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Resumen

Como resultado del constante aumento del trafico de informacién, en los tltimos anos
la industria de las telecomunicaciones ha evolucionado de manera vertiginosa. Este hecho
exige el diseno de nuevos transceptores de comunicaciones digitales que permitan aumen-
tar la velocidad de procesamiento. Este incremento de velocidad en combinacién con las
limitaciones del ancho de banda del canal de comunicaciones, exacerban los efectos de la
interferencia inter-simbolo (Intersymbol Interference - ISI). Para compensar este efecto
se requiere implementar en el receptor potentes esquemas de ecualizacion. El ecualiza-
dor realimentado por decisiones (Decison Feedback Equalizer - DFE) representa una de
técnicas de ecualizacion mas utilizadas en la industria. El DFE se caracteriza por tener
una buena relacion entre desempeno y complejidad. Desafortunadamente, su aplicacién en
sistemas de alta velocidad ha sido limitada debido a la elevada complejidad que aparece
cuando se utilizan técnicas de procesamiento en paralelo como resultado de la existencia
de lazos realimentados. En particular, la complejidad de las técnicas existentes incrementa
exponencialmente con la memoria del canal. Esto lleva a restringir el uso de este tipo de
ecualizadores para una ISI moderada.

La presente Tesis propone un nuevo esquema de ecualizaciéon iterativo de complejidad
reducida para receptores de alta velocidad. El nuevo ecualizador directo asistido por deci-
siones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE) permite obtener un rendimiento similar
al DFE pero con una arquitectura paralelizable cuya complejidad aumenta cuadrdticamen-
te con la memoria del canal. Para canales con gran ISI, esto se traduce en una drastica
reduccion de la complejidad en comparacion con el DFE. La idea central detras del DFFE,
es la iteraciéon de decisiones tentativas para mejorar la precision de la estimacion de la
[SI. Para investigar el desempeno del nuevo receptor se desarrolla un estudio tedrico y se
lo verifica por exhaustivas simulaciones en computadora.

Como una segunda contribucién de la Tesis se presenta un detallado andlisis de com-
plejidad del procesamiento y ademas se realiza la implementacion en FPGA del DFFE en
paralelo. Este estudio permite demostrar los importantes beneficios que tiene utilizar una
arquitectura de implementacién directa (forward) y ademés verificar experimentalmen-
te el desempeno del DFFE. Todas estas ventajas convierten al DFFE en una excelente

opcién para receptores de sistemas de comunicaciones digitales de alta velocidad.






Abstract

As a result of the steady increase in data traffic, the telecommunications industry has
evolved dramatically in recent years. In this context, new digital communications trans-
ceivers that outperform processing speed are required. This speed increase combined with
the limitations of the bandwidth communications channel exacerbate the impacts of the
intersymbol interference (1SI). In order to compensate for this effect, it is necessary to
implement efficient receiver equalization schemes. The decision feedback equalizer (DFE)
is one of the most popular equalization techniques in industry, featuring a good relations-
hip between performance and complexity. Unfortunately, its use in high speed systems
has been limited due to the high complexity reached when processing techniques are used
in parallel as a result of the existence of feedback loops. In particular, the complexity
of the existing techniques increases exponentially with the channel memory, leading to a
restriction in the use of such equalizers for moderate ISI.

This Thesis proposes a new scheme of reduced complexity iterative equalization for
high-speed receivers. The new Decision FeedForward Equalizer (DFFE) allows for a si-
milar performance to the DFE but with a parallelizable architecture whose complexity
increases quadratically with the channel memory. For channels with large ISI, this results
in a drastic reduction in complexity compared to the DFE. The main feature of the DFFE
is the iteration of tentative decisions to improve the accuracy of the ISI estimation. With
the purpose of investigating the performance of the new receiver, a theoretical study is
developed and the DFFE is verified by extensive computer simulations.

The second contribution of the present Thesis is a detailed analysis of processing
complexity and the implementation in FPGA of parallel DFFE. This study allows to
demonstrate the important benefits of using a forward implementation architecture and
verify experimentally the performance of DFFE. All these advantages make the DFFE an

excellent choice for system receivers of digital high-speed communications.
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CAPITULO

INTRODUCCION

Sintesis: En el presente capitulo se introducen los diferentes aspectos que han moti-
vado el desarrollo de esta Tesis, haciendo énfasis en la dificultad que presenta el diseno de
sistemas de comunicaciones digitales de alta velocidad. Luego, se revisa el Estado del Arte
en donde es posible tomar contacto con las problemdticas actuales del drea de desarrollo
de este trabajo. Finalmente, se presentan los objetivos y las contribuciones realizadas a lo

largo de esta Tesis.



Capitulo 1. Introduccion

1.1. Introduccién

La aparicion del transistor en 1947 en los Laboratorios BELL, permiti6é un incremento
vertiginoso en los avances de los sistemas electronicos, logrando el diseno de circuitos inte-
grados (Integrated Circuit - IC) extremadamente compactos. Esto abri6 las puertas para el
desarrollo de circuitos de gran escala de integracion (Very Large Scale Integration - VLSI)
jugando un papel fundamental sobre los sistemas con los que convivimos hoy en dia. En
1975, uno de los cientificos mas reconocidos del siglo XX, Gordon Moore, predijo que el
numero de transistores por unidad de superficie en circuitos integrados se duplicaria cada
24 meses [1]. Sorpresivamente esto se sigue cumpliendo y un ejemplo de esta evolucién
son las unidades de procesamiento central (Central Processing Unit - CPU). Como conse-
cuencia de estos avances, han surgido innumerables aplicaciones en donde los ingenieros
y cientificos han podido probar su capacidad de invenciéon produciendo nuevas areas de
desarrollo. Algunas de las aplicaciones se resumen en la Fig. 1.1, de las cuales podemos
resaltar sistemas multimedia, telefonia mévil, redes de datos, computadoras portatiles,
procesamiento de imagenes, sistemas de comunicaciones digitales, aplicaciones satelitales,
entre otras. Un factor comin que posee la mayoria de las aplicaciones es el procesamiento

de senales en tiempo real, el cual exige atin mas el ingenio de los investigadores.

Tradicionalmente, el diseno de los algoritmos para estas aplicaciones y su implementa-
cién en VLSI siguen un proceso de evolucién paralela cuyos caminos se ven influenciados
por diferentes actores. Mientras los disefiadores de algoritmos tienden a enfatizar la mejora
del rendimiento, los disefiadores de hardware ! buscan flexibilidad en la implementacién
de acuerdo a la tecnologia empleada. Estos objetivos complementrios resultan en un largo
proceso iterativo entre ambos equipos de diseno para poder converger a una arquitectura
implementable y que cumpla con los requisitos de desempenio. Un ejemplo del flujo de
desarrollo de la implementacion de una aplicacién de un sistema de comunicaciones digi-
tales se muestra en la Fig. 1.2. Una aplicacién completa de procesamiento de senales se
suele dividir en el diseno de software y hardware. El primer paso del flujo de disefio es la
definicion de los requisitos y especificaciones, que por lo general son velocidad de mues-

treo, una medida cuantitativa de rendimiento en presencia de ruido, maxima velocidad de

IEntiéndase como disefiador de hardware a la persona que implementa el algoritmo utilizando algiin

lenguaje de descripcion de hardware (Hardware Description Language - HDL).
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Figura 1.1: Algunas aplicaciones donde la tecnologia VLSI juega un papel critico en la

realizacion de sistemas de procesamiento de senales [2].

datos soportada en bits por segundo (bits per second - bps) en el transmisor, la tasa de
error de bit (Bit Error Rate - BER) permitida, el ancho de banda del canal, las frecuencias
de portadora e intermedias, los limites de potencia, las interfaces, etc. Los desarrolladores
de algoritmos toman estos requisitos y exploran las técnicas de comunicaciones digitales
que pueden satisfacer las especificaciones indicadas. Estos algoritmos son generalmente
codificados con las herramientas de modelado de comportamiento empleando funciones
(por ejemplo, MATLAB o C++). Un paso critico es la particién de la aplicacién en hard-
ware y software. La divisién es impulsada por factores como el rendimiento, costo, la
disipacion de energia, tiempo en el mercado, etc. Esta separacion deriva en el desarrollo
del c6digo en punto fijo. Para la parte de software, el disenador toma el codigo de punto

flotante que esta diseniado en el modelo inicial y lo convierte en formato de punto fijo.
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Figura 1.2: Flujo de disenio de sistemas digitales [2].

Es decir, cambia todas las variables y constantes anteriormente disenados con formato
de doble o simple precision a variables de punto fijo estandar del tipo “char” (8 bits),
“short” (16 bits) e “int” (32 bits), respectivamente. En comparacién con la conversion
de punto fijo para el mapeo en un software, la conversion a punto fijo para el mapeo de
hardware requiere mas deliberacién. Esto es porque cada bit adicional en hardware impli-
ca recursos adicionales, y la buiisqueda del tamano éptimo de todas las variables requiere
varias iteraciones con diferentes precisiones de configuracion de las variables. Después de
convertir el codigo al formato de punto fijo requerido, siempre se recomienda verificar por
medio de simulaciones ambas partes y caracterizar el algoritmo para diferentes escenarios
con ruido. Luego, el disenador de hardware explora diferentes arquitecturas con el obje-
tivo de buscar la implementacion éptima y se codifica en un lenguaje de descripcién de
hardware (Hardware Description Language - HDL) (por ejemplo, Verilog o VHDL). El

siguiente paso es verificar que la implementacion siga cumpliendo con los objetivos del
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Figura 1.3: Relacion entre el drea, retardo, potencia y capacidad de prueba en el diseno

digital de un sistema [3].

algoritmo, esto se denomina apareamiento de vectores (vector maching). Por lo general,
se emplea el mismo simulador de punto fijo. El cédigo RTL (Register Transfer Level -
RTL) verificado se sintetiza a continuacion, en una tecnologia de destino mediante una
herramienta de sintesis. Si la tecnologia es un arreglo de compuertas légicas programable
(Field Programmable Gate Array - FPGA), la herramienta de sintesis también genera la
disposicién final. En el caso de un circuito integrado de aplicacion especifica (Application
Specific Integrated Circuit - ASIC), se genera una lista de conexiones a nivel de compuer-
tas (gates). El diseiador puede realizar la verificacién de tiempo (timing) y luego utilizar
las herramientas para el diseno final (layout). El tltimo paso es la integracién del software

y el hardware en la aplicacion final.

Haciendo énfasis en el flujo de disefio del hardware, el disefiador debe considerar los

siguientes objetivos criticos [2]

= Area ocupada por compuertas logicas (logic gates) e interconexiones.
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= El retardo del camino critico (critical path) de la ruta més larga a través de la logica.

= El grado de capacidad de prueba (testability) del circuito, medida en términos del
porcentaje de las fallas cubiertas por un conjunto especifico de vectores de prueba,

para un modelo de falla apropiado.
= Disipacion de potencia de las compuertas logicas.

El arte del diseno digital es encontrar el equilibrio éptimo entre estos cuatro pilares.
Para poder entender la dificultad de equilibrar estos objetivos se plantea un caso tipico
de disenio, el cual se ejemplifica en la Fig. 1.3 [3]. En cualquier disenio digital se definen
los limites de area (A.) y retardos (delay - 7.) maximos segin los requerimientos, lo
cual demarca un area o regién. Cualquier punto dentro de esta zona genera un circuito
realizable. Normalmente, el disefio comienza como un diseno no realizable (Dy) fuera de los
limites establecidos, que estd muy alejado de la curva 6ptima (linea continua). El disefio
inicial puede mejorarse redisenando ciertos parametros para mejorar tanto area como
retardo, donde D; es realizable pero sub-6ptimo mientras que D, y D3 son realizables
y 6ptimos. Cualquier movimiento sobre esta drea afecta directamente la potencia. Por
ejemplo, si nos movemos hacia la izquierda por la curva 6ptima (mayor drea y menor
retardo) incrementamos la potencia, ya que se asocia con un incremento en la complejidad.
En direccién contraria reducimos la potencia, ya que lo asociamos con una reducciéon en
la velocidad del sistema. Por tltimo, tales disenos tiene su propia curva de capacidad de
prueba, generalmente mas alta que la curva 6ptima del disefio, como se ilustra en la Fig.
1.3 por la linea de trazo. Disenos sobre esta curva es probable que tengan cierto grado de
redundancia en los circuitos implementados [3].

Todo lo mencionado, es generalmente cierto cuando los requerimientos de velocidad,
potencia y area se encuentran dentro de las capacidades de la tecnologia. Esto permite
desacoplar o minimizar la interaccion a nivel de sistema y el diseio VLSI y concentrarnos
en optimizar los aspectos criticos del diseno. Sin embargo, si los requerimientos sobrepasan
los limites permitidos por la tecnologia, es necesario evaluar nuevamente los algoritmos
haciendo que el ciclo de diseno vuelva a comenzar. En sintesis, esto nos lleva a que los
disenadores de algoritmos tengan que abordar los problemas teniendo en cuenta aspectos
de implementacion criticos que pueden definir la eficiencia y desempeno del diseno final

del sistema.
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1.1.1. La Necesidad de Incrementar la Velocidad de los Recep-

tores

En los ultimos afnos, la industria de las telecomunicaciones ha visto evolucionar el
concepto de procesamiento en la nube, de una tecnologia emergente a una solucion de red
fuertemente establecida que esta ganando aceptacién y despliegue generalizado. Un claro
ejemplo de esto son las empresas y organizaciones gubernamentales que estan pasando
gran parte de su carga de trabajo critico a la nube. Para los consumidores, los servicios
en la nube ofrecen un acceso simple a los contenidos y servicios, en varios dispositivos,
entregados en casi cualquier lugar en donde el usuario tenga acceso a la red. Las principales
motivaciones cualitativas para la adopcién de la nube incluyen una entrega mas rapida
de servicios y datos, el aumento de rendimiento de las aplicaciones y la mejora en la
eficiencia operativa. Uno de los aspectos que preocupa a muchos usuarios que utilizan
aplicaciones basadas en la nube es la seguridad y la integracién con los actuales entornos
de tecnologia de informacién (Information Technology - IT). Sin embargo, este punto de
incertidumbre no ha detenido el continuo incremento en la gama de servicios de consumo
y negocios que hoy estan disponibles. Las perspectivas de los servicios en la nube varian
segtin las necesidades del cliente (por ejemplo, la privacidad, la movilidad y el acceso
de multiples dispositivos) y de apoyo a las oportunidades a corto plazo, asi como las
prioridades estratégicas a largo plazo para los operadores de redes, tanto publicas como

privadas.

Cuantitativamente, el impacto del computo en la nube en el trafico del centro de
datos (data center) es claro. La mayor parte del trafico de Internet se ha originado o
terminado en un centro de datos desde el ano 2008, cuando el trafico de redes de pares
(peer-to-peer? ) dej6 de dominar las aplicaciones de Internet. El trafico del centro de datos
continuard dominando el trafico de Internet en el futuro previsible, pero la naturaleza del
trafico en estos lugares estda experimentando una transformacién fundamental provocada

por aplicaciones en la nube, los servicios y la infraestructura.

La importancia de la evolucion global de la nube se destaca en las proyecciones de trafi-

2Una red peer-to-peer es una red de ordenadores en la que todos o algunos aspectos funcionan sin
clientes ni servidores fijos, sino una serie de nodos que se comportan como iguales entre si. Es decir,

actian simultdneamente como clientes y servidores respecto a los deméas nodos de la red.
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Figura 1.4: Proyecciones al 2019 expuestas por CISCO [4] en donde se muestra (a) el

incremento del flujo de datos en los centros de datos tradicionales y nube (b) el nimero

de usuarios que utilizan las aplicaciones de almacenamiento en la nube.

co, donde mas de las cuartas quintas partes del trafico del centro de datos, seran generadas
por la nube [4]. La Fig. 1.4(a) muestra la tasa de crecimiento anual compuesta (Compound
Annual Growth Rate - CAGR) del trafico IP (Internet Protocol - IP) en los centros de
datos tradicionales y la nube (cloud data center). La diferencia entre los dos conceptos
radica en la ubicacién de los servicios. En el caso de los centros de datos tradicionales,
concentran todo el almacenamiento dentro de una misma red local de una organizacion.
Para la nube, el almacenamiento se realiza en la misma Internet gestionando el servicio
por intermedio de multiples redes locales. La tendencia al uso del almacenamiento en la

nube tiene perspectivas importantes tal como se refleja en la Fig. 1.4(b).

El crecimiento vertiginoso del trafico en los centros de datos y servicios en la nube se
debe en gran medida al incremento de datos que generan no soélo las personas o usuarios,

sino también las maquinas y otros dispositivos o cosas (por ejemplo, sensores en avio-
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nes, automéviles y edificios), denominando todo esto el Internet de las cosas (Internet of
Things - IoT). Segin estudios y predicciones [4] el volumen de informacién crecerd mas
de doscientas veces en los proximos cinco anos.

