in vibrazione 

Dato che il misuratore di distanza assoluta verrà incluso in un strumento di misura 

polivalente, che sarà incentrato principalmente sulle misure di vibrazione, è lecito 

supporre che il bersaglio non sia completamente fisso, ma sia posto in vibrazione. 

Pertanto si sono effettuate misurazioni anche in queste condizioni di utilizzo.  

Come nella tipologia di misure effettuate precedentemente, si è fissata la corrente di 

polarizzazione a 65 mA, modulandola con un segnale triangolare di ampiezza 10mA e 

durata 1.65ms per ciascun fronte, calcolando un valore della frequenza del tono sia 

per il fronte di salita che per il fronte di discesa. Si sono poi effettuate 300 

acquisizioni.  

In particolare per il test con bersaglio in vibrazione si è effettuata la misura in due 

maniere differenti: la prima impiegando il codice utilizzato fino ad ora; la seconda 

introducendo una soglia per la singola acquisizione di frequenza. Come descritto nel 

capitolo 4 normalmente vengono acquisite le frequenze del tono sul fronte di salita e 

di discesa e poi mediate. La soglia introdotta introduce un vincolo sulla differenza 

delle due frequenze rispetto al valore medio. Infatti se si discostano di più del 15% 

rispetto al valor medio l’acquisizione non viene registrata nell’Array_medie_freq. 

Ovviamente terminate le 300 triangolari la media e la deviazione standard viene 

eseguita solo sui valori che hanno superato la soglia. 

In particolare si è utilizzato un bersaglio vibrante, un altoparlante, posto in 

oscillazione sinusoidale, tramite generatore di funzioni. La frequenza di oscillazione è 

stata fissata a 100Hz con un’ampiezza di 11 μm di picco. Come spiegato nel paragrafo 

2.2 per ottenere una variazione di fase interferometrica si hanno due possibilità: 

variare la lunghezza d’onda della sorgente oppure variare la distanza dal bersaglio. Di 

seguito viene riportata l’equazione della fase interferometrica. 

𝜑 = 2 𝑘 𝑠 = 2 
2𝜋

𝜆
 𝑠             (5.4) 

Pertanto una variazione della distanza s produce una variazione della fase 

interferometrica secondo la relazione: 

𝑑𝜑

𝑑𝑠
 = 2 

2𝜋

𝜆
       (5.5) 

Questo segnale interferometrico rappresenta un disturbo al segnale utile per la 

misura di distanza assoluta che si intende eseguire. 

Si analizzano ora i risultati sperimentali riscontrati con le due modalità di misura. 
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Innanzitutto si è rilevata la distanza del bersaglio senza alcuna vibrazione, per 

valutare quanto si discosta da questo valore la misura con bersaglio in vibrazione. I 

risultati rilevati sono stati: 

 Distanza 507.031 mm corrispondenti a 26500Hz; 

 Deviazione standard 181μm; 

 Incertezza relativa 0.35‰; 

La prima misura, ossia quella senza soglia per la differenza di frequenza riferita alla 

media dei due fronti, ha mostrato i seguenti risultati: 

 Distanza 507.821 mm corrispondenti a 26542Hz; 

 Deviazione standard 50.27mm; 

 Incertezza relativa 9.9%; 

In Figura 5.12 viene mostrata una rappresentazione delle singole frequenze acquisite 

per le 300 triangolari. La retta orizzontale in blu ne rappresenta la media a bersaglio 

in vibrazione, mentre quella in rosso a bersaglio fisso. 

 

Figura 5.12 Grafico delle acquisizioni effettuate con bersaglio posto in 
vibrazione a 100Hz e ampiezza 11μm di picco  

Come si può vedere in figura i valori risultano notevolmente dispersi, tuttavia il valor 

medio si discosta di 0.79mm rispetto a quando il bersaglio non è posto in vibrazione. 

Possiamo stimare che il periodo medio delle frange prodotte per l’oscillazione del 

bersaglio sia approssimativamente dato dal tempo di oscillazione completa del 

bersaglio, vale a dire 10ms, diviso il numero di frange interferometriche prodotte, 

ossia 56.  



Capitolo 5  Caratterizzazione strumentale e misure   

 

102 
 

𝑇𝑚𝑒𝑑𝑖𝑜  =  
𝑇𝑜𝑠𝑐

𝑁𝐹
 ≈ 350 μs     (5.4) 

A questo periodo di frangia corrisponde un tono in frequenza molto allargato, dato 

che il periodo delle frange dovute alla vibrazione non è costante, con un picco alla 

frequenza: 

𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜 𝑣𝑖𝑏𝑟𝑜 =
𝟏

𝑇𝑚𝑒𝑑𝑖𝑜
 = 2.8𝑘𝐻𝑧        (5.5) 

Pertanto si può affermare che finché le frange prodotte per effetto della vibrazione 

del bersaglio producono una deviazione standard della frequenza inferiore al valor 

medio della frequenza misurata sulle 300 acquisizioni, è possibile effettuare misure di 

distanza assoluta con bersaglio vibrante.  

È stato poi effettuato il test introducendo la soglia per la differenza tra il tono 

acquisito sul fronte di salita e di discesa riferito alla media dei due, in modo tale da 

acquisire le misurazioni solo quando il bersaglio è nei momenti di minor movimento. 

Infatti come descritto nel paragrafo 2.2, l’informazione della velocit{ del bersaglio è 

data dalla differenza dei toni sul fronte di salita e di discesa. Questa misurazione ha 

dato i seguenti risultati, che vengono mostrati nel grafico di Figura 5.13: 

 Distanza 527.12 mm corrispondenti a 27352Hz; 

 Deviazione standard 89.27mm; 

 Incertezza relativa 17.02%; 

 
Figura 5.13 Grafico delle acquisizioni effettuate con bersaglio posto in 

vibrazione e soglia per la differenza delle frequenze  

Come si può osservare dal grafico soltanto 50 acquisizioni hanno superato questa 

soglia(15%) di differenza tra la frequenza di salita e quella di discesa. È possibile 

notare che tutti i valori si trovano o nella zona prossima a 22kHz oppure in quella 
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prossima ai 31.5kHz. Questa alterazione dei valori misurati si ottiene in quanto, 

acquisendo i valori solo nei momenti di minor movimento, producendo 

un’oscillazione sinusoidale del bersaglio, vengono elaborati soltanto i valori in cui 

l’accelerazione è massima. In questi punti si ha il massimo errore di misura. Infatti 

oltre ad una forte dispersione dei valori acquisiti, evidenziata da una deviazione 

standard di 89.27mm, anche il valor medio risulta significativamente alterato: è stata 

rilevata una frequenza media di 27352Hz a fronte dei 26500Hz misurati a bersaglio 

fisso. Su questa differenza influisce anche il sincronismo tra il tempo della triangolare 

e la frequenza di oscillazione. Ad ogni modo, questo errore sulla frequenza 

corrisponde ad un errore di 20.10 mm sulla distanza, che risulta del tutto 

inaccettabile. 

Si può concludere che l’introduzione della soglia risulta vantaggiosa nel caso in cui i 

momenti di minor spostamento del bersaglio non corrispondano agli istanti in cui 

l’accelerazione è massima, come avviene per un’oscillazione sinusoidale. 

Inoltre è possibile affermare che, sotto le ipotesi di vibrazione sopradescritte per 

l’utilizzo senza l’introduzione della soglia per le frequenze, lo strumento è in grado di 

funzionare anche con bersaglio vibrante. 
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5.5 Stima della deviazione standard al variare del parametro C 