Bajo estas condiciones, los centros de datos se encuentran sometidos a altas exigencias
técnicas que pretenden restricciones de tiempos muy acotados. Tal como se estipula, en un
futuro no muy lejano [5], la infraestructura de estos sistemas buscan migrar por completo
a fibra d6ptica. Sin embargo, para satisfacer las demandas actuales, los investigadores
han propuesto soluciones de procesamiento de senales que puedan utilizar los medios de
transmision que hoy en dia componen un centro de datos complejo. Tipicamente podemos

encontrar

= Fibra optica: Se utiliza ampliamente en los sistemas de telecomunicaciones, ya que
permiten enviar gran cantidad de datos a gran distancia, con velocidades similares a
las de radio y superiores a las de cable de cobre. La muy alta velocidad (>10Gbps),
exacerba los efectos de la dispersién cromatica (Chromatic Dispersion - CD), po-
larizacién modal (Polarization Mode Dispersion - PMD), y otras limitaciones del
canal [6], las cuales se ven traducidas en un fenémeno denominado interferencia
inter-simbolo (Intersymbol Interference - ISI). En el caso de los centros de datos
la distancia que se busca satisfacer no supera los 2 km [5] y se suele utilizar en
la interconexién entre los rack (en el Capitulo 4 se ampliard la forma de conectar

diferentes partes de un centro de datos).

= Cable de cobre: Las principales limitaciones son la distancia, ancho de banda y
tasa de datos. La atenuacion es una funcion fuertemente dependiente de la frecuencia
[7, 8]. La interferencia y el ruido externo también son factores importantes, por
eso se utilizan coberturas externas y el trenzado, donde los segmentos no alcanzan
distancias superiores a 100 metros. En los centros de datos se suele utilizar en la

interconexion de los diferentes servidores y el switch dentro del rack.

El factor comin que presentan estos medios de transmision es la interferencia inter-
simbolo. El desafio se centra en proponer arquitecturas equalizadoras que permitan afron-
tar las altas tasas de datos y compensar la distorsion introducida por el canal. Para ello,
las técnicas de paralelizacion juegan un papel indispensable, con el objetivo de lograr una

relacién aceptable entre complejidad y desempeno.
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1.1.2. La Complejidad de Implementacion

Uno de los principales efectos que degrada la performance de un sistema de comunica-
ciones digitales es la ISI [6], la cual afecta todos los sistemas de modulacién de pulso. Esto
incluye modulacion por desplazamiento de frecuencia (Frequency Shift Keying - FSK),
modulacién por desplazamiento de fase (Phase Shift Keying - PSK), y la modulacién de
amplitud en cuadratura (Quadrature Amplitude Modulation - QAM). Este fenémeno se
origina por la distorsiéon de amplitud y fase que experimenta la sefial transmitida durante
su propagacion por el canal de comunicaciones [9]. El reconocimiento de este problema se
remonta a finales del siglo XIX [10], cuando Oliver Heaviside estudié en detalle la accién
distorsionante de las lineas de transmision y especificd las condiciones para una linea sin
distorsion [11]. Una linea sin distorsién se lograba insertando inductancias uniformemente
espaciadas en serie. Esta carga de la linea fue uno de los primeros métodos utilizados
para eliminar la distorsién del canal o, de manera equivalente, para ecualizar el canal. En
1928, Otto J. Zobel [12] publicé un extenso trabajo que describe el uso de filtros RLC
para corregir la distorsiéon de canal. Estos filtros proporcionan correccion de amplitud
satisfactoria, pero se introduce distorsién de fase. Sin embargo, durante un buen tiempo,
estos filtros proporcionaron un buen rendimiento a través de circuitos de telefonia, ya que

el oldo humano es relativamente insensible a las distorsiones de fase.

Durante los tltimos 50 afios, sin embargo, ecualizadores de canal mas sofisticados se
han desarrollado para hacer frente a la ISI, impulsados por las altas tasas de datos de
los sistemas de comunicaciones digitales a través de canales de ancho de banda limitado
[13, 14]. Para hacer frente a las imperfecciones del canal, se han propuesto diferente
técnicas de ecualizacion. El método de ecualizacion mas atractivo por su baja complejidad
en la implementacion es el ecualizador lineal (Lineal Equalizer - LE) [15, 16], el cual
consiste en un filtro que aplana la respuesta del canal pero su desempeno decrece frente a
alto ruido. Por otro lado, las técnicas que mejor rendimiento presentan frente a la ISI son
el ecualizador realimentado por decision (Decision Feedback Equalizer - DFE) [17, 18] y el
detector de secuencia de maxima verosimilitud (Mazimum Likelihood Sequence Detector

- MLSD).

El DFE se caracteriza por tener una muy buena relacion entre complejidad y desem-

penio en comparacion con otras arquitecturas ecualizadoras. Tanto en el LE como el DFE
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es posible emplear diferentes criterios de optimizacion de los coeficientes de los filtros, en
donde podemos resaltar los criterios de forzado a cero (Zero Forcing - ZF) y minimizacion
del error cuadratico medio (Minimum Mean Squared Error - MMSE). Un aspecto cru-
cial de estos ecualizadores es que son sub-6ptimos en términos de probabilidad de error.
Algunas debilidades inherentes al diseno tales como la restricciéon de longitud del filtro,
amplificacion del ruido utilizando el criterio ZF, o la propagaciéon de error en el DFE,
restringen las aplicaciones de estos ecualizadores. El aspecto favorable que presentan es-
tos ecualizadores es la relativa baja complejidad comparada con las técnicas éptimas de
ecualizacion.

En las comunicaciones digitales, un criterio de evaluacion es la tasa de error de bit de
los sistemas. El receptor 6ptimo que busca minimizar la BER es el MLSD. No remueve
la ISI, sino que trata de encontrar la secuencia méas probable de simbolos transmitidos.
El algoritmo de Viterbi (Viterbi Algotihm - VA) [19, 20, 21] es una de las técnicas mas
empleadas para la implementacién del MLSD. La desventaja que presenta esta metodo-
logia es el incremento exponencial de la complejidad a medida que aumenta la memoria
del canal.

En aplicaciones comerciales, los receptores que utilizan estas técnicas digitales, se sue-
len implementar en tecnologia semiconductor complementario de éxido metalico (Com-
plementary Metal Ozxide Semiconductor - CMOS) de 28nm [13]. La implementacién serial
de estas técnicas en sistemas complejos de procesamiento digital, se ve limitada por la
frecuencia méxima que puede alcanzar el reloj (= 1GHz), lo cual hace prohibitivo su uti-
lizacion para altas tasas de datos. Es por ello, que es indispensable plantear técnicas de
procesamiento paralelo que solucionen estas limitaciones. En primer lugar, en el MLSD la
complejidad crece exponencialmente con la memoria del canal, independientemente si uti-
lizamos o no técnicas de paralelizacion. Por otro lado, el lazo de realimentacion dentro del
DFE determina el limite superior de velocidad alcanzable en la implementaciéon hardware
del caso serial. En otras palabras, el rendimiento del DFE esté limitada por la velocidad
del lazo de realimentacion. Esto nos lleva a buscar técnicas de paralelizacion del DFE que
satisfagan la necesidad de velocidad y baja complejidad. Las técnicas de paralelizacion
actuales (detalladas en la siguiente seccién) proponen métodos que contintian teniendo
un incremento exponencial de la complejidad dependientes de la memoria del canal.

En resumen, la problematica en los receptores de alta velocidad que utilizan el DFE
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como técnica de ecualizacion para compensar la ISI del canal, esta asociada a que

= No hay arquitecturas de implementaciéon estandar del DFE que posean una com-
plejidad reducida en canales muy dispersivos. Las soluciones propuestas tienen un

incremento exponencial de la complejidad en relacién con la memoria del canal.

= Las técnicas de paralelizacion del DFE no son totalmente directas (forward), lo que
agrega un factor de dificultad adicional al disenador para solucionar los problemas

de tiempo (timing).

Es por ello que se abre una linea de investigacion en la busqueda de nuevas técnicas
de ecualizacién que permitan reducir la complejidad de implementacion y sea paraleliza-
ble. Precisamente éste es el camino que recorre la presente Tesis. En la siguiente seccién
revisaremos las diferentes propuestas que resuelven la problematica de implementar en
paralelo arquitecturas recursivas, haciendo foco principalmente en la complejidad de im-

plementacion.

1.2. Estado del Arte

El incremento de la velocidad de los receptores en sistemas de comunicaciones digita-
les se encuentra acompanado de una mayor complejidad en la implementacién, ya que es
necesario aplicar algoritmos y estrategias de disenio que permitan cumplir con este requi-
sito. El desarrollo de la presente Tesis centra los estudios en el ecualizador realimentado
por decisiones, en donde la justificacién de la elecciéon de este ecualizador se detalla en el
Capitulo 2. El DFE se caracteriza por tener una buena relaciéon entre desempeno y com-
plejidad pero la dificultad de implementacion en receptores de alta velocidad, radica en
el lazo realimentado. Esto hace, que la aplicacién de técnicas como segmentacion (pipeli-
ne), “retiming” y procesamiento en paralelo resulten complejas y en ocasiones no puedan
ser utilizadas. Estas dificultades han inspirado a diversos autores a proponer soluciones
novedosas, de las cuales se realiza un resumen de los conceptos bésicos en las siguientes

secciones.
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1.2.1. Segmentacion y Paralelismo

Para el incremento en la velocidad de procesamiento del DFE se pueden utilizar dife-
rentes técnicas que resuelven las limitaciones del lazo realimentado. Por un lado, es posible
aplicar segmentacion (pipeline) para reducir el camino critico (critical path) e incremen-
tar la velocidad de computo en el disenio del ecualizador [22]. Con el mismo objetivo,
paralelizar el ecualizador favorece el desempeno [23], no asi la complejidad. Es de interés
observar que el procesamiento en paralelo y la técnica de segmentacion pueden operar en
simultaneo, es decir, si un coémputo puede ser segmentado, este puede ser también pro-
cesado en paralelo [24]. Estas ventajas del procesamiento pueden mitigar las limitaciones
de velocidad en el lazo realimentado usando arquitecturas paralelas basadas en la técnica
mirar adelante de lazo de multiplexor segmentado (look-ahead pipelined multiplezer loop)
[25, 26, 27] y pre-calculo parcial de las decisiones [27]. En [28] se implementa el concepto
de pre-calculo de las operaciones, usando una red de multiplexores para la seleccion de la
decision correcta e incorporando sumadores CSA concurrentes (Concurrent Carry Save
Adder - CCSA) para realizar la suma de los coeficientes.

La reduccion de complejidad es el enfoque principal en todas las implementaciones,
donde utilizando el algoritmo de procesamiento de bloque incremental (incremental block
processing algorithms) [24] sobre la base de arquitecturas como mirar adelante de lazo de
multiplexor segmentado, se busca hacer frente a este problema [29, 30, 31]. Sin embargo,
la complejidad de las arquitecturas paralelas del DFE basadas en estas técnicas atn
crecen exponencialmente con la memoria del canal. Trabajos reciente [32, 33], presentan
la técnica concurrente mirar adelante (Concurrent look-ahead) para tasas de datos muy
altas. Este esquema reduce la complejidad del hardware en comparaciéon con la técnica

antes mencionada pero el lazo realimentado no es eliminado.

1.2.2. Cancelaciéon Iterativa

En los ultimos afios, la cancelacion iterativa de interferencia y turbo ecualizacion estan
siendo consideradas como temas de interés [34]. Por ejemplo, la cancelacion iterativa es
propuesta en [35, 36, 37, 38] donde se introducen ecualizadores no-lineales para canales
con ISI. Esta técnica utiliza un algoritmo iterativo para cancelar sucesivamente la ISI de

un bloque de datos recibidos. El algoritmo genera decisiones del simbolo cuya fiabilidad
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aumenta continuamente con cada iteracién [35, 36, 37]. Bajo la misma idea, se puede em-
plear multiples DFEs con el objetivo de tomar multiples decisiones blandas (soft-decision)
y promediarlas para obtener una métrica con el fin de estimar la decisién final dura (hard-
decision) [38]. De acuerdo con estos autores, hasta ahora estas técnicas no se han aplicado
para crear implementaciones segmentadas y de procesamiento paralelo en aplicaciones de

ultra-alta velocidad a pesar de sus novedosas caracteristicas.

1.2.3. Decisiones Tentativas

El concepto de decisiones tentativas radica en la idea de utilizar decisiones parciales
para estimar la decision final. Es importante destacar que las decisiones tentativas han
sido utilizadas en el pasado para la cancelacion de interferencia de diafonia de extremo
(Far-End Crosstalk - FEXT) [39]. Particularmente, esta propuesta opera en conjunto con
la técnica de codificacion Tomlinson-Harashima para la compensacién de la ISI. Para
canales dindmicos, esta técnica necesita un canal de retorno (feedback) y una etapa de

entrenamiento para que pueda adaptar los coeficientes en el transmisor.

1.2.4. Propuesta

En base a la discusion del estado del arte, la aplicacién del DFE y MLSD se limita a
canales con moderada ISI. Como consecuencia, hay una necesidad de reducir complejidad
en los receptores de alta velocidad que pueden funcionar de manera eficiente en canales con
gran ISI. Esta Tesis propone un ecualizador no lineal que utiliza un criterio de iteratividad
para compensar la distorcion del canal que denominamos Ecualizador Directo Asistido por
Decisiones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE). Las caracteristicas principales de

esta novedosa arquitectura son

= Emplea decisiones tentativas para compensar la ISI.
= La complejidad se incrementa cuadraticamente con la memoria del canal.
= La implementacién es totalmente directa (forward).

= Kl desempeno del DFFE es similar al DFE, esto se demuestra teniendo en cuenta
la probabilidad de error del DFE, en donde existen numerosas publicaciones que

estudian este concepto [40, 41, 42, 43, 44].
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1.3. Objetivos y Resultados

Esta Tesis se enfoca en los problemas previamente mencionados, esto es (i) propo-
ner una nueva arquitectura ecualizadora totalmente directa (forward) y (ii) brindar una
solucion de complejidad reducida de implementacion paralela. Para el primer caso, se
propone una arquitectura ecualizadora que elimina el lazo realimentado del DFE. Esta
estructura es facilmente paralelizable y presenta un incremento cuadratico de la comple-
jidad en relaciéon a la memoria del canal. Por ultimo, también se combina esta técnica
con otro algoritmo de deteccién, como lo es el algoritmo de Viterbi con el mismo fin de
reducir complejidad en el receptor. En las siguientes secciones se explican brevemente los

resultados obtenidos que se desarrollan en los Capitulos 4-6.

1.3.1. Nueva Arquitectura Ecualizadora Iterativa de Baja Com-
plejidad

Con la finalidad de reducir la complejidad de implementacién en receptores de alta
velocidad, se propone una arquitectura totalmente directa (forward) denominada Ecuali-
zador Directo Asistido por Decisiones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE) [45, 46].
En el Capitulo 4 se realiza el desarrollo del modelo matematico para describir el compor-
tamiento del algoritmo de ecualizacion propuesto. El andlisis determina que el desempeno
del DFFE es similar al DFE. A esta conclusion se llega evaluando en forma analitica la
probabilidad de error y corroborando los resultados por medio de simulaciones en compu-
tadora. Empleando el mismo mecanismo de verificacién, se realiza otra propuesta que
utiliza el algoritmo de Viterbi en conjunto con el DFFE (DFFE-VA) [47] con el objetivo
de reducir la complejidad final del receptor. La finalidad de esto es mejorar las primeras
decisiones tentativas y de esta forma reducir el nimero final de iteraciones del receptor.

El resultado es un desempeno similar al DFE.

1.3.2. Complejidad e Implementacion Paralela del DFFE

Se propone una arquitectura paralela del DFFE que tiene la ventaja de la imple-
mentacion directa del ecualizador. En el Capitulo 5 se desarrolla un anélisis tedrico de

complejidad y se resaltan las ventajas que posee el DFFE para aplicaciones de alta velo-
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cidad frente a otras estructuras ecualizadoras. La caracteristica principal que destaca al
DFFE sobre otras opciones es el crecimiento cuadratico de la complejidad en relacion a
la memoria del canal. Este punto se verifica por medio de resultados de sintesis conside-
rando un disenio del DFFE para VLSI. Por otro lado, también se evalia la complejidad
para el DFFE-VA| en donde se considera la implementacién del VA aplicando la técnica
propuesta en [48]. El resultado de incorporar estas dos alternativas genera una reduccién
en la complejidad del receptor, en donde al final del Capitulo 5 se realiza una comparacion

con otras arquitecturas.
1.3.3. Implementacién en FPGA del DFFE

La nueva arquitectura ecualizadora se implementa en FPGA con el objetivo de corro-
borar todos las evaluaciones realizadas en la presente Tesis. La implementacion consiste
en el desarrollo del DFFE y el ecualizador lineal en paralelo, en conjunto con el algoritmo
de adaptacién de minimo cuadrado medio (Least Mean Square - LMS) [9]. Para la verifi-
cacion, se utiliza el criterio tipico del diseno digital que consiste en el analisis a nivel de
sistema (simulaciones) y emulacién de un caso de uso. Para lograr este tltimo objetivo
se implementan en FPGA un generador de secuencia binaria pseudo-aleatoria (Pseudo-
Random Binary Sequence - PRBS), un generador de ruido Gaussiano y un contador de
BER. Todo el sistema es controlado por medio de un microprocesador embebido. Los

detalles se describen en el Capitulo 6.