In tutte le misure precedentemente presentate si è sempre fatto riferimento al futuro 

utilizzo di un sistema di autofocus. Il compito di questo apparato sarà quello di 

riuscire a portare lo strumento ad operare nel regime di retroiniezione in cui viene 

minimizzata la deviazione standard della misura. È stata effettuata una stima 

abbastanza grossolana del C, focalizzando manualmente il fascio LASER sul bersaglio 

posto a 53.43cm e interponendo un attenuatore variabile, modificando la quantità di 

radiazione retroiniettata in cavità. Nel paragrafo 2.1.3 si sono valutati i possibili 

regimi di funzionamento di un LASER sottoposto a retroiniezione, descrivendo come 

un segnale interferometrico con un fronte a pendenza verticale(teorica) corrisponda 

ad un 𝐶 = 1. Con il sistema complessivo realizzato questa condizione non è 

raggiungibile a causa della presenza di un filtro passa basso del secondo ordine con 

frequenza di taglio a 122kHz. Il minimo valore che può assumere il fronte di salita del 

segnale interferometrico è pari a 4μs. Si è poi rilevata l’ampiezza minima 

corrispondente a questo valore temporale del fronte e si è fissato questo valore di 

ampiezza  picco-picco, pari a 2.1 V, come riferimento di 𝐶 = 1. Per valori di C inferiori 

all’unit{, la relazione tra ampiezza di frangia e C è lineare. Si è quindi proceduto ad 

interporre gradualmente l’attenuatore variabile, misurando l’ampiezza picco-picco 

del segnale interferometrico. In Figura 5.14 viene mostrato l’andamento dei risultati 

ottenuti. 

 

Figura 5.14 Deviazione standard al variare del C  
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Come evidenziato dal grafico, per valori di 𝐶 <  0.1,  si hanno incertezze assolute 

superiori ai 200μm. Questo è dettato dal fatto che la riduzione del fattore C comporta 

una riduzione dell’ampiezza del segnale interferometrico, riducendo in questa 

maniera il rapporto segnale/rumore. In particolare per 𝐶 = 0.1 l’ampiezza del 

segnale interferometrico è di 210 mV picco picco, corrispondenti ad una ampiezza di 

circa 100 mV di picco, che si devono confrontare con un rumore 

approssimativamente stimato a 8 mV. Come C massimo si è anche effettuata una 

valutazione per 𝐶 ≈ 3, rilevando una deviazione standard prossima a 250μm, che 

non è stata visualizzata in Figura 5.14. 

Ad ogni modo il sistema si è dimostrato abbastanza robusto, riuscendo ad ottenere 

una deviazione standard entro 200μm, ossia il doppio di quella minima, per un fattore 

C da 0.1 a 1, ossia per una variazione in potenza di un fattore 100. 

Il grafico mostra come il punto ottimo per la deviazione standard si trovi 

approssimativamente con 𝐶 = 0.5. Oltre questo regime di funzionamento, un 

aumento del fattore C produce un allargamento dello spettro emesso dal LASER, 

producendo fluttuazione nella sensibilit{ S. Questo causa un aumento dell’incertezza 

assoluta di misura. 

Per questa ragione il sistema di autofocus dovrà essere in grado di poter permettere 

allo strumento di operare con un C prossimo a 0.5. 
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5.6 Condizioni di utilizzo e sviluppi futuri 

Si è fin qui supposto che lo strumento si trovi a operare in condizioni di temperatura 

costante. Una accurata analisi in temperatura non è stata svolta, però è immediato 

notare dal datasheet del LASER HL7851-g come la lunghezza d’onda di emissione sia 

fortemente influenzata dalla temperatura dell’ambiente esterno. In Figura 5.15 viene 

riportato l’andamento della lunghezza d’onda al variare della Temperatura. 

 

Figura 5.15 Rappresentazione della lunghezza d’onda λ  
 al variare della Temperatura 

È possibile stimare empiricamente la pendenza della caratteristica mostrata in figura 

come 
 Δ𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅

𝛥𝑇
 =  0.1875 

nm

°C
 . Se si considera che la misura di distanza viene ricavata 

secondo la relazione: 

𝑠 =  
 𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅

2

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜            (5.6) 

è possibile osservare come una variazione della lunghezza d’onda di emissione del 

LASER produca una variazione della sensibilità S: 

𝑑𝑆

𝑑𝑇
 =  2 

 𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅 (𝑇)

2 
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 
 Δ𝐼

𝛥𝑡

 
 Δ𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅

𝛥𝑇
 =  

𝑆

𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅
 
 Δ𝜆𝐿𝐴𝑆𝐸𝑅

𝛥𝑇
        (5.7)  

Ricordando che quantitativamente la sensibilità S è pari a 19.589 
μm

Hz
, si può stimare la 

variazione di sensibilità rispetto alla temperatura sostituendo i valori numerici: 

𝑑𝑆

𝑑𝑇
 = 4.675 

nm

Hz  °C
          (5.8)  

Fornendo dei dati quantitativi si può riscontrare che un aumento della temperatura di 

5.33°C, corrispondenti ad 1nm di variazione di lunghezza d’onda, producono un 
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aumento della sensibilità di 24.93
nm

Hz
, che corrispondono a una variazione percentuale 

dell 1.3‰, portando la sensibilità 𝑆′ad un valore pari a 19.614 
μm

Hz
. Se ipotizziamo di 

rilevare un tono fondamentale a 30kHz, si ottengono due diverse distanze assolute 

rilevate: 

𝑑 =  𝑆 𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜   = 58.76 cm       (5.9)  

𝑑′ =  𝑆′  𝑓𝑡𝑜𝑛𝑜   = 58.84 cm      (5.10)  

La misura risulta alterata di ben 800μm, che vanno ben oltre la dispersione delle 

misure propria dello strumento. Inoltre in questa stima approssimata non si sono 

considerate le possibili variazioni del parametro  𝜒 =  
𝛥𝜆

𝛥𝐼
 con la Temperatura. 

Per queste motivazioni i risultati descritti nei precedenti paragrafi risultano validi se 

la temperatura rimane costante. Per porsi in questo tipo di condizione sarà 

opportuno termostatare il LASER tramite opportuna cella di Peltier, evitando così che 

derive e variazioni termiche alterino la misura. Per fornire un ordine di grandezza per 

la precisione con la quale è necessario mantenere costante la temperatura, si può 

supporre di voler termostatare il LASER entro il 0.1°C, producendo una variazione 

massima di sensibilità massima di 0.4675 
nm

Hz
, corrispondenti ad un errore 

percentuale della sensibilità di 2.38 10−5. Questo è il principale sviluppo futuro 

necessario per il corretto funzionamento dello strumento. 

Inoltre risulta lecito supporre di riuscire a inserire questo misuratore di distanza 

assoluta in classe 1 di sicurezza, mantenendo costantemente spento il LASER con una 

corrente prossima al valore di soglia. Anziché fornire una modulazione con una 

triangolare pura verr{ sovrapposto un rettangolo permettendo così l’accensione del 

dispositivo. Sarà possibile far rientrare lo strumento in classe 1 agendo sul Duty 

Cycle, ossia aumentando il  tempo in cui il LASER rimane spento fino ad ottenere una 

potenza di emissione di 1mW. In figura 5.16 viene mostrata la forma d’onda della 

futura modulazione di corrente. 
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Figura 5.16 Modulazione di corrente per far rientrare  
 il LASER in classe 1 

Questo comporterà una riduzione del rate di misure fornite, ma renderà possibile un 

utilizzo dello strumento senza apposite precauzioni. Per risolvere il problema del rate 

si potrebbe migliorare il funzionamento con un generatore di onda triangolare 

realizzato con un integratore di miller, riducendo la durata dell’onda triangolare e 

riuscendo anche ad ottenere un sistema più robusto rispetto alle vibrazioni.  

Come descritto nel precedente paragrafo, il dispositivo finale sarà dotato di un 

sistema di autofocus, che dovrà impostare una condizione di regime di debole retro 

iniezione, mantenendo un C prossimo a 0.5. 