1.4. Organizacion

La organizacion de la presente Tesis es la siguiente. En el Capitulo 2 se brinda una
introduccion de las estructuras ecualizadoras clasicas, la evaluacion de desempeno de ca-
da una de ellas y la justificacion de la eleccion del DFE como estructura ecualizadora
de referencia. En el Capitulo 3 se analizan las técnicas y estrategias de paralelizacion de
arquitecturas recursivas como el DFE y se evalta la complejidad de implementacion de las
propuestas actuales. En el Capitulo 4 se introduce y estudia la nueva arquitectura ecuali-
zadora de baja complejidad. En el Capitulo 5 se analiza la complejidad de las propuestas
de los nuevos esquemas de ecualizacion. En el Capitulo 6 se detalla la implementacién en
FPGA del DFFE en paralelo en conjunto con otros algoritmos. Finalmente, en el Capitulo

7 se presentan las principales conclusiones.
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CAPITULO

2

ECUALIZACION DE CANAL

Sintesis: FEste capitulo se enfoca en la eleccion de una técnica de ecualizacion tomando
como referencia los parametros de desempeno y complejidad. Se plantea un modelo de canal
y las técnicas de ecualizacion lineal y no lineal. Se evalian los criterios de estimacion de
los coeficientes optimos de los ecualizadores considerando los criterios de forzado a cero
y error cuadrdtico medio. La eleccion de la mejor técnica de ecualizacion, se analiza
estudiando el desempeno por medio de la estimacion teorica y resultados de simulacion.
La evaluacion de estas técnicas de ecualizacion permite concluir que, en las condiciones
de aplicacion previstas, el ecualizador realimentado por decisiones es el que mejor relacion

tiene entre complejidad y desempeno.
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Capitulo 2. Ecualizacion de Canal

2.1. Introduccion

En la actualidad, los sistemas de comunicaciones digitales, juegan un papel primordial
en el desarrollo de nuevas aplicaciones que manejan un volumen de informaciéon extrema-
damente alto. El mejor aprovechamiento del ancho de banda y las altas tasas de transfe-
rencias de datos digitales, hacen de estos sistemas digitales, una herramienta fundamental

en el campo de las comunicaciones.

En la Fig. 2.1 se observa un sistema bésico de transmision digital. La fuente de infor-
macion se codifica para generar simbolos, los cuales se modulan y transmiten a través del
canal. En el receptor, la senal recibida es demodulada y decodificada para obtener la in-
formacion deseada. El principal objetivo del sistema codificador/modulador es minimizar
la tasa de error de bit, esto es, procurar que la informacién detectada sea lo mas parecida
a la transmitida. El canal de transmision introduce ruido y genera ISI, lo cual limita el
desempeno del sistema de comunicacion. El ruido es una senal no deseada que corrompe
la senal generando posibles errores en el receptor. Por otro lado, la ISI se origina por las
imperfecciones del canal que distorsionan la senial transmitida. Esta distorsion, que es mas
seria para altas velocidades de transmision, degrada el desempenio del receptor originando

un aumento en la tasa de error de bit.

Uno de los objetivos fundamentales que tienen los disefiadores de sistemas de comuni-
caciones digitales es incrementar la velocidad de transmision. Para esto es preciso combatir
el ruido y la ISI. Los problemas del ruido pueden reducirse empleando sistemas de co-
dificaciéon de canal (por ejemplo, cédigos de bloques, cddigos convolucionales; etc.), los
cuales permiten reducir la tasa de error. Este beneficio, sin embargo, puede ser seriamente
opacado por los problemas originados por la ISI. Los efectos de la ISI pueden minimizar-
se por medio de filtros que compensen las imperfecciones del canal. Estos filtros, que se
denominan ecualizadores, dependen fundamentalmente del canal utilizado, por lo cual su
respuesta debe ser conocida de antemano. En la mayoria de las aplicaciones practicas, sin
embargo, el canal no es conocido a priori. Por este motivo, es necesario disefiar un filtro

que adapte su respuesta en forma dindmica para cada conexion.

El objetivo de este capitulo es analizar el desempeno de las técnicas de deteccién sub-

6ptimas (deteccion simbolo a simbolo) considerando los efectos de la ISI y ruido aditivo

blanco Gaussiano (Additive White Gaussian Noise - AWGN). Es sabido que un medida
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2.1. Introduccién

Transmisor

Fuente de
Informacion

—> Codificador > Modulador *—l

Canal
(ISI - Ruido)

Informacion < Decodificador < Demodulador ﬂJ

Receptor
Figura 2.1: Diagrama en bloque de un sistema de comunicaciones digitales tipico.

significativa del rendimiento de los sistemas de comunicaciones digitales es la probabilidad
de error, pero para el caso que se desea analizar (ISI y AWGN) es computacionalmente
complejo arribar a una expresion cerrada de esta métrica. Por tal motivo, los resultados
de desempenio se expresan en términos de la relacién senal a ruido (Signal to Noise Ratio -
SNR) [6]. Ademas, la eleccion de estudiar las técnicas de deteccién sub-6ptimas se debe a
la baja complejidad que presentan en comparacion con las técnicas de deteccion éptimas
(detector de secuencias). Estas tultimas, tienen la desventaja que la complejidad crece
exponencialmente en relacion a la memoria del canal. En base a estos criterios, en la
Fig. 2.2 se muestra una clasificacién de las técnicas de ecualizacion mas utilizadas en la
industria y se resaltan aquellas que forman parte del desarrollo de la presente Tesis. Los

ecualizadores se clasifican segiin el tipo, la estructura y el algoritmo de adaptacion.

» Tipos: El ecualizador lineal es ampliamente utilizado en la practica, el cual consiste
en un filtro que aplana la respuesta del canal. Los ecualizadores no lineales, se ca-
racterizan por tener un mejor desempeno frente a la ISI y se destaca el ecualizador
realimentado por decisiones. El DFE posee una muy buena relacién complejidad/-

desempeno en comparacion con otras arquitecturas ecualizadoras.

= Estructuras: La implementacién del LE y DFE con estructuras transversales posee
el beneficio de tener una complejidad computacional reducida en comparaciéon con

otras alternativas.

= Algoritmos de adaptacién: El algoritmo de minimo cuadrado medio se destaca

sobre otras técnicas, por su baja complejidad de implementacion, lo cual lo convierte
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Tipos
i

(@) (e ) (@) (e )

Estructuras
CLMs ) Gradiente
RLS RLS
Fast RLS

Square-Root RLS

Algoritmos

Figura 2.2: Se muestra una clasificacion de las diferentes técnicas de ecualizacion segin
el tipo, estructura y algoritmo de adaptacion. Los tipos se clasifican en Lineal y No lineal

(DFE). Entre los algoritmos de adaptacion se destacan el LMS, recursivo de minimos

cuadrados (Recursive Least Squares - RLS), rapido RLS (Fast RLS) y raiz cuadrada RLS
[9].

en uno de los mas utilizados en la industria de las comunicaciones.

A continuacion se analizan los conceptos tedricos necesarios para abordar el desarrollo

de la problemética que la presente Tesis Doctoral busca resolver.

2.2. Modelo de Canal

La Interferencia Inter-simbolo es un impedimento practico comiin que se encuentra en
muchos sistemas de transmision y almacenamiento, incluyendo moédems de banda vocal,
discos rigidos, canales de radio méviles, canales de microondas, e incluso de fibra éptica. El
efecto de la ISI es analizado considerando un sistema de comunicaciones con modulacion
por amplitud de pulso (Pulse Amplitude Modulation - PAM) en banda base. En la Fig.
2.3 se ilustra un sistema basico de transmisién digital, el cual esta formado por las etapas
de transmision, canal y recepcion.

La senal transmitida se expresa como
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2.2. Modelo de Canal

simbolos  * [ Filtro Ol = FIONEL

> Canal Simbolos
Transmitidos s b(t) Rx (MF) Muesteador Recibidos
g(t) f(?)
z(t)
AWGN
| Transmisor | Canal | Receptor |
| 1 il |

Figura 2.3: Sistema bdsico de transmision digital, el cual consiste en un filtro transmisor,
canal, ruido aditivo Gaussiano, filtro receptor o filtro apareado (Matched Filter - MF) y

muestreador.

o0

s(t)= > amg(t—mT) (2.1)

donde T es el periodo de simbolo, a,, es el simbolo transmitido y g(¢) la respuesta al
impulso del filtro transmisor. El canal es modelado con un filtro lineal invariante en el
tiempo (Linear Time Invariant - LTI) con respuesta al impulso b(t), seguido de ruido
aditivo Gaussiano de media cero z(t) y densidad espectral de potencia Ny. Por lo tanto,

la forma de onda a la entrada del receptor queda definida por

r(t) = s(t)xb(t) + 2(t) (2.2)
r(t) = ; amh(t —mT) + z(t) (2.3)

donde h(t) = g(t) * b(t) es la convolucion entre g(t) y b(t). Las muestras de entrada al
receptor son filtradas por el filtro receptor o filtro apareado (Matched Filter - MF) con

respuesta al impulso f(¢). La salida del MF se la representa como

y(t) = r(t) = f(t) +n(t) (2.4)
y(t) = ; ayp(t — mT) + n(t) (2.5)

donde n(t) es la versiéon filtrada del ruido recibido (n(t) = f(t) * z(t)) y p(t) = g(t) *
b(t) x f(t) es la forma general de pulso (overall pulse shape) compuesta por la cascada del

filtro transmisor ¢(t), el canal b(t) y el filtro receptor f(¢). La salida del filtro receptor es
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Capitulo 2. Ecualizacion de Canal

muestreada en instantes de tiempo ¢t = k7', con periodo de muestreo k7. En consecuencia,

cada muestra queda definida por la secuencia

y(kT) = i (KT — mT) + n(kT) (2.6)

m=—00

Reordenando los términos de (2.6) definimos

y(kT) = axp(0)+ > amp(kT — mT) + n(kT) (2.7)
— = ——
Simbolo m#£k Ruido
ISI

donde se interpreta que la salida del muestreador consiste en un simbolo transmitido
afectado por un factor dependiente de la respuesta al impulso del canal, seguido de ISI
y ruido. Los dos ultimos términos de (2.7) generan distorsién sobre la senial deseada y
afectan la deteccion. Cada término de la ISI es proporcional a la respuesta al impulso del
canal, en donde la ausencia de ISI (p(kT") = 0 para todo k # 0) da y(kT") = axp(0) +n(0).

La Ec. (2.7) se escribe en tiempo discreto como

e e}

Yk = Z AmPk—m + T (2.8)

donde yx = y(kT), px = p(kT) y ni = n(kT).

Considerando (2.8) y f(t) = h*(t), la respuesta al impulso del canal equivalente es

= / YRR (t — kKT)dt (2.9)

también llamado autocorrelacion muestreada (sampled autocorrellation) del pulso recibi-
do. La transformada de Fourier de p(k) esta dada por
. 1 &

Sp(e?T) = T > |H(w—=2rm/T)|? (2.10)
denominado espectro plegado (folded spectrum) del pulso recibido. Por ultimo, el ruido

para el canal equivalente se modela como [6]

S, (e7T) = 2Ny Sy (e (2.11)

El modelo de canal equivalente en tiempo discreto se observa en la Fig. 2.4, en donde

se considera la notacién de la transformada Z.
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Sn(z) = 2NoSh(z)

Nk

2l s —Jaﬂ;

Figura 2.4: Modelo de canal equivalente en tiempo discreto en banda base.
Sn(2) = 2NoSh(z)
Tk LE

Y

ag Yk ag ag
—»| () —=d— @) :|: |

Figura 2.5: Modelo de sistema del ecualizador lineal, el cual incluye el modelo de canal

equivalente en tiempo discreto.

Es de interés resaltar, que en un sistema de transmision digital el desarrollador puede
disenar los filtros transmisor y receptor (g(t) y f(¢)), pero no el canal b(t). Las respuestas
al impulso de g(t) y f(t) suelen elegirse para forzar la ISI a cero, de modo que la forma
general de pulso satisfaga el criterio de Nyquist [6]. Una dificultad con una estrategia de
este tipo, es que el canal rara vez se conoce. Ademas, incluso cuando se conoce el canal,
los filtros necesarios para satisfacer exactamente el criterio de Nyquist pueden ser dificiles
o costosos de implementar. En la practica, la forma general de pulso rara vez cumple con

el criterio de Nyquist.

2.3. Ecualizador Lineal

En esta seccion se detalla el ecualizador lineal de canal, una de las técnicas mas utili-
zadas para combatir la ISI y se describen distintos criterios para obtener los coeficientes
optimos del ecualizador. El aspecto mas importante de estos criterios es la necesidad de
conocer de antemano la respuesta del canal, lo cual no siempre es posible en la practica.
Un modelo de sistema del ecualizador lineal en conjunto con el canal se muestra en la Fig.
2.5.

El LE [9] posee un desempeno sub-éptimo en comparaciéon con otras arquitecturas
ecualizadoras (DFE y MLSD), pero tiene la ventaja que la complejidad de cémputo,

crece linealmente con la memoria de canal L. Esto lo convierte en uno de los sistemas
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Capitulo 2. Ecualizacion de Canal

I 21 :I: Slicer Q(.)

Figura 2.6: Ecualizador Lineal implementado con un filtro transversal.

mas utilizados en la industria de las comunicaciones. La estructura mas utilizada para la
implementacién del LE, es el filtro transversal, donde un esquema detallado se muestra
en la la Fig. 2.6. La entrada al LE es la sefial muestreada y; y la salida es el simbolo

estimado ay. El filtrado de la senal de entrada queda definido como

N

k=Y CilYk—j (2.12)
j=—N

donde ¢; son los 2N + 1 coeficientes del filtro y N representa el retardo de la salida en
intervalos de simbolo. La estimacién a es la entrada al detector de umbral Q(.) (Slicer),
el cual detecta el simbolo transmitido. En este caso particular, donde se considera una
modulacién PAM antipodal, el detector de umbral entrega a la salida un simbolo +1 (dy,).
Si la decision dy no es igual al simbolo transmitido ay, entonces se genera un error.
Existen publicaciones que analizan los criterios de optimizacién de los coeficientes c;,
de donde se destacan [15, 16, 49]. Dado que la medida més significativa del rendimiento
de un sistema de comunicacién digital es la probabilidad de error, es deseable elegir los
coeficientes que minimicen esta métrica. Sin embargo, la probabilidad de error, es una
funcién altamente no lineal de ¢;. En consecuencia, la probabilidad de error como una
métrica de rendimiento para la optimizacion de los coeficientes del ecualizador, es compu-
tacionalmente complejal. Dos criterios han encontrando un amplio uso en la optimizacién
de los coeficientes del ecualizador (c;). El criterio de distorsion de pico (peak distortion
criterion) o forzado a cero (Zero-Forzing - ZF) se limita a eliminar completamente la IST
sin tener en cuenta el aumento de ruido a la salida del ecualizador. Por otro lado, el cri-

terio de error cuadréatico medio (Mean Square Error - MSE) minimiza el error cuadratico

'Excepto en el caso del canal puramente Gaussiano, el cual usualmente se toma como idealizacién de

referencia.
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2.3. Ecualizador Lineal

medio entre la entrada del detector de umbral y el simbolo transmitido. A continuacién

se hace una breve descripcion de estos conceptos.

2.3.1. Criterio de Forzado a Cero

La distorsién de pico es definida como el peor caso de ISI en la salida del ecualizador.
La minimizacion de esta métrica es llamada criterio de distorsion de pico.

El modelo de canal en tiempo discreto, tiene una respuesta al impulso py v el ecuali-
zador tiene una respuesta al impulso ¢;. Ambos, pueden ser representados por un tnico

filtro equivalente con respuesta al impulso

Gn = Cp*Pn (2.13)
G = D CPnj (2.14)
j=—00

donde ¢, es la convolucion entre ¢, y p,. Suponiendo que el ecualizador tiene infinitos
coeficientes y considerando el modelo de sistema de la Fig. 2.5, la salida del ecualizador

en el instante k' se representa como

k= ko + Y, GmQe-m + D Cilh—j (2.15)
m=—oo j=—00

m#k

La Ec. (2.15) se compone de una versién escalada del simbolo deseado, donde ¢g es el
valor normalizado a uno (1) del filtro equivalente de canal, ISI y ruido. El valor pico de

la ISI se estima como

Dle)= X laml= D> | D ¢ipny (2.16)
“nto Tapo T
La ISI se elimina cuando D(c) = 0 y se cumple la condicién
ol 1 (n=0)
Gn = Z CiPn—j = (2.17)
j=—00 0 (n#0)
La transformada Z de (2.17) es
Qz) =C(2)Sh(z) =1 (2.18)

Ing. Pola, Ariel Luis 25



Capitulo 2. Ecualizacion de Canal

o simplemente
1

~ Su(z)

donde C(z) es la transformada Z de ¢;. Notar que el ecualizador, con funcién de transfe-

C(2) (2.19)

rencia C'(z), es simplemente el filtro inverso del modelo de filtro lineal equivalente Sy(z).
En otras palabras, la completa eliminacién de la ISI requiere el uso de un filtro inverso
para Sp(z). Este filtro es llamado filtro de forzado a cero.