Inoltre il misuratore di distanza assoluta sarà incluso in un sistema comprendente 

anche un vibrometro agganciato a metà frangia che produce una modulazione di 

corrente del LASER, in modo tale da annullare il segnale interferometrico prodotto 

dalla vibrazione del bersaglio. Questo renderà possibile la misurazione della distanza 

assoluta per qualunque ampiezza di vibrazione prodotta. 

 

 

 

 

 

 



Conclusioni   

 

109 
 

CONCLUSIONI 
La prima parte del lavoro svolto si è concentrata sull’analisi del self-mixing e delle 

opportunità offerte da questa tecnica. Ci si è in particolare soffermati su come sia 

possibile effettuare una misura di distanza assoluta, modulando la lunghezza d’onda 

di emissione di un LASER a semiconduttore tramite una variazione della corrente di 

pompa.  

Si è poi provveduto alla valutazione dei possibili stadi di alimentazione per il 

controllo del LASER, verificando sperimentalmente quale fosse la migliore 

configurazione. È stata poi realizzata la forma d’onda triangolare necessaria per la 

modulazione tramite un DAC, controllato attraverso il DSP. 

Si è poi creato uno stadio a transimpedenza, con la duplice funzione di amplificare il 

segnale proveniente dal fotodiodo di monitor e di eliminare le componenti triangolari 

dovute alla variazione di potenza, ottenendo così il solo segnale interferometrico. 

Quest’ultimo è stato poi filtrato, amplificato e campionato dall’ADC.  

Si è poi effettuata una FFT a 256 campioni su ciascun fronte della triangolare, salita e 

discesa, rilevando l’armonica fondamentale del segnale interferometrico tramite 

opportuno algoritmo di interpolazione e mediando i valori ottenuti su ciascun fronte. 

Si sono poi acquisite 300 triangolari, calcolando media e varianza del tono rilevato e 

determinando, tramite opportuna conversione, la misura di distanza assoluta.  

Il rate di misura dello strumento così realizzato è di circa una misura al secondo.  

Il dispositivo si è mostrato sensibile a misure di spostamento di 500μm e ha dato 

come risultato un’incertezza assoluta inferiore ai 200 μm, per misure di distanza 

comprese tra 5cm ed 1m. Oltre questo valore si mantiene costante l’incertezza 

relativa attorno al valore 0.25‰, fino al valore di full scale range di 2m dove si ha una 

deviazione standard della misura prossima ai 500μm. Tutti i valori sono stati rilevati 

con una condizione di C, parametro di retro iniezione, prossima a 0.5. Per questo 

motivo il sistema dovrà essere munito di un sistema di autofocus per farlo operare in 

queste condizioni.  

Questi risultati sono da intendersi validi per una misura svolta a temperatura 

costante. Infatti per ottenere un telemetro ottico con queste caratteristiche sarà 

necessario termostatare il LASER.    



Ringraziamenti   

 

110 
 

RINGRAZIAMENTI 
Se qualcuno sta leggendo questa frase, ciò vuol dire una cosa sola: è finita!! 

Finalmente dopo sei lunghi anni, ce l’ho fatta… mi laureo! Questa esperienza mi ha 

profondamente cambiato, a cominciare da qualche capello in meno… 

Ma iniziamo con i ringraziamenti: vorrei innanzitutto ringraziare i miei familiari, in 

particolare i miei genitori, per avermi sostenuto sia moralmente che economicamente 

in questo cammino.  

Poi vorrei ringraziare il Professor Michele Norgia e l’assistente Alessandro Pesatori 

per avermi dato l’opportunità di svolgere questa Tesi, fornendomi indicazioni per la 

risoluzione dei problemi e portando pazienza quando ne ho creati. Un doveroso 

grazie spetta al mio correlatore Alessandro Magnani, che si è sempre mostrato 

disponibile ogni volta che ho chiesto il suo aiuto.  

Ringrazio Robi per essere riuscito a realizzare artigianalmente il PCB in un 

pomeriggio a suon di soda caustica e cloruro ferrico. Un ringraziamento va ai miei 

compagni di Laboratorio per avermi fornito consigli durante la Tesi e per aver 

condiviso con me la “brillantezza” della luce Neon nel seminterrato sotto il DEI 

vecchio. 