El MSE de la senal error e, es una métrica que se utiliza para medir el desempeno del

ecualizador. La MSE es

e? = E{ler*} = E{|a — ax|*} (2.20)

donde E{.} es el valor esperado, a; es el simbolo trasmitido en k™ intervalo y aj es la
estimacion del simbolo trasmitido a la salida del ecualizador. E1 MSE en términos de la

potencia espectral del ecualizador lineal de forzado a cero (Zero Forcing-Lineal Equalizer

- ZF-LE) [6] es

) T /w/T Ny
15 = — ———aw
ZE=LE o J_pyr Sp(eiwT)

donde Nj es la densidad espectral de potencia del ruido y Sy (e/T) la potencia espectral

(2.21)

del canal equivalente (definida en la Seccion 2.2). Por conveniencia matemaética, se supone
que la sefial recibida esta normalizada. Esto implica que gy = 1y E{|ax|?} = 1. Por altimo,
la relacién senal a ruido (Signal to Noise Ratio - SNR) a la salida del ecualizador es la

inversa de la varianza de ruido €%5_; y se define como

T /T N, -1
SNRyr 15— |— / g 9.9
Rzr g [27‘(‘ /7 Sp(T) w} (2.22)

Si el espectro del canal equivalente Sy (e“T) posee algtin cero, el integrando tiende a
infinito y la SNRzp_ g tiende a cero. En conclusion, el rendimiento del ecualizador es
pobre si el espectro del canal posee valores nulos o muy pequefios.

En la practica, la implementacion de este tipo de ecualizador, nos lleva a tener un
numero finito de coeficientes. Esto implica que la ISI no siempre es compensada en su
totalidad, lo que significa que existe a la salida del ecualizador ISI residual. En consecuen-
cia, se busca minimizar D(c) en (2.16) con respecto a los coeficiente ¢;, para obtener un

desempeno adecuado.
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2.3. Ecualizador Lineal

2.3.2. Criterio de Error Cuadratico Medio

El criterio de ZF elimina completamente la ISI, pero tiene el problema que amplifica
el ruido a la entrada del detector umbral. El criterio de error cuadratico medio no elimina
completamente la ISI sino busca minimizar el error cuadratico medio entre los simbolos
transmitidos y la senal a la salida del filtro ecualizador ej. Al igual que en el caso del

criterio ZF, se utiliza la MSE como una medida del rendimiento, definida como

e’ = E{|ex]*} = E{|ar — axl*} (2.23)

. . . . . 2
Los coeficientes del ecualizador ¢; se calculan para minimizar la MSE €%;y,95_15 @ la
salida del ecualizador considerando infinitos coeficientes. En este caso, la estimacién de

(Nln sSe expresa Ccomo

k= Y CjUn_j (2.24)
j=—00

Reemplazando (2.24) en la expresién para €2 de (2.23) y expandiendo el resultado, se

deriva la funcién de transferencia para este tipo de ecualizador [6]

1

C(Z) - Sh(Z) -+ NO

(2.25)

Se considera como solucién valida a la expresion anterior si el ruido es aditivo y blanco
Gaussiano (Additive White Gaussian Noise - AWGN) y los simbolos transmitidos son no

correlacionados, es decir

E, k=n
E{aa)} = (2.26)
0 k#n

Observando (2.25), la tnica diferencia entre la funcién de transferencia del ecualizador
ZF y MSE es el factor Ny. Se puede demostrar que, cuando Ny es muy pequeno en
comparacion con la senal, los coeficientes estimados del ecualizador para ambos criterios

son similares. La MSE en términos de la potencia espectral para el ecualizador lineal

considerando el minimo MSE (MMSE-LE) [6] es (con E, = 1)

w/T
I / Mo g (2.27)

2 P — S —
FMMSE-LE = 50 |0 G, (6T + N,
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y la SNR a la salida del ecualizador es

1
SNRMMSEfLE = -1 (228)

82
MMSE—-LE

2.3.3. Ecualizador de Espaciamiento Fracccionado

En el ecualizador lineal analizado en las secciones anteriores, los coeficientes se consi-
deran espaciados a tasa de simbolo, por ejemplo 1/7'. El espaciamiento de los coeficientes
es Optimo, si el ecualizador se encuentra precedido por el filtro apareado. Si las caracte-
risticas del canal son desconocidas, el filtro receptor es apareado con el pulso de la senal
transmitida y el tiempo de muestreo es optimizado para este filtro sub-6ptimo. En general,
este enfoque conduce a un rendimiento del ecualizador que es muy sensible a la eleccion
del tiempo de muestreo. En contraste con el ecualizador a tasa de simbolo, el ecualizador
de espaciamiento fraccionado (Fractional Space Equalizer - FSE), se basa en el muestreo
de la senal entrante al menos tan rapido como la tasa de Nyquist. Tipicamente, en apli-

caciones comerciales, la separacién de las muestras es T'/2.

En base a lo discutido en secciones anteriores, se concluye que el ecualizador lineal tiene
un buen desempeno cuando las caracteristicas espectrales del canal no presentan regiones
nulas. En general, el canal con regiones espectrales nulas resulta en un incremento del
ruido a la salida del ecualizador lineal. Esta limitacion basica del ecualizador lineal para
hacer frente a la ISI severa, es uno de los motivos por el cual genera interés en utilizar otras
técnicas no lineales de ecualizacion con baja complejidad computacional. Tal es el caso
del ecualizador realimentado por decisiones que resuelve este problema de amplificacion

de ruido. El DFE se describira brevemente en la Seccion 2.4.

2.4. Ecualizador Realimentado por Decisiones

Los ecualizadores lineales presentan el problema de introducir un efecto de amplifi-
cacién de ruido. Este efecto se hace mas notorio cuando los canales presentan zonas del
espectro cercanas a cero. El ecualizador realimentado por decisiones (Decision Feedback

Equalizer - DFE) [9] resuelve este inconveniente (aunque no en forma éptima) utilizan-
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Sn(z) = 2N05h(2)
FFF

ng
a * Yk + Qg ar
—>{ Su(z2) F=@— C(2) [— > :|:

Figura 2.7: Modelo de sistema del ecualizador realimentado por decisiones (DFE), el cual

incluye el modelo de canal equivalente en tiempo discreto.

do una estructura no lineal. El DFE consiste en dos filtros, un filtro directo y un filtro
realimentado, como se muestra en el modelo de sistema en la Fig. 2.7.

La entrada del filtro directo (Feed Forward Filter - FFF) es la secuencia de simbolos
transmitidos con ISI y el ruido aditivo. El filtro realimentado (FeedBack Filter - FBF)
toma como entrada la secuencia de decisiones de los simbolos previamente detectados.
Bésicamente, el filtro realimentado es usado para eliminar parte de la ISI del simbolo

actual, causada por los simbolos previamente detectados.

2.4.1. Caracterizacion del DFE

En la Fig. 2.8 se describe un esquema de implementacion tipico del DFE. La senal a

la entrada del detector de umbral (Slicer) se la representa como

0 Ny
(le = Z ijk—j + Z dj&k_j (2.29)
j=—Ny i=1

donde a, es el simbolo detectado a la salida del detector de umbral, ¢; los coeficientes del
filtro directo y d; los coeficientes del filtro realimentado. Se considera que se tienen Ny +1
coeficientes en el filtro directo y N, coeficientes en el filtro realimentado.

El funcionamiento conceptual del DFE se describe en la Fig. 2.9(a), donde las mues-
tras con indice de tiempo positivo son llamadas post-cursores y con indice negativo pre-
cursores. La Fig. 2.9(a) representa la respuesta al impulso del canal a la entrada del DFE
(es decir, a la entrada del FFF). El objetivo del filtro directo es compensar la ISI de los

pre-cursores. El canal equivalente a la salida del FFF, queda definido por la convolucién
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n Filtro Directo I I . 1

C_Np+1 X C_N;+2 C_N;+3

dy dy

Filtro Realimentado

I 21 :IZ Slicer Q(.)

Figura 2.8: Ecualizador realimentado por decisiones (DFE).

entre p; y ¢; como se ilustra en la Fig. 2.9(b). Idealmente, se busca que el canal equivalente
tenga valores muy pequenos (nulos) de los pre-cursores y una funcién de transferencia de
fase minima [6]. El papel del FFF es, convertir el componente de canal de fase maxima
a fase minima reflejando polos y ceros dentro del circulo unitario. Otra interpretacién
de este resultado es que, entre todas las respuestas causales con la misma magnitud de
la transformada de Fourier, la respuesta de fase minima tiene energia méaxima cerca de
k = 0. Por lo tanto, en este sentido, la respuesta de fase minima minimiza la energia de la
ISI que debe ser cancelada por el FBE. De esta forma, el FBF solo tiene que compensar
la ISI de post-cursores. Es importante resaltar, que en la practica, es habitual encontrar
a los filtros directos implementados como un FSE, en donde el filtro realimentado opera

al periodo de simbolo T

Un problema tipico en el DFE, es el error en la decision. Esto causa una estimacion
incorrecta de los post-cursores del canal. El resultado es que un solo error provoca una
reduccién en el margen de ruido para un ntiimero de decisiones futuras. Este fenémeno
se denomina propagacion de errores, y se traduce en un aumento en la tasa de error. La

propagaciéon de errores se analizara con mas detalle en la Seccion 2.4.2.

Los criterios de anédlisis de desempenio del DFE son el forzado a cero (ZF-DFE) y
el error cuadratico medio (MSE-DFE). El ZF-DFE fuerza a cero la ISI a la entrada del

30 Ing. Pola, Ariel Luis



2.4. Ecualizador Realimentado por Decisiones

{ 'lﬂu‘
Canal Canal Equivalente
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Figura 2.9: (a) Representacion del canal con pre y post cursores antes de ser filtrado por

el LE. (b) Canal equivalente después de ser filtrado por el FFF.

detector de umbral, mientras que el MSE-DFE minimiza la varianza del error del detector
de umbral. Ambos criterios fueron analizados en detalle por Price (1972) [50] y Salz (1973)
[51], respectivamente. Al igual que en la Seccion 2.3, se considera la MSE como una medida
de desempertio del DFE. Se puede demostrar [6], que la MSE del DFE utilizando el criterio
de forzado a cero (ZF-DFE) y el minimo error cuadratico medio (MMSE-DFE) son

T =/T N,
2 0
€zF-DFE — €TP {% /n/T In (W) dw} (2.30)
T =/T N,
2 0
EMMSE-DFE — €ID {% /7r/T In [m] dW} (2.31)

En ambos casos, se considera que la senal de entrada al DFE esta normalizada y no se

cometen errores en la deteccion. Por ultimo, la SNR para ambos criterios es

T /T N, -
SNRZF—DFE = ExTP {% L /T In (W) dW} (232)

1
SNRMMSEfDFE =1 (233)

52
MMSE—-DFE

2.4.2. Propagacion del Error en el DFE

Un problema potencial con el DFE es que los errores de decision en la salida del

detector de umbral causaran una estimacion equivocada de la ISI. El resultado es que un
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solo error provoca una reduccion en el margen del ruido para un nimero de decisiones
futuras. Este fendémeno se denomina propagacion de errores, y se traduce en una tasa de
error mayor que el que puede predecir sobre la base de calculos de SNR solamente.

En esta secciéon consideramos la naturaleza de la propagacion de errores en el DFE, en-
contrando en particular, los limites superiores de la probabilidad de error que demuestran
que los efectos suelen ser insignificantes en comparacion con los beneficios de la mejora de
ruido reducido [6]. Podemos modelar el fenémeno de propagacion de error eliminando la

hipétesis que ax = ay, y reescribiendo la senal a la entrada del detector de umbral como

Y = a + Z djak,j - Z djfbk,j + 2k (2.34)

J=1 Jj=1

donde z; es el valor de ruido. Esto puede ser reescrito como

Yk = A + Vg + 25 (2.35)

donde el término medio es la ISI residual debido a la cancelacién incorrecta de las muestras

con ISI post-cursor dadas por

L
V — Z djwk,j, Wk = A — dk (236)

j=1
y asumiendo un ndimero finito de coeficientes (L) en el filtro realimentado. A los efectos
de la comprension de este fendomeno, se tomara como ejemplo el caso de banda base
2-PAM antipodal, de manera que a;, = +1 y wy asume los valores [+2,0]. Para este
caso, el detector de umbral considera un umbral en cero, y podemos calcular facilmente
la probabilidad para ambos tipos de error en el instante k. El primer tipo de error se
produce cuando se transmite un simbolo a; = 1 y la entrada al detector de umbral es

negativa. Por lo tanto, la probabilidad de que ocurra wy = 2 es

Pr{wk = 2} = p.P'f’{l + o+ 2 < 0} (237)

donde p = Pr{ay = 1} es la probabilidad de trasnmitir el simbolo a; = 1. Del mismo

modo, la probabilidad de que ocurra w, = —2 es

Priwy, = -2} = (1 —p).Pr{—1+4 vg + 2z, > 0} (2.38)
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La intuiciéon detras de este resultado es que no importa cuan grande es la ISI, que en
realidad reduce la probabilidad de error para una polaridad de simbolo de datos, y si los
simbolos son igualmente probables entonces la probabilidad de error puede no ser peor
que 1/2 para cualquier ISI residual.

Por supuesto, la conclusion de que la probabilidad de error no es peor que un medio
es de poco valor, ya que podriamos lanzar una moneda en el receptor y hacerlo igual
de bien. Con el fin de obtener resultados mas fuertes, asumamos que los simbolos de
datos a, y las muestras de ruido z; son independientes. Sabemos que las muestras de
ruido seran independiente cuando L — oo para el diseno 6ptimo del filtro directo, y debe
ser aproximadamente cierto para L suficientemente grande. Entonces podemos ver que
Pr{wy} depende sélo de wy_;,1 < j < L, y por lo tanto wy es una cadena de Markov
con 3% estados. Mientras que la probabilidad de estado estacionario de los estados de esta
cadena se puede calcular en [18], podemos desarrollar facilmente un modelo simple para
esta cadena que da un limite superior en la probabilidad de error. Esto permitira describir
conceptualmente el fenémeno de la propagacion de errores [41].

Supongamos que, en ausencia de ISI la probabilidad de error es P,

P.o= Pr{w, #0lwy_; =0,1 <j < L} (2.39)

Por otro lado, se considera como peor caso cuando si hay ISI residual y la probabilidad

de error es 1/2

Pri{wg # 0lw_; # 0¥j € (1,2,...L)} = 1/2 (2.40)

Definir una cadena de Markov X}, donde X, es un recuento del nimero de decisiones
correctas sucesivas que se han hecho, pero sin incluir el tiempo k. Es decir, X3 = n
Sl Wp_ 1 = W9 = +++ = Wip_p = 0y wp_,,_1 # 0. Ahora tenemos el siguiente modelo
para un evento de propagaciéon de error. Si X,, > L, no hay interferencia residual porque
no ha habido errores en la memoria del filtro realimentado del DFE. Supongamos que
X, > L pero se comete un error de todos modos en el instante k, w, # 0, debido al
ruido aditivo, resultando en X;,.; = 0. Entonces, de acuerdo a nuestro modelo de peor
caso, los errores se hardn con una probabilidad 1/2 hasta el momento en que L decisiones

correctas consecutivas se hayan hecho, momento en el cual volvemos al estado de cero ISI
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residual y la probabilidad de error retorna a P, o. Supongamos que en promedio se tarda K
incrementos de tiempo hasta que se hayan hecho L decisiones correctas en una fila, donde
K es la duraciéon media de un evento de propagacion de error. Dado que la probabilidad
de error es 1/2 durante los eventos, resulta la propagacién de error en un promedio de
errores K /2 por cada error debido al ruido aleatorio. Por lo tanto, la probabilidad de error

teniendo en cuenta ISI es

1
p— <§K + 1> P.o (2.41)

En realidad, se espera que la probabilidad de error sea menor que esto, ya que la proba-
bilidad de error durante un evento de error serd inferior a 1/2. Este limite se puede hacer
mas rigurosa, ver [41].

Este planteo, a pesar de que es el peor de los casos, da una considerable informacién
sobre el mecanismo de propagacién de errores. Esto demuestra que los eventos de error
terminaran cuando se tomen L decisiones correctas, y que esto sucede en un tiempo
relativamente corto ya que la probabilidad de error no es peor que 1/2 sin importa cudn
grande sea la ISI. Este argumento depende en gran medida de considerar que los datos
son igualmente probables, y de hecho hay, considerando el peor de los casos, secuencias
de datos para los que el evento de error puede persistir mucho mas tiempo de lo que se
ha predicho aqui. Esto sugiere que es importante asegurar que los datos sean aleatorios y
es deseable mantener L tan pequeno como sea posible consistente con la obtencion de la
mayor parte de los beneficios del DFE.

Podemos determinar K en (2.41) observando que K es el nimero medio de lanzamien-

tos de una moneda justo antes obtener L caras en una fila. Donde

1 1/2F ,
Sustituyendo en (2.41), obtenemos
P, = 2LPe,O (243)

y la probabilidad de error se multiplica por un factor de 2% debida a la propagacién de
error. Si L es bastante modesto, este factor es compensado por el beneficio del DFE en la

reduccion de P, o. Por ejemplo, L = 3 genera un incremento en un orden de magnitud en
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la probabilidad de error debido al error de propagacion, y el DFE debe reducir P, sélo

medio dB para dar lugar a una reducciéon neta de probabilidad de error.

2.5. Analisis Teérico de Desempeno

En esta seccion se compara el desempefio entre las diferentes técnicas de ecualizacion
utilizando los criterios de forzado a cero y error cuadratico medio [52, 53, 54]. Se adopta
un canal Gaussiano con ISI y modulacién PAM (antipodal). Ademés, el modelo de senal

en tiempo discreto a la salida del muestreador es

L
Yk = D GmPk—m + M (2.44)
m=0
El simbolo transmitido a,, es una variable aleatoria con media cero. La respuesta al
impulso del canal py, es finita de longitud L+1 y energfa finita (X% _; |pm|? < 00). Ademas,
pr contempla los filtros transmisor, canal y receptor. El ruido ny, se lo asume Gaussiano con
media cero e independiente de la entrada. Los filtros del ecualizador poseen una respuesta
al impulso finita. Por tltimo, la probabilidad de error tedrica para la modulacién PAM

esta definido por [9]

r.-o(vm)-o(|2) (2.45

donde 7 representa la SNR. Para facilitar la interpretacién de las sefiales que se consideran

en el andlisis, se reescribe la expresion de la senal recibida (2.44) en forma vectorial como

donde P es la matriz de tamafio Ny x (Ny + L), a el vector de simbolos transmitidos y

ny; el vector de ruido. Mas especificamente
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Yk+Np—1 o pr .- p. 0 0 ... 0 Ak+N;—1
YeeNp—2 | O ppo pr - pr 0 ... 0 Ak+Ny—2
I Yk ] | 0O ... 0 0O po p1 - br | | Gk-L |
Nk4+N;—1
Mt N5 —
4| (2.47)
L nk -

donde N representa el nimero de coeficientes del filtro directo del ecualizador. La salida

del ecualizador se expresa como

ar = w'yp (2.48)

donde w es el vector de coeficientes del filtro. Por definicion [9], la SNR a la entrada del

detector de umbral se representa como

E E, E.

SNR: a4 = — _
E{lex?}  Effar —a[?} €

(2.49)

donde €2 representa la MSE a la salida del ecualizador considerando la ISI residual y ruido.
Empleando el principio de ortogonalidad [6], la MSE se minimiza cuando E{e,y;} = 0,
por lo tanto la MSE para el LE y el DFE queda definida como

E{ayyi} — wE{yry;} = 0 (2.50)

R., — WRy,, = 0 (2.51)

donde Ryy v Ray representan la auto-correlacion de la senal de entrada al ecualizador
(yx) v la correlacién cruzada de los simbolos transmitidos con la senal recibida en el

ecualizador, respectivamente. Por lo tanto, los coeficientes 6ptimos son

w = RayRy, ! (2.52)
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Las variables que consideran los coeficientes y senales dependiendo cada ecualizador se

expresan como

Y yYLE.k

yi = (2.53)
[ygv ﬁg]T yYDFE Kk
c_ o colF , W
W [c- Nyt o] LE (2.54)
[CfoH’ oy Coyday dNb]T y WDFE
R, ;Ra
Ray _ y YLE (255)
[Raya ONb] aRayDFE
N
RYYLE = Ea PP* + TORnn (256>
R E{yra;
Ryyprp = vy {yra;} (2.57)

Efawyi} Eoly,
donde Ny es el nimero de coeficientes del filtro realimentado del ecualizador DFE, 4, son
las decisiones a la salida del DFE, Ry, la auto-correlacion del ruido, Oy, vector de ceros
de longitud N, e Iy, la matriz identidad. Bajo todas estas consideraciones, el minimo

MSE y la SNR a la salida del ecualizador, se representan como

evumsz-re = Ba—WrpRayp (2.58)
evumse-pre = Ba—WpreRayppp (2.59)
E,
SNRyMsE-LE = E —w R —1 (2.60)
a WLERayrp
Eq
SNRyyMSsE-DFE = —1 (2.61)

Ea _WDFERayDFE
Finalmente, para el criterio de forzado a cero se considera que Ny — 0 para la es-
timacién de los coeficientes 6ptimos y la SNR a la salida del ecualizador se la expresa

como
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E
SNRzp_ = = 2.62
ZrLE E, _WLERayLE+NO/2|WLE|2 ( )

E
SNRzp_ = - 2.63
armre E. =WprrRayprp + No/2|c[? ( )

En el siguiente ejemplo, se muestra el funcionamiento y desempeno del ecualizador LE
y DFE empleando los criterios ZF y MSE implementando el anélisis teérico anterior. Los

coeficientes éptimos son calculados de (2.52) y el desempeno se estima reemplazando la

SNR (Ec. (2.60)-(2.63)) en (2.45).

2.5.1. Ejemplo

El modelo de sistema del LE y DFE es igual al contemplado en las Fig. 2.5 y 2.7,
respectivamente. La Fig. 2.10 muestra el canal equivalente en tiempo discreto (p,, =
0,4076,41 + 0,8156,, + 0,4076,, 1) normalizado (% _, |pm|? = 1) y el espectro plegado
del canal. Se emplea un niimero de coeficientes finitos de los filtros de los ecualizadores,
donde Ny = 31 para el LE y Ny =15y N, = 15 para el DFE. Ademas, en el analisis del
desempeno del DFE, no se consideran errores en las decisiones. Por tltimo, las graficas
de comportamiento de los ecualizadores se realizan para una SNR de 15dB.

La respuesta del LE se observa en Fig. 2.11(a) y 2.11(b). Notar que el incremento de
la amplitud del espectro se da en aquellas zonas donde éste se ve disminuido. En las Fig.
2.11(c) y 2.11(d) muestra que la convolucién entre el canal equivalente y los coeficientes
del LE (C(z)) es aproximadamente el impulso unitario. Los valores de los coeficientes del
canal distintos de cero, es consecuencia de la ISI residual debido a la longitud finita del
filtro del ecualizador. El comportamiento del LE empleando el criterio MSE se ilustra en
la Fig. 2.12, donde a diferencia del caso anterior, se observa ISI residual (Fig. 2.12(c))
pero con menor amplificacién del espectro en las zonas que éste se aproxima a cero. La
comparacion del desempeno para ambos criterios (ZF y MSE) se grafica en la Fig. 2.15.

Las graficas de las Fig. 2.13 y 2.14 muestran el comportamiento del DFE para los
criterios ZF y MSE, respectivamente. El efecto de amplificacién del ruido en el filtro
directo se ve atenuado, ya que solo compensa la ISI causada por los pre-cursores del
canal. En la Fig. 2.15 se evidencia el mejor desempeno del DFE en comparacién con el LE

para este tipo de canal. Finalmente, se simulé el funcionamiento del LE y DFE utilizando
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Figura 2.10: (a) Canal Equivalente en Tiempo Discreto (pm = 0,401+ 0,85, +0,40,,_1 ).
(b) Espectro plegado del canal equivalente

el criterio MSE, con el objetivo de verificar la correcta estimacion del desempeno. Como
se puede apreciar en la Fig. 2.15, el DFE presenta ventajas significativas de desempeno
en comparacion con el LE cuando el canal tiene regiones del espectro nulas o cercanas a

Ccero.
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Figura 2.11: Comportamiento del ZF-LE. (a) y (b) Respuesta del LE. (¢) y (d) Convolu-

cion del canal equivalente con los coeficientes del ecualizador.
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Figura 2.12: Comportamiento del MMSE-LE. (a) y (b) Respuesta del LE. (¢) y (d) Con-

volucion del canal equivalente con los coeficientes del ecualizador.
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Figura 2.13: Comportamiento del ZF-DFE. (a) y (b) Respuesta del FFF. (c¢) y (d) Res-

puesta del FBF. (e) y (f) Respuesta del canal equivalente a la entrada del detector de

umbral.
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Figura 2.14: Comportamiento del MMSE-DFE. (a) y (b) Respuesta del FFF. (c) y (d)

Respuesta del FBF. (e) y (f) Respuesta del canal equivalente a la entrada del detector de

umbral.
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Figura 2.15: Curvas de BER para el canal de la Fig. 2.10. Comparacion del desempeno
del ecualizador LE y DFFE para los criterios ZF y MSE.

2.6. Resultados Numéricos en Canales Exponenciales

En esta seccion se analizara el desempeno del ecualizador lineal y DFE considerando
los criterios ZF y MSE para canales exponenciales (p, = a*uy). Tal como se estudiard
en el siguiente capitulo, canales con estas caracteristicas hacen que la complejidad de
implementacién en estructuras no lineales (como por ejemplo, el DFE y MLSD), crezcan
exponencialmente con la memoria del canal.

Los filtros de los ecualizadores LE y DFE se configuran igual que en la Seccion 2.5.
Donde el ntimero de coeficientes es Ny = 31 para el LE y Ny = 15y N, = 15 para el
DFE. En el analisis del desempetio del DFE, no se considera errores en las decisiones. Por
ultimo, las graficas de comportamiento de los ecualizadores se realizan para una SNR de
15dB. La Fig. 2.16 muestra el canal equivalente en tiempo discreto y el espectro plegado
del canal para un o = 0,7. Este tipo de canal, es considerado en el resto de los capitulos

de la presente Tesis doctoral.

Las Fig. 2.17-2.20 muestran el comportamiento de los ecualizadores considerando los
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Figura 2.16: (a) Canal Equivalente en Tiempo Discreto (pr = o*uy, con a = 0,6/L = 30).
(b) Espectro plegado del canal equivalente.

criterios ZF y MSE. En todos los casos, se observa una mejora significativa del comporta-
miento de los ecualizadores en comparacion con el canal evaluado en la seccién anterior.
Ademas, el comportamiento de los ecualizadores considerando los criterios ZF y MSE son
similares. Todo esto se debe, a que el canal no presenta zonas del espectro cercanas a cero
o nulas. Esta conclusion se observa en la Fig. 2.21. La mejora del desempeno del DFE
en comparacion con el LE, se hace evidente cuando se incrementa la memoria del canal.
Las graficas de la Fig. 2.22 muestran el desempenio del LE y DFE utilizando solamente
el criterio MSE para canales exponenciales. El canal se configura con o = 0,6/L = 22
(Fig. 2.22(a)), a = 0,82/L = 62 (Fig. 2.22(b)), « = 0,92/L = 122 (Fig. 2.22(c)) y
a = 0,95/L = 202 (Fig. 2.22(d)). El ntimero de coeficiente del ecualizador lineal es
Ny = 31 para todos los casos y el nimero de coeficientes para el DFE es Ny = 15 y
N, = [11, 31,61, 101], respectivamente.

En resumen, el DFE presenta un mejor desempeno que el LE considerando un canal
exponencial. Es por esto, que se elige al DFE como técnica de ecualizacion para el anélisis

de la problematica que la presente Tesis doctoral busca resolver.
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2.7. Conclusion Parcial

En este capitulo se expusieron dos de las principales limitaciones para la transmision
digital de informacion de los canales, el ruido y la ISI. Se present6 dos estructuras ecualiza-
doras para compensar estos efectos del canal en transmisiones digitales. Se analizaron los
criterios de forzado a cero y el error cuadratico medio para la estimacion de los coeficientes
6ptimos del ecualizador. En base a estimaciones y simulaciones se verificd la reduccion
del ruido obtenido con el DFE. En consecuencia, resulté en una mejora significativa del
desempeno para los canales cuya respuesta en frecuencia presenta valores cercanos a cero.

La principal motivaciéon de los receptores obtenidos con estos criterios suboptimos
es que los mismos poseen una complejidad de implementacion significativamente inferior
que la requerida por el receptor 6ptimo, como se hara evidente en esta Tesis doctoral. En
aplicaciones de muy alta velocidad para canales con respuesta equivalente con un gran
nimero de post-cursores, la implementacion del DFE comienza a presentar limitaciones
inherentes al lazo realimentado. Para solucionar este inconveniente se emplean técnicas

de paralelizacién, tema que se comienza a desarrollar en el capitulo siguiente.
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CAPITULO

3

ARQUITECTURAS DE ALTA
VELOCIDAD DE
ECUALIZADORES NO LINEALES

Resumen: El presente capitulo estudia la implementacion de arquitecturas de ecua-
lizadores no lineales de alta velocidad, analizando las metodologias de incremento de ve-
locidad en sistemas realimentados. El desarrollo parte desde los conceptos de andlisis de
tiempo hasta la metodologia de implementacion de las técnicas “retiming”, segmentacion
y paralelizacion sobre este tipo de sistemas. Ademds, se presentan de manera resumida
las arquitecturas paralelas propuestas del DFE comparando la complejidad de implemen-
tacion en base a la longitud de la memoria del canal. Todos estos conceptos demuestran
que existe la necesidad de emplear una nueva técnica de ecualizacion que elimine el cuello

de botella generado por el lazo realimentado y sea de complejidad reducida.
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3.1. Introduccion

La llegada de la integracién a muy gran escala, ha reducido el costo de los dispo-
sitivos de hardware. Esto ha dado mas flexibilidad a los disenadores de sistemas, para
implementar aplicaciones computacionalmente mas complejas en pequenos dispositivos.
Mayor rendimiento y altas velocidades de datos se han convertido en los objetivos de los
desarrollos de hoy en dia. Desde la perspectiva del hardware, la segmentacién (pipeline),
“retiming”! y procesamiento en paralelo son algunos métodos que ayudan al diseniador de

hardware a alcanzar estos objetivos.

En términos generales, los sistemas de procesamiento de senales digitales se pueden
clasificar como sistemas directos (feedforward) o realimentados (feedback). En los sistemas
directos, los datos fluyen de la entrada a la salida y ningtin valor en el sistema se alimenta
de nuevo hacia la entrada. Los filtros de respuesta al impulso finita (Finite Impulse Res-
ponse - FIR) son sistemas directos y son fundamentales para el procesamiento de seniales.
La mayoria de los algoritmos de procesamiento de sefiales, tales como la transformada
rapida de Fourier (Fast Fourier Transform - FFT) y transformada discreta del coseno
(Discrete Cosine Transform - DCT) son directos. En los sistemas directos, la sincroni-
zacién se puede mejorar por segmentacion (pipeline) de multiples etapas en el diseno de
hardware.

Sistemas recursivos, tales como los filtros de respuesta al impulso infinita (Infinite
Impulse Response - IIR), también son muy utilizados en el procesamiento de senales digi-
tales. Los algoritmos recursivos realimentados se utilizan, por ejemplo, para recuperacion
de sincronismo de simbolo (Timing Recovery - TR) y recuperacién de sincronismo de
portadora (Carrier Recovery - CR) en los receptores digitales. En estos sistemas, la im-
plementaciéon de técnicas como segmentacion, “retiming” y procesamiento en paralelo, por
lo general no es simple. Lo critico de estos sistemas es la sincronizacion de las muestras,
ya que consideran valores anteriores de salida para la estimacion de la muestra actual.

Con la restriccion impuesta por los osciladores, los cuales alcanzan frecuencias de varios
GHz, es indispensable utilizar estrategias que permitan incrementar la velocidad en los

receptores de comunicacion, sin generar un incremento excesivo en la complejidad. Entre

1“Retiming” [24] es una técnica de transformacién utilizada para cambiar las ubicaciones de elementos

de retardo en un sistema sin afectar las caracteristicas de entrada/salida del circuito.
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las técnicas de ecualizacién conocidas que se expusieron en el Capitulo 2, el DFE posee una
buena relacion entre desempeno y complejidad para canales con una dispersion moderada.
La dificultad de implementar el DFE en receptores de alta velocidad, radica en el lazo
realimentado. Esto hace, que la aplicacién de técnicas como segmentacion, “retiming” y
procesamiento en paralelo resultan complejas y en ocasiones no puedan ser utilizadas.
Este capitulo analiza los conceptos basicos de estas técnicas enfocando el desarrollo

en la implementaciéon del DFE en paralelo. Ademas, se plantean

Las limitaciones de velocidad del DFE a consecuencia del lazo realimentado.

La complejidad de implementacion en paralelo aplicando técnicas tradicionales.

La evaluacion de técnicas alternativas propuestas por otros autores.

El analisis de complejidad de los recursos utilizados.

Todos estos aspectos dejan a la luz los problemas que esta Tesis busca resolver.

3.2. Diseno Digital de Sistemas Realimentados

En el diseno digital de sistemas realimentados, la aplicacién de técnicas que permitan
incrementar las velocidades de procesamiento, son sumamente complejas. Esto se debe
al cuello de botella que genera el lazo realimentado. Antes de abordar las arquitecturas
paralelas del DFE que permiten incrementar la velocidad de computo, se revisaran los
conceptos basicos de andlisis de tiempos sobre este tipo de arquitecturas y las estrategias

de implementacion que rompen esta limitacion.