Vorrei ringraziare i miei compagni di università con i quali ho condiviso lo studio, 

discussioni animate, serate tranquille, gioie, dolori e botole. Ringrazio il gruppo dei 

miei compagni del Liceo & Co con i quali trascorro la maggior parte dei momenti di 

svago e di vacanza, rendendomi più carico per lo studio(…non faccio chiaramente 

riferimento a quello nella biblio di Odazio). Un ringraziamento va poi alla mia squadra 

di calcio, la Mediolanum, unico alone di sport nella vita di uno studente universitario. 

E infine ringrazio questo “aggeggio” che alla fine ce l’ha fatta funzionare! 

 

 



Bibliografia     

 

111 
 

BIBLIOGRAFIA 

 

[1] O.Svelto, Principles of Lasers – Fourth Edition, Plenum Press – New York and 

London,(1998) 

[2] S.O.Kasap, Optoelectronics and Photonics, Prentice Hall, (2001) 

[3] F.Zappa, R.Zappa, Sistemi Elettronici, Progetto Leonardo, (2003) 

[4] E.Bava, R.Ottoboni, C.Svelto, Fondamenti della misurazione, Esculapio, (2005) 

[5] H.Deitel, P.Deitel, Corso completo di programmazione, Apogeo, (2007) 

[6] A.Bateman, The DSP Handbook – Algorithms, Applications and Design Techniques, 

Prentice Hall, (2002) 

[7] R.Lang, K.Kobayashi, External Optical Feedback Effects on Semiconductor Injection 

LaserProperties, IEEE journal of quantum electronics, (1980) 

 

[8]S.Donati, Electro-optical Instrumentation – Sensing and Measuring with Lasers, 

PrenticeHall, Upper Saddle River, (2003) 

[9] S.Donati, G.Giuliani, S.Merlo, Laser Diode Feedback Interferometer for Measurement 

of Displacements without Ambiguity, IEEE journal of quantum electronics, (1995) 

[10] G.Giuliani, M.Norgia, S.Donati, T.Bosch, Laser Diode self-mixing technique for 

sensing application, Institute of Physics Publishing, (2002) 

[11]  J. Schoukens, Rik Pintelon, Hugo Van hamme, The Interpolated Fast Fourier 

Transform: A Comparative Study,  IEEE transactions on instrumentation and 

measurement (1992) 

[12] D. Agrez, Frequency Estimation of the Non-Stationary Signals Using Interpolated 

DFT,  IEEE Instrumentation and Measurement Conference, pp. 925-930, (2002) 



Bibliografia     

 

112 
 

[13] M.Norgia, A.Pesatori, M.Tanelli, M.Lovera, Frequency compensation for a Self-

Mixing Interferometer, IEEE Transaction on instrumentation and measurement, 

(2010) 

[14] M.Norgia, Rivelazione a iniezione e applicazioni all’interferometria, (2000) 

[15] E.Randone, Fenomeni di retro-iniezione ottica in laser a semiconduttore e 

applicazioni, (2007) 

[16] E. Perini, Misuratore di distanza assoluta con tecnica a self-mixing, (2011) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Appendice A  Datasheets     

 

113 
 

APPENDICE A: DATASHEETS 

 



Appendice A  Datasheets     

 

114 
 

 



Appendice A  Datasheets     

 

115 
 

 



Appendice A  Datasheets     

 

116 
 

 

 



Appendice A  Datasheets     

 

117 
 

 

 

 



Appendice A  Datasheets     

 

118 
 

 



Appendice B  Codice C     

 

119 
 

APPENDICE B: CODICE C 



Appendice B  Codice C     

 

120 
 



Appendice B  Codice C     

 

121 
 

 



Appendice B  Codice C     

 

122 
 

 



Appendice B  Codice C     

 

123 
 

 



Appendice B  Codice C     

 

124 
 

 