3.2.1. Analisis de Tiempos

El analisis de tiempos en los sistemas digitales, principalmente en los sistemas recursi-
vos, permite al disenador conocer los limites del circuito implementado. El anélisis consiste
en contabilizar los tiempos de propagacion sobre los diferentes componentes en un mismo
camino. Definiendo como componentes a las operaciones de suma y producto, asi como
también a los multiplexores. Para explicar algunos de los conceptos mas importantes re-

lacionados con el andlisis de tiempos en los disenos digitales realimentados, utilizaremos
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Camino Critico

(b)

Figura 3.1: Ejemplo de implementacion serial del DFE para tres (3) coeficientes del filtro
realimentado. (a) Detalle de los lazos o bucles en el DFE. (b) En linea de trazo se resalta

el camino critico en el diseno.

como ejemplo el ecualizador DFE serial para una modulacién 2-PAM mostrado en la Fig.
3.1. Ademas, por el esquema de modulacién utilizado, reemplazamos los multiplicadores
por multiplexores 2-a-1, considerando que se tiene almacenado el valor positivo y negati-
vo de los coeficientes. También, en las estimaciones de los tiempos de propagacion no se
incluyen los retardos de pista ni el detector de umbral, ya que se busca un analisis mas
general sobre el disefio. Con estas condiciones, los ejemplos de tiempos que se ilustran a
continuacion, son planteados tomando como base un proceso CMOS de 28nm, donde los
tiempos aproximados de cada componente son 7}, =~ 0,05ns para el multiplexor 2-a-1 y

Toqqa =~ 0,10ns para el sumador.

El esquema de la Fig. 3.1(a) se compone de tres (3) coeficientes del filtro realimentado,
donde la distribucién de los componentes generan tres lazos Ly, Ly y L3 (lineas de trazo

de color rojo). Un lazo o bucle se define como el camino que comienza y termina en el
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mismo nodo. En la Fig. 3.1(a), por ejemplo, L; consta de los nodos 1 -2 — 3 — 4 — 1.
Una métrica para determinar el largo del lazo es el limite de lazo (Loop Bound - LB) que
se define como T;/D;, donde T; es el tiempo de cédlculo del lazo considerando todos los
retardos de los componentes en el camino y D; es el nimero de registros en el lazo. Para

el circuito de la Fig. 3.1(a), el limite de lazo en cada bucle es

Tl Tmum + 2Tadd

LB;, = D, =— = 0,25ns (3.1)
T2 Tmum + 3Tadd

LB;, = Dy =— 5 = 0,175ns (3.2)
T T + 4T,

LB, — -3 _ fmuw®add_ 5, (3.3)
D5 3

El limite de iteracién (Iteration Bound - IB), es el maximo limite de lazo entre todos

los lazos del sistema. En particular, para el ejemplo analizado

IB = max {LBL17 LBLQ, LBLS} = LBLl (34)
Tmum 2Ta
- % = 0,25ns (3.5)

Bajo estas consideraciones, decimos que el lazo critico (critical loop) del diseno es L.
Por 1ultimo, uno de los conceptos mas importantes para los disefiadores digitales es el
camino critico (Critical Path - CP). El CP se define como el camino con més retardo
de tiempo sin considerar registros en ese camino. Es decir, el CP se lo analiza entre
puerto de entrada y registro, entre registro y registro o entre registro y puerto de salida.
Cualquiera sea el caso, solamente computa el tiempo de propagacion de la légica. En la
Fig. 3.1(b), se muestra el CP para el DFE serial, el cual inicia en el registro y termina
en el mismo registro. Puntualmente, considera un multiplexor y dos sumadores, donde el
tiempo calculado para este camino es Top ~ 0,25ns. Notar que el limite de iteracion es
el mismo que el camino critico, esto es una caracteristica de los sistemas recursivos.
Como resultado de este andlisis de tiempos conceptual, la frecuencia maxima del reloj
con la que puede operar el DFE serial, es aproximadamente 4G Hz. Esta limitaciéon en
la frecuencia méxima de reloj, para aplicaciones de alta velocidad (> 10GH z), obliga al
disenador digital a utilizar técnicas como segmentacion, “retiming” y paralelizacion para
alcanzar sus objetivos. A continuacién se desarrollan estos conceptos, que son las bases

para el disenio digital de receptores de alta velocidad.
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Figura 3.2: Esquemas de transformacion de segmentacion y paralelismo. (a) Camino de
dato. (b) Estructura de segmentacion de dos (2) niveles. (¢) Estructura en procesamiento

en paralelo de dos (2) niveles.

3.2.2. Segmentacion y Paralelismo

La transformacion de segmentacion (pipelining transformation) [24] permite reducir
el camino critico (critical path). Esto es aprovechado para incrementar la frecuencia del
reloj, la velocidad de muestreo o reducir la potencia del sistema a la misma velocidad.
En el procesamiento en paralelo [24], miltiples salidas son calculadas de manera simul-
tanea en un mismo periodo de reloj. Por lo tanto, la velocidad de muestreo efectiva se
incrementa por el nivel de paralelismo. Similar a la segmentacion, el procesamiento en
paralelo también se puede utilizar para reducir el consumo. En la Fig. 3.2 se muestran
dos ejemplos de implementacion de estas técnicas. La implementacion del procesamiento
en segmentacion se observa en la Fig. 3.2(b), donde 2! representa un registro (register) o
retardo (delay). Este es utilizado para reducir el camino critico. La Fig. 3.2(c) representa
un procesamiento en paralelo, donde se duplica el hardware con el mismo objetivo.

El camino critico a través de una nube combinacional en un sistema de alimentacién
directa, se puede cambiar por la adicién de registros usando el criterio de segmentacion.
En un sistema de alimentacién directa la salida depende sblo de muestras de entrada

actuales y anteriores. En estas estructuras los registros solo anaden latencia. Si se agregan
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() (b)

Figura 3.3: Ejemplo de reduccion del camino critico utilizando “retiming” (a) Camino de

dato original. (b) “Retiming” de los registros.

registros (D), la funcién de transferencia del sistema se multiplica por z~P. En general,
en un sistema con D etapas de segmentacién, el niimero de elementos de retardo desde
cualquier camino de entrada a salida es D — 1 mayor que en la misma ruta de acceso en
la l6gica original. En un sistema realimentado, los registros no pueden ser simplemente
agregados, ya que los retardos modifican la funcién de transferencia del sistema, dando
como resultado un cambio en el orden de la ecuacién en diferencia.

Es de interés senalar, que las técnicas de procesamiento paralelo y segmentacién son
duales una de la otra, y si un computo puede ser segmentado, también puede ser procesado
en paralelo. Ambas técnicas explotan la concurrencia en el calculo de diferentes maneras.
Por un lado, un conjunto de calculos se ejecutan intercalados en forma independiente en
un procesamiento segmentado, al mismo tiempo que estos se calculan utilizando hardware

duplicado en el modo de procesamiento en paralelo.

3.2.3. Retiming

“Retiming” [24] es una técnica de transformacién utilizada para cambiar las ubicacio-
nes de elementos de retardo en un sistema sin afectar las caracteristicas de entrada/salida
del circuito. La segmentacion y “retiming” son dos aspectos diferentes del disefio digital.
En la segmentacion, se agregan registros adicionales que cambian la funciéon de transferen-
cia del sistema. Mientras que en el “retiming”, los registros son reubicados en un diseno.

Por lo general, el “retiming” tiene varios fines, donde se destacan

= Reducir el camino critico: Se puede utilizar para aumentar la frecuencia de

reloj de un circuito mediante la reduccién del tiempo de calculo del camino critico.
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ul .
Ly Yn L Yn
) (b)

(a

Figura 3.4: Ejemplo de reduccion del camino critico y reduccion de complejidad utilizan-

do “retiming”. (a) Camino de dato original. (b) Se modifica la posicion de los registros

reduciendo la complejidad.

Recordar que el camino critico se define como la ruta con el tiempo de calculo méas
largo entre todos los caminos que contienen cero retrasos, y el tiempo de calculo del

camino critico es la cota inferior del periodo de reloj del circuito.

El camino critico del filtro en la Fig. 3.3(a) pasa a través de un multiplicador (T, =~
0,20ns) y un sumador (7,44 ~ 0,10ns). Considerando el tiempo de propagacién de
estas operaciones para una tecnologia CMOS de 28nm, el retardo del camino critico
es 0,30ns. Aplicando “retiming”, en la Fig. 3.3(b) el camino critico atraviesa dos
(2) sumadores, donde el retardo ahora es 0,20ns. Como resultado, este filtro puede

operar con una frecuencia de reloj cercano a bGH z.

Reducir el niimero de registros: Se pueden mover los registros existentes en el
disenio con el objetivo de eliminar elementos redundantes. La Fig. 3.4(a) muestra
un filtro con dos registros en el lazo realimentado inferior y un registro en el lazo
superior. El “retiming” busca minimizar el uso de registros, reubiciandolos en el
filtro, tal como se observa en la Fig. 3.4(b). El resultado es una reduccién en la

complejidad del diseno.

Minimizar el uso de energia: Se puede utilizar para reducir el consumo de
energia de un circuito mediante la reducciéon de conmutacion, que puede conducir a
la disipacién de potencia dinamica en circuitos estaticos CMOS. La colocacion de
los registros en las entradas de los nodos con grandes capacidades puede reducir las
actividades de conmutacion en estos nodos, que pueden conducir a soluciones de

bajo consumo.
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= Aumentar la capacidad de prueba: La adecuada colocacion de los registros

facilita la verificacion del diseno [55, 56].

3.3. Arquitectura Paralela Directa del DFE

La implementacion en hardware del DFE para alta velocidad se puede lograr mediante
diferentes técnicas [24], algunas de las cuales se describieron en la seccién anterior. La
segmentacion se emplea con éxito para aumentar la velocidad de calculo en los disenos
de ecualizaciéon [23]. Otro enfoque, para lograr incrementar la velocidad del receptor, es
la implementacion del ecualizador en paralelo [57]. Para sistemas directos (forward) el
aprovechamiento de la segmentacion y el procesamiento paralelo para aplicaciones de alta
velocidad es sencillo. Sin embargo, para sistemas recursivos, como es el caso del DFE, no
son facilmente implementables debido al lazo realimentado. Para un filtro realimentado,
el enfoque “retiming” se puede utilizar para mover los elementos de retardo de un camino
mas corto a una trayectoria mas larga en el lazo. Sin embargo, el enfoque del “retiming”
no puede alcanzar el limite de iteraciéon? en la mayorfa de los casos. A fin de lograr el limite
de iteracion, podemos desenrollar el lazo, que se conoce como el esquema de despliegue
(unfolding scheme) [24], v luego aplicar el enfoque “retiming” a la arquitectura VLSI
desplegada.

Para obtener la salida del DFE en paralelo, primero debemos considerar la expresién de
un sistema simple-entrada simple-salida (Single-Input Single-Output - SISO). Planteando
la salida del detector de umbral del DFE considerando solamente el filtro realimentando

para distintos instantes de tiempo, obtenemos

2Recordemos que el limite de iteracién (Iteration Bound - IB) (ver Seccién 3.2) se define como el
méximo limite de lazo entre todos los lazos del sistema. Donde el limite de lazo (Loop Bound - LB) es el
tiempo de calculo del lazo considerando todos los retardos de los componentes en el camino y el nimero

de registros en el lazo.
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donde ay_,,, = 0 para k < m. Para obtener la estructura en paralelo, el sistema SISO debe
ser convertido a un sistema de multiple-entrada multiple-salida (Multiple-Input Multiple-

Output - MIMO). El DFE en paralelo queda definido como

Ny
CAln—f—O = Q yn—f—O_Z&n-l—O—mdm (310)

m=1
Ny
CAln—l—l = Q yn—f—l_zdn—l—l—mdm (311)

m=1
Ny
&n—l—Q - Q yn+2_2&n+2—mdm (312)

m=1

Np
&nJrl = Q (ynJrl - Z &n+lmdm) (313)
m=1

donde [ identifica cada salida paral=0,1,2,..., P—1y n el tiempo que considera las P
nuevas muestras (n = 0P, 1P, 2P, ...). Tomando a k como los ciclos de reloj (k = 0,1, ...),
n se reescribe como n = Pk. Por lo tanto, el simbolo detectado en cada salida del DFE

paralelo para cada ciclo de reloj es

) NbA [ = 0,1,....,P—1
aprt1 = Q | Ypr4i — Z aPkt1-mdm (3-14>
m=1 k = 0, 17 e

La Ec. (3.14) deja en evidencia que, para un instante k, un simbolo detectado en cualquier
salida del paralelismo depende de otras salidas en el mismo instante de tiempo. Esto

genera la concatenacion de operaciones de suma y multiplicacién, incrementando el camino
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critico. En las siguientes expresiones examinamos el caso para un DFE paralelo con P = 4
y N, = 3. Los simbolos detectados a la salida del DFE en cada instante de tiempo quedan
definidos por

Askro = Q (Yakro — Gap—1dy — Gup—ods — Qui—3ds3) (3.15)
Askr1 = Q (Yaks1 — Qaprody — Gap—1da — Qui—ods) (3.16)
Aakre = Q(Yaks2 — Qapr1dy — Quproda — Ggi—1ds) (3.17)
dapys = Q (Yarts — Qupyadi — Gapgrds — Gagyods) (3.18)

La Fig. 3.5 representa las ecuaciones anteriores, donde cada salida define un médulo
(DFEO, DFE1, DFE2, DFE3). Estos médulos representan los filtros realimentados del
DFE. Ademas, en la Fig. 3.5, se remarca uno de los caminos criticos en linea de trazo de
color rojo. Este inicia en el registro del médulo DFEO y finaliza en la salida del médulo
DFE3. Para estimar el camino critico del DFE, se consideran las mismas restricciones
planteadas en la Seccion 3.2. Donde se emplea una modulacién 2-PAM y los multiplica-
dores son reemplazados por multiplexores 2-a-1 (considerando que se tiene almacenado
el valor positivo y negativo de los coeficientes). Con estas condiciones, el retardo en el

camino critico es

Tep = 2(Tmue + NoTuga) = 2(0,05ns + 3 % 0,10ns) = 0,70ns (3.19)

El valor estimado del camino critico determina, que para la arquitectura planteada en la
Fig. 3.5, la frecuencia maxima del reloj debe ser ~ 1,4GHz. Con esta frecuencia y un
paralelismo de P = 4, la tasa méaxima de datos alcanzable es de 4,4GS/s.

Para canales muy dispersivos (como los discutidos en el Capitulo 2), donde el niimero
de coeficientes en el filtro realimentado del DFE es superior a N, > 10, el camino critico
pasa a ser un factor limitante para alcanzar altas velocidades (> 10GS/s) en el receptor.
Por ejemplo, en la Fig. 3.6 se observan dos curvas que representan la frecuencia maxima
del reloj (azul), que puede utilizar la arquitectura paralela del DFE condicionada al ca-
mino critico y el paralelismo (verde), necesario para alcanzar una tasa maxima de datos
de 40GS/s en funcion del nimero de coeficientes del filtro realimentado. Obsérvese, que

para valores de IV, > 10, el paralelismo necesario es superior a P > 100, haciendo que la
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Yan+o

Yan+t1

1
Yan+2 Qyny2

Yan+3

Figura 3.5: Diagrama detallado de la arquitectura del DFE en paralelo para P = 4 vy

Ny, = 3. En linea de trazo de color roja se marca uno de los caminos criticos.

implementaciéon directa del DFE en paralelo sea muy compleja. Este analisis nos mues-
tra la necesidad de buscar técnicas que resuelvan el camino critico del DFE en paralelo
para canales muy dispersivos. Tal como se desarrollard en la seccién siguiente, existen
técnicas de implementacién en alta velocidad de cancelacién no lineal que resuelven esta

problematica, a costa de tener un crecimiento exponencial en la complejidad.
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Figura 3.6: Curvas de frecuencia mdxima del reloj y paralelismo en funcion del nimero de
coeficientes del filtro realimentado del DFE para obtener una velocidad mdzxima de 40GS/s.

La restriccion de la frecuencia mdxima del reloj es limitada por el camino critico.
3.4. Técnicas para Implementaciéon en Alta Veloci-
dad de Cancelacién No Lineal

La necesidad de implementar el DFE en receptores de alta velocidad, ha llevado a los
investigadores a proponer diferentes técnicas que resuelven el cuello de botella generado
por el lazo realimentado. Como se discutira a continuacion, la complejidad de estas alter-
nativas crece exponencialmente con la memoria del canal. Esto hace que para canales con

gran memoria (L >> 1), la implementacién de estas técnicas no sea factible.

3.4.1. Mirar Adelante

Mirar adelante (look-ahead) [22] es una de las técnicas méas utilizadas para implementar

la transformacion de segmentacion en los filtros ITR. Consiste en calcular todas las posibles
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Figura 3.7: (a) Estructura tradicional del DFE considerando dos (2) coeficientes en el

filtro realimentado. (b) Transformacion del DFE aplicando la técnica mirar adelante.

decisiones futuras y seleccionar una de ellas a partir de decisiones pasadas.
Para comprender el concepto, se considera un DFE con dos (2) coeficientes en el filtro

realimentado (Fig. 3.7(a)). La expresién que caracteriza el diseno es

ap, = Q(yn — Qp_1d; — &n72d2>7 (3-20)

donde a,, es la decision a la salida del detector de umbral, y,, es la muestra recibida, d;
y do son los coeficientes del filtro realimentado y Q(-) representa el detector de umbral
(£1). La expresién de la Ec. (3.20), se reformula contemplando todas las posibles salidas

pre-calculadas como [22]

Ay = Ana'n—Qa'n—l + Bpap_2l,—1 + Cnan—Zan—l + Dyliy 20,1 (321)

donde a, es el complemento de las decisiones que controlan los multiplexores y A,,Bn,Ch,
y D,, son todas las posibles nuevas decisiones calculadas con la muestra de entrada actual

definidas como

La Fig. 3.7(b) muestra el resultado de la conversiéon del DFE a la arquitectura mirar
adelante. Por ejemplo, para las decisiones a,, o = +1 y a,_1 = —1, la decision de salida

es 4, = B,.
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Camino Critic

Yan +dy +dy
Yan + dy — dy
Yan — dy + dy
Yan — dy — dy

Yant1 +dy +dy
Yan+1 +dy — dy
Yant1 — dy + dy
Yant+1 — dy —dy

Ayp41

RS BN

Yant2 +dy + dy
Yan+2 +dy —dy
Yant2 — di +dy
Yant2 — dy —dy

a4n+2

Yan+s + d; + d,
Yan+3 + dy — dg
Yan+s — dy +dy
Yant3 — dy — dy

Ayp13

CLLACLL

Figura 3.8: Arquitectura paralela del DFE implementando la técnica mirar adelante (look-
ahead) para un paralelismo P = 4 y N, = 2. La linea de trazo de color rojo marca el

camino critico de la arquitectura.

Como resultado de este planteamiento, esta técnica deja solamente multiplexores en
el lazo realimentado. Por lo tanto, el limite de iteraciéon considera un solo multiplexor
[22], permitiendo el incremento de frecuencia del reloj del sistema. Por ejemplo, para un
DFE serial, para una modulacion 2-PAM, aplicando la técnica mirar adelante, el limite

de iteracién es
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Tabla 3.1: Complejidad del DFE paralelo implementando la técnica mirar adelante [22].

Componentes DFE
Sumadores 2N p
Registros 2N p
Multiplexores 2-a-1 | (2 —1)P

IB = Loga(M)T e = Log2(2)0,05ns = 0,05ns (3.24)

Bajo estas condiciones, y sin considerar los posibles caminos criticos en la implementacion
de las operaciones de suma para las decisiones futuras, el DFE serial (P = 1) con estas
caracteristicas puede operar a una tasa de datos maxima de 20GS/s.

Para alcanzar velocidades mayores, es necesario aplicar paralelizacion. Esta practica
trae ciertas consecuencias al disefio, donde el principal inconveniente es el incremento
exponencial de la complejidad con relaciéon a la memoria del canal. En la Tabla 3.1 se
detallan las expresiones de complejidad, donde se observa esta dependencia.

Otro factor clave en el diseno es el camino critico, el cual tiene una dependencia directa
con el nimero de coeficiente y el paralelismo. Un posible peor caso de camino critico se
resalta en la Fig. 3.8 en linea de trazos de color rojo. La arquitectura tiene un paralelismo
P = 4 y considera N, = 2 coeficientes del filtro realimentado del DFE. Como se aprecia
en la Fig. 3.8, el camino critico involucra todo los multiplexores a lo largo del paralelismo.
A medida que se incremente el niimero de coeficientes, mas grande seran los multiplexores
y peor el tiempo de propagaciéon. Para este ejemplo, el tiempo estimado del camino critico

es

CP = (Logy(2™") P)Tyue = (L0go(22)4)0,05ns = 0,40ns (3.25)

El resultado expresado en la Ec. (3.25) indica que para una arquitectura paralela del
DFE utilizando la técnica mirar adelante para P = 4 y N, = 2, la frecuencia maxima
del reloj tiene que ser 2,5GH z. Con esta referencia de reloj es posible alcanzar una tasa
de datos de 10GS/s. Una forma de mejorar este camino critico es aplicando “retiming”.

La arquitectura Concurrente CSA [28], aplica este concepto y considera la reduccién del
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Figura 3.9: Esquema de implementacion del DFE serial proponiendo la arquitectura CSA

[28]

tiempo de propagacion en las operaciones de suma, como se explica a continuacion.

3.4.2. Arquitectura Concurrente CSA

La arquitectura CSA [28] es propuesta para reducir el camino critico asociado a la
implementacion mostrada en la Fig. 3.8. Aplica la técnica “retiming” para cortar el camino
critico en los multiplexores y emplea un tipo de sumador llamado sumador acarrear-
guardar (Carry Save Adder - CSA) distribuido en arbol. Un esquema serial del DFE
utilizando esta técnica es mostrado en la Fig. 3.9, donde el limite de iteracion sigue siendo
igual al anterior. La ventaja que presenta es que, para el esquema paralelo del DFE
mostrado en la Fig. 3.8, la frecuencia maxima del reloj puede llegar a 4GH z y una tasa
de datos de aproximadamente 16GS/s.

Por otro lado, el incremento en la complejidad de los componentes sigue siendo expo-
nencial. Un detalle de las expresiones de complejidad de cada uno de los componentes de

esta arquitectura, se muestra en la Tabla 3.2.

3.4.3. Segmentaciéon de Lazo de Multiplexores Anidados

La segmentacion de lazo de multiplexores anidados (pipelining nested multiplezer
loops) [29, 30, 31] parte del principio de mirar adelante y plantea la estimacién de las
decisiones futuras en varios niveles. Esto se logra conectando en cascada multiplexores,

los cuales son controlados utilizando decisiones futuras y pasadas. Iterando sobre la Ec.
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Tabla 3.2: Complejidad del DFE paralelo implementando la arquitectura CSA [28].

Componentes DFE
Sumadores (Mt ) p
Registros (2N —2) + N, P
Multiplexores 2-a-1 (2M —1)P

(3.21), se incrementa el nimero de niveles (Stages - M). Para esto, se reagrupan los tér-

minos en la Ec. (3.21)

dn = (An&nf2 + Bnén72)&n71 + (Cndn72 + Dnanf2)én71 (326)

y se expande para @,

p—1 = (An—la'n—?) + Bn—lén—i’))a’n—Q + (Cn—la'n—?) + Dn—lén—?))én—Z (327)

Reemplazando la Ec. (3.27) en la Ec. (3.26), obtenemos la expresién para dos niveles de

multiplexores

a'n = Ana’n—Q(An—lan—?) + Bn—lén—?)) + Bnén—Q(Cn—ldn—B + Dn—lén—?)) +

Cndn72(;1n71&n73 + anlanf‘?) + Dnén72(én71dn73 + anlénf?;) (328>

Observamos que el control de los multiplexores se realiza con decisiones pre-calculadas
(An—1, Bn-1, Cho1 y Dy_1). Esto hace que solamente un nivel de multiplexores sean
controlados por las decisiones pasadas, reduciendo el limite de iteracion. El esquema de la
Fig. 3.10, ejemplifica lo mostrado en la Ec. (3.28). Consiste en dos niveles de multiplexores
(2-stages), donde el primer nivel es controlado por decisiones pre-calculadas y el segundo
nivel por decisiones pasadas. El limite de iteracion para el ejemplo, se calcula considerando

el ntimero de niveles (M = 2) y el ntimero de pre-cdlculos (L = 2™) [31]

B loga(L) + 1 _loge(28) +1
M +logo(L) —17™ T 24 1ogy(22) — 1

donde T, es el tiempo de propagacion del multiplexor. Como se aprecia en la Ec.

0,05ns = 0,05ns (3.29)

(3.29), el incremento en el nimero de niveles disminuye el tiempo de propagacion con la
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Figura 3.10: Esquema de implementacion del DFE utilizando el criterio de segmentacion
de lazo de multiplezores anidados. Considera dos coeficientes del filtro realimentado (N, =

2) y dos niveles de multiplexores.

desventaja de incrementar la complejidad del hardware, principalmente en la cantidad de

multiplexores. Este incremento ocurre con un factor 2™ (considerando una modulacién

PAM).

El incremento excesivo de la complejidad de los multiplexores se puede reducir em-
pleando el procesamiento de bloque incremental (incremental block processing) [24, 31]. El
concepto se basa en la paralelizacién de un filtro IIR de N** orden. Las primeras N mues-
tras de salida se calculan independientes y las restantes (P — N), se calculan usando las
salidas previas. En la Fig. 3.11, se representa la arquitectura del DFE paralelo utilizando
este criterio de optimizacién para un paralelismo de P = 4, dos coeficientes (N, = 2) del
filtro realimentado y cuatro niveles (M = 4). En linea de trazo de color rojo se resalta uno
de los posibles caminos criticos, sin considerar las operaciones de suma de las decisiones

pre-calculadas. La estimacion del camino critico resaltado en la Fig. 3.11 es

CP = (7)T s = (7)0,05ns = 0,35ns (3.30)
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Figura 3.11: Arquitectura paralela del DFE aplicando la técnica de segmentacion de lazo
de multiplexores anidados [31] para un paralelismo de P = 4, dos coeficientes (N, = 2)
y cuatro niveles (M = 4). En linea de trazo de color rojo se resalta uno de los caminos

criticos de la arquitectura.

Como consecuencia, la frecuencia maxima del reloj para este ejemplo es aproximadamente

2,8G' Hz y una tasa de datos de ~ 12G\S/s.
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Tabla 3.3: Complejidad del DFE paralelo implementando la técnica de segmentacion de

lazo de multiplexores anidados [31].

Componentes DFE
Sumadores 2N p
Registros N+ LP
Multiplexores 2-a-1 | [[ML —1) — ((Ny — 1)L)/2]Ny + (L — 1)(P — Ny)

Por ultimo, la complejidad de la arquitectura segmentacion de lazo de multiplexores
anidados se detalla en la Tabla 3.3, donde el nimero de sumadores y multiplexores para el
DFE paralelo se extrae de [31]. Los registros son estimados considerando la distribucion

de la arquitectura.

3.4.4. Esquema de Pre-Calculo Parcial

El esquema de pre-calculo parcial (partial pre-computation scheme) [26, 27|, combina
los conceptos de las técnicas mirar adelante (look-ahead)y segmentacion de lazo de mul-
tiplexores anidados. Divide el célculo de todas las posibles decisiones futuras en dos redes
de multiplexores, los cuales son controlados por decisiones anteriores. Esta division de los
calculos reduce el nimero de operaciones aritméticas y el nimero de multiplexores.

Los coeficientes se dividen en dos grupos. Si N, es par un grupo tendra L = N,/2
coeficiente, en caso contrarios L = (N, — 1)/2. De la combinacién matematica de la
muestra recibida y, y el grupo de coeficientes dy, ds, . .., dy, se obtienen las entradas a la
primera red de multiplexores. Las entradas a la segunda red de multiplexores resulta de la
combinacién de los coeficientes dr41,dr42, ..., dy,. La salida de esta ultima suma parcial,
se suma con el pre-calculo de la red anterior. Por ejemplo, considerando un DFE serial con
cuatro (4) coeficientes, los cuales se reagrupan en [dy, ds] y [d3, d4]. El esquema equivalente
aplicando esta técnica, se observa en la Fig. 3.12. En este tipo de arquitectura, el limite
de iteracion queda determinado tanto por los multiplexores como por los sumadores. En

el ejemplo de la Fig. 3.12, el limite de iteracion es

1
IB Toda + (loga M) T e = 50,10ns + Lohs(2)0,05ns = 0,083ns  (3.31)

1
N2+ 1
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= B [

Figura 3.12: Esquema de implementacion del DFE serial utilizando la técnica de pre-

cdleulo parcial [27].

donde T,4q v Tnue representan el tiempo de propagacion del sumador y del multiplexor,
respectivamente. Considerando, que en los sistemas realimentados, el limite de iteracion
suele ser el camino critico del disenio (Seccion 3.2), la tasa de dato méxima para el ejemplo
de la Fig. 3.12 es 12G5/s.

A diferencia de la arquitectura de segmentacién de lazo de multiplexores anidados, el
esquema de pre-cilculo parcial presenta una distribucién modular. Esto facilita al disena-
dor la implementacion en paralelo. En la Fig. 3.13 se muestra el diseno de esta arquitectura
para un paralelismo de P = 4 y cuatro (4) coeficientes (N, = 4). La linea de trazo en

color rojo remarca el camino critico [27], el cual es

N,
CP = 37”Tmux + Togq = (6)0,05ns + 0,10ns = 0,40ns (3.32)

Por lo tanto, el ejemplo planteado puede operar con una frecuencia de reloj maxima de
2,5G'H z y una tasa de dato de 10GS/s. El esquema de pre-célculo tiene la ventaja de poder
aplicar la estrategia de “retiming” para poder mejor el desempeno, a costa de incrementar
la complejidad.

La complejidad de la arquitectura se la detalla en la Tabla 3.4, donde el nimero
de sumadores y multiplexores para el DFE paralelo se extrae de [27]. Los registros son
estimados considerando la distribucion de la arquitectura. A diferencia de las arquitecturas
anteriores, el incremento de la complejidad contintia creciendo exponencialmente con la

memoria del canal, pero con un factor Np/2. Esto sigue siendo critico en los casos que
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Figura 3.13: Arquitectura paralela del DFE implementando la técnica de pre-cdlculo parcial

para un paralelismo de P = 4 y Ny = 4. En linea de trazo de color rojo se resalta un posible

camino critico del diseno

Tabla 3.4: Complejidad del DFE paralelo implementando la técnica de pre-calculo parcial

[27].

Componentes DFE
Sumadores 2Nu/29 P
Registros 2No/2(P 1)

Multiplexores 2-a-1

(2Ne/2 —1)2P

Ny >> 1.
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Tabla 3.5: Comparacion de complejidad entre diferentes arquitecturas paralelas del DFE

para una modulacion 2-PAM y un canal con gran memoria (L >>1).

Componentes | DFE [22] | DFE [27] DFE [31] DFE [28]
Sumadores 2L p 2L/2op 2L p 2L+1p
Registros ~2EP | ~2B2(P 1) L*+2tp (2FE+L)P
Multiplexores 2-a-1 | (2F —1)P | (282 —1)2P | 2LL(P—-L/2+ P/L —1) 2L p

3.5. Comparacion de Complejidad

Las cuatro arquitecturas del DFE en paralelo presentadas en la Seccion 3.4 tienen como
objetivo alcanzar altas velocidades de procesamiento. El concepto béasico de los disenos es
implementar la técnica mirar adelante, la cual estima todas las decisiones futuras en base
a la muestra de entrada actual. Ademads, elije la decision de salida utilizando decisiones
anteriores para controlar multiplexores anidados. Este criterio, tiene la ventaja de eliminar
del lazo realimentado las operaciones de suma, las cuales son muy costosas en términos
de tiempo. La principal desventaja que presenta este tipo de diseno es el incremento
exponencial de la complejidad en funciéon de la memoria del canal. El procesamiento de
bloque incremental y el pre-calculo parcial de las decisiones futuras, son alternativas que

buscan resolver esta problematica.

La Tabla 3.5 muestra una comparacion de complejidad entre las arquitecturas del DFE
paralelo propuestas en [22, 27, 31, 28|. La comparacion se realiza considerando el niimero
de sumadores de dos entradas y una salida, registros y multiplexores 2-a-1. Ademas, se
contempla una modulacién 2-PAM y un canal con gran memoria (L >> 1). En la Fig. 3.14
se grafica la comparacion del nimero de componentes en funcion del nimero de coeficientes
del filtro realimentado. Estos calculos se realizan considerando un factor de paralelismo
P = 16. La grafica deja en evidencia el crecimiento exponencial de la complejidad de los
componentes en relacion con la longitud del canal.

Desde la perspectiva del disenador, las arquitecturas paralelas del DFE expuestas en
esta seccion, son complejas de implementar. Esto se debe a la dependencia temporal de
las muestras entre cada salida del esquema paralelo y la existencia del lazo realimentado.

Lo cual viene acompanado con problemas de camino critico, que llevan al disenador a
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0 Sumadores o Registros 10 Multiplexores
10 - - A 10 - - F; 10 - - 7
‘‘‘‘‘‘ DFE[22]; - DFE[ZZ]; ‘== DFE[22
DFE[27] DFE[27] DFE[27

- - - DFE[31] - - - DFE[3]] - - - DFE[31
—— DFE[28] —— DFE[28] —— DFE[28

N. de Componentes
H
o

N. de Componentes
H
o

N. de Componentes
|_\
o

- 27] -
10° L= i 10° L i 10° L~ i

10 20 30 10 20 30 10 20 30
N. de Coef. [N b] N. de Coef. [N b] N. de Coef. [N b]

Figura 3.14: Numero de sumadores, registros y multiplezores 2-a-1 en funcion del nimero
de coeficientes del filtro realimentado (L) para diferentes arquitecturas del DFE paralelo
propuestos en [22, 27, 31, 28]. Factor de paralelismo: P = 16. Formato de modulacion:
2-PAM.

aplicar estrategias de implementacion que incrementan la complejidad.

Estos resultados nos muestran la necesidad de buscar nuevas alternativas de ecualiza-
cion que reduzcan la complejidad de implementacion para canales con muy larga memoria.
Asi como también, sean simples de desarrollar y eliminen por completo el lazo realimen-
tado. La presente Tesis propone una nueva técnica de ecualizacion que resuelve todas
estas dificultades, denominado ecualizador de alimentacion directa de decisiones (Deci-

sion FeedForward Equalizer - DFFE).
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3.6. Conclusion Parcial

En este capitulo se expusieron las limitaciones fundamentales de implementacion del
DFE en paralelo. Se explicaron las técnicas tradicionales que permiten incrementar la
velocidad de los receptores de comunicacion, entre las que se destacan segmentacion, “re-
timing” y procesamiento en paralelo. La implementacién de estas técnicas no elimina
las limitaciones intrinsecas en el lazo realimentado del DFE, haciendo evidente la ne-
cesidad de evaluar las propuestas actuales que resuelven este inconveniente. Entre las
técnicas propuestas por diferentes autores, se destaca el mirar adelante (look-ahead) que
pre-calcula todas las posibles decisiones futuras en base a decisiones anteriores. Bajo el
mismo concepto, se muestran diferentes alternativas que buscan disminuir la complejidad
de implementacion de estos sistemas. En todos los casos, la complejidad de estas técnicas
tienen un crecimiento exponencial dependiente de la memoria del canal. Estos aspectos de
las arquitecturas del DFE paralelo hacen ver la necesidad de buscar nuevas alternativas
de ecualizacion que operen con un desempeifio similar al DFE, pero que la complejidad no
crezca exponencialmente.

La técnica de ecualizacién orientada a resolver todas estas dificultades, se denomina
ecualizador directo asistido por decisiones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE). El

siguiente capitulo desarrolla los conceptos tedricos y se analiza la complejidad del DFFE.
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CAPITULO

4

NUEVA ARQUITECTURA
ECUALIZADORA ITERATIVA DE
BAJA COMPLEJIDAD

Resumen: En este capitulo se presenta una nueva arquitectura ecualizadora iterati-
va de baja complejidad denominada ecualizador directo asistido por decisiones (Decision
FeedForward Equalizer - DFFE). El DFFE utiliza decisiones tentativas para mejorar la
estimacion de la interferencia inter-simbolo del canal. Se realiza un andlisis tedrico del
desempeno, mostrando que el comportamiento es similar al DFE. Las métricas utilizadas
para validar el desempenio son la probabilidad de error de bit y la informacion mutua.
Todos los resultados numéricos se corroboran empleando un simulador. Por ultimo, se
propone otra alternativa de estructura ecualizadora que interactia con un detector de se-
cuencia de mdzxima verosimilitud implementado con el algoritmo de Viterbi con el objetivo
de mejorar la estimacion de las primeras decisiones tentativas del DFFE. Esto trae como

consecuencia una reduccion en la complejidad final del receptor.
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4.1. Introduccién

En el Capitulo 3, se analiz6 la necesidad de utilizar diferentes estrategias para im-
plementar el DFE en sistemas de alta velocidad. En sistemas recursivos, tal como lo es
el DFE, aplicar técnicas como segmentacion, retiming y paralelismo para aumentar la
velocidad en el receptor, suele ser muy dificultoso por el cuello de botella generado por
el lazo realimentado. Existen técnicas que buscan solucionar esta limitacién, por ejem-
plo, la técnica Mirar Adelante, a costa de un incremento exponencial en la complejidad
dependiente de la longitud del canal. Esto implica que para canales muy dispersivos, la
utilizacién de arquitecturas que emplean esta técnica no sea posible de implementar. Por
lo tanto, la aplicacién del DFE estd limitada a canales con ISI moderada. Como conse-
cuencia, hay una necesidad por receptores de complejidad reducida que puedan operar de

manera eficiente en los canales con gran ISI.

La presente Tesis propone una nueva arquitectura ecualizadora iterativa de baja com-
plejidad para receptores de alta velocidad que resuelve estas necesidades. El ecualizador
directo asistido por decisiones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE) permite obte-
ner un rendimiento similar al DFE con una arquitectura paralelizable, cuya complejidad
aumenta cuadraticamente con la memoria del canal. Para los canales con gran ISI, esto
resulta en una dramética reduccion de la complejidad si se compara con el DFE. La idea
central detras del DFFE, es la iteracién de decisiones tentativas para mejorar la precision

de la estimacién de la ISI.

En este capitulo se realiza un analisis teorico del desempetio del DFFE, con el objetivo
de mostrar que el comportamiento es similar al DFE. Para tal fin, se utilizan los conceptos
de propagacion de error del DFE y teoria de la informacién [58]. Se propone una expresién
de probabilidad de error, con el objetivo de facilitar al disenador la estimacion del nimero
de iteraciones en el DFFE. Estas estimaciones se corroboran por medio de resultados
numéricos empleando un simulador, donde se compara el desempeno del DFFE y DFE.
Con los mismos objetivos y utilizando similares herramientas, es decir empleando analisis
teorico y resultados de simulaciones, se propone una segunda alternativa de arquitectura
del DFFE que integra el algoritmo de Viterbi con el objetivo de reducir la complejidad
final del DFFE. Para ambos casos, se mostrara en el Capitulo 5 que la complejidad de

implementacion es menor que otras propuestas de arquitecturas paralelas del DFE.
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4.2. Ecualizador Directo Asistido por Decisiones

El DFFE [45, 46] es una estructura ecualizadora que elimina el lazo realimentado de las
decisiones, logrando alcanzar un desempeno similar al tradicional DFE. Para simplificar
el analisis, consideraremos la dispersion del canal solamente con la ISI generada por los
post-cursores. Posteriormente, los resultados de simulacion se realizaran utilizando un
canal con ISI con pre y post-cursores combinando el DFFE con un ecualizador directo.
Tenemos y,, c%f) y L que son las muestras de entrada al DFFE, las decisiones tentativas
en la it iteracién y la memoria del canal, respectivamente. En la primera iteracién, i = 0,

obtenemos la primera decision tentativa sin ninguna cancelacién de la interferencia

donde Q(+) es la funcién detector de umbral. Esta decisién tentativa es usada luego para
cancelar la ISI de los post-cursores introducido por el primer simbolo pasado y por lo
tanto, mejorando la precision de la deteccion. Utilizando los retardos correspondientes de

tiempo, podemos obtener la decisién tentativa en la segunda iteracion como sigue

i) = Q (v — £1(@)1)). (42)

donde fi(:) con 0 < k < L representa la ISI parcial de los post-cursores causada por
los k£ simbolos pasados. Este proceso se repite al menos hasta L decisiones tentativas

consecutivas. En este punto la decisiéon final puede ser obtenida desde

0, =P = Q (g — 2GS, G0 ), (4.3)
donde fL(-) es la ISI total de los post-cursores del canal. Como se verd mas adelante,
basandonos en la teoria de la informacion [58], mostraremos que la confiabilidad de las
decisiones tentativas a{”) mejoran con el incremento del niimero de iteraciones i. En este
sentido, tanto la precision de la estimacién de la interferencia y el desempeno del DFFE
mejoran con el nimero de iteraciones. Resultados numéricos derivados de simulaciones
en computadora demuestran que el DFFE puede alcanzar un desempefnio similar al DFE
en canales altamente dispersivos. Ademas, ya que las decisiones tentativas son usadas en

lugar de las decisiones finales para la estimacion de los post-cursores de la ISI, es posible
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implementar el DFFE de forma directa, lo que nos lleva de una manera muy simple a
una implementacion paralela. Mostraremos que la complejidad computacional del DFFE
crece cuadraticamente con L. Este resultado es una drastica reduccion de la complejidad
en comparacién con otras arquitecturas paraleles del DFE, donde la complejidad crece
exponencialmente con L. Esta relacién entre desempeno y complejidad hace del DFFE
una excelente alternativa para implementaciones en receptores de muy alta velocidad en
canales altamente dispersivos.

Como fue expresado en el parrafo anterior, el uso iterativo de las decisiones tentativas
para estimar la ISI de los post-cursores es la clave del DFFE. En la siguiente seccion,
analizaremos como es el procesamiento de la senal de entrada en cada iteracion y la

arquitectura del DFFE.

4.2.1. Arquitectura del DFFE

La arquitectura del DFFE contempla los criterios de segmentacion y retiming al igual
que en el caso de los filtros directos. Esto se debe a que no posee lazos realimentados que
dificulten la aplicacion de estas técnicas. Como veremos en el Capitulo 5, la paralelizacion
consiste en instanciar multiples médulos DFFEs sin tener una dependencia temporal de
las muestras entre cada uno de ellos. Esta caracteristica ayuda al disenador a desarrollar
la arquitectura del DFFE de forma rapida y eficiente.

Para comprender la disposicion de los componentes, plantearemos un caso de uso. Las

muestras en el receptor se las representa como

L
Yn = G + Y Al + 2, (4.4)

k=1
donde d;, con k = 1,...,L son los coeficientes de los post-cursores de la ISI, a, es el

simbolo transmitido (por ejemplo., a, € {£1}), v 2, es el ruido Gaussiano con potencia
o?. Partiendo de (4.3) y asumiendo que el canal es conocido en el receptor (para simplificar,
inicialmente, la estimacion del canal es perfecta), el simbolo detectado por el DFFE en el

instante de tiempo n puede definirse como

L
i = 6D = Q (yn - éfLRklk)dk> : (4.5)
k=1
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Figura 4.1: Ejemplo de un DFFE con tres (3) coeficientes (L = 3) y R = b iteraciones.

Notar que la latencia entre la senal de entrada y la decision es R — 1.

donde R es el namero total de iteraciones, y R > L. Las primeras L decisiones tentativas

pueden ser calculadas iterativamente como sigue

ay) = Q (yn - ﬁﬁ?%) , 1<i<lL, (4.6)

con @l = Q (y,) para i = 0.

La Fig. 4.1 muestra la arquitectura del DFFE para un canal con memoria L = 3 y
R = 5. Notar que la decision final a,, = (ngl) usa decisiones tentativas pasadas para estimar
la interferencia de los post-cursores, y no decisiones finales previas como en el DFE. Como

se mostrara mas adelante, esto permite una implementacién paralela directa del DFFE.

Ing. Pola, Ariel Luis 83



Capitulo 4. Nueva Arquitectura Ecualizadora Iterativa de Baja Complejidad

4.3. Confiabilidad de las Decisiones Tentativas

El concepto basico del DFFE se centra en utilizar decisiones tentativas para mejo-
rar la estimacion del simbolo recibido. El incremento en el nimero de iteraciones mejora
el desempeno del DFFE. Para justificar este comportamiento, utilizaremos como métri-
ca la informacién mutua (mutual information) [58, 59]. A continuacién, se exponen los

conceptos de este criterio que ayudaran a entender los posteriores analisis.

4.3.1. Informacion Mutua

En general, una fuente de informacién genera cualquier conjunto de M simbolos di-
ferentes, que son considerados como representaciones de una variable discreta aleatoria
X que adopta cualquier valor en el rango Q, = (x1,22,...,x)). Cada simbolo x; tiene
probabilidad P(z;) de ser transmitido y contiene informacién ;. Las probabilidades de
simbolos deben estar de acuerdo con el hecho de que al menos uno de ellos se trasmitira,

por lo que

S Play) =1 (4.7)

i€Qy
La distribucion de probabilidad de simbolo de la fuente es estacionaria, y los simbolos
son independientes y se transmiten a una velocidad de r simbolos por segundo. Esta
descripcién corresponde a una fuente discreta sin memoria. Cada simbolo contiene la
informacién I; para que el conjunto (Iy,ls, ..., Iy ) pueda ser visto como una variable

aleatoria discreta con informacién promedio

1

Hy(X) = Z P(x;)I; = Z P(xi)logbp— (4.8)
i€Qy i€Q (z;)

La funcién asi definida se llama entropia (entropy) de la fuente. En otras palabras, la

entropia es la informaciom promedio asociada a la fuente discreta sin memoria. Cuando

se utiliza base 2, la entropia se mide en bits por simbolos

HX)=Y P@a)li=Y p(xi)l%%

i€Q i€Q (:)

(4.9)

La probabilidad de ocurrencia de un simbolo de salida dado y; es P(y;). Sin embargo,

si se conoce el simbolo transmitido z;, entonces la probabilidad condicional relacionada
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con el simbolo de salida, se convierte en P(y;/x;). De la misma manera, la probabilidad
de un simbolo de entrada dado, inicialmente por P(z;), puede también ser definido si se
conoce la salida actual. Por lo tanto si el simbolo y; recibido, aparece en la salida del canal,
entonces la probabilidad condicional del simbolo de entrada se convierte en P(x;/y;).

La probabilidad P(x;) se conoce como la probabilidad a priori; es decir, que es la
probabilidad que caracteriza al simbolo de entrada antes de que se conozca la presencia
de cualquier simbolo de salida. Normalmente, esta probabilidad es igual a la probabilidad
de que el simbolo de entrada haya sido transmitido por la fuente. La probabilidad P(z;/y;)
es una estimaciéon del simbolo z; después de saber que un simbolo dado y; aparecié en
la salida del canal, y se llama la probabilidad a posteriori. La entropia definida en la Ec.
(4.9) es llamada entropia a priori. La entropia a posteriori (o entropia condicional) se la

expresa commo

H(X/y) = 3 P(xi/ymogzm (4.10)

1€Q

donde la entropia condicional es definida por

H(X/)Y)=> Y P(x,y; 1092 (4.11)

i€y jEQ, P(x / 3/])
donde €2, representa el alfabeto de y;.
La informaciéon mutua [59] para un par de entrada-salida (z;,y;) de un canal dado,

mide la informacién transferida cuando z; se envia y se recibe y;, y se define como

P(l’z’/yj)
P(x;)

En un canal sin ruido, y; esta relacionado unicamente con el correspondiente x;, por

I(z;,y;) = logs bits (4.12)

lo que constituyen un par de entrada-salida (z;,y;), donde P(xz;/y;) = 1y I(x;,y;) =
loggﬁbits. Es decir, la informacién transferida es igual a la auto-informacién que co-
rresponde a la entrada z;. En un canal muy ruidoso, la salida y; y la entrada z; serfan
completamente no correlacionadas, y asi P(z;/y;) = P(z;) y también I(z;,y;) = 0, es
decir, no hay transferencia de la informacién. En general, un canal dado operara entre
estos dos extremos.

Generalizando, la informacién mutua [59] definida para todos los pares de entrada-

salida de un canal dado es
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Z Z (i, yj) (i, y5) Z Z (w5, y; ZOQQ%bpS (4.13)

1€ JEQ, 1€Q: JEQy

Este calculo se realiza sobre los alfabetos de entrada (£2,) y salida (£2,). La informacion
mutua mide la cantidad media de informacién de la fuente obtenida de cada simbolo de
salida.

La informacién mutua, puede ser expresada por medio de la entropia como [59]

I(X,Y) = H(X) - HX/Y) (4.14)

donde H(X/Y') (ver (4.11)) es usualmente llamada equivocaciéon. En un sentido, la equi-
vocacion puede ser vista como la pérdida de informacion en el canal ruidoso, y es una
funcion de la probabilidad condicional hacia atras' P(z;/y;) (es decir, se refiere a la ma-
triz de probabilidad condicional que define el canal). La observacién de un simbolo y;
de salida ofrece H(X) — H(X/Y') bits de informacién. Esta diferencia es la informacién
mutua del canal.

Por tltimo, y como mencionamos en parrafos anteriores, I(X,Y) es la informacién de
X contenida en Y. Por propiedad de simetria, la informaciéon mutua se puede expresar con-
siderando la informacion de Y contenida en X. Ya que, P(x;/y;)P(y;) = P(y;/x;)P(x;),
la informacién mutua se ajusta a la condicién I(X,Y) = I(Y, X) e intercambiando la

entrada y salida también es cierto que

I(X,Y)=H(Y) - HY/X) (4.15)

Tomando de referencia estos conceptos, la siguiente seccién analiza la informacion

mutua en cada iteraciéon del DFFE.

4.3.2. Estimacion de Confiabilidad

Partiendo de los conceptos expuestos en la Seccion 4.3.1, analizaremos la informacion
mutua entre el simbolo transmitido a,, y la decisién tentativa en la i iteracién, a{). De

la Ec. (4.14), la informacién mutua es

'Usualmente, P(y;/z;) son llamadas probabilidades condicionales hacia adelante (forward conditional
probabilities) y P(x;/y;) son conocidas como probabilidades condicionales hacia atrds (backward condi-

tional probabilities).
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I (an,a) = H(a,) — H(an/aY) (4.16)

donde H(-) y H(-/-) es la entropia y la entropia condicional[58], respectivamente. Para
facilitar el analisis y escribir la informacién mutua en términos de la probabilidad de trans-
mision (canal) y la distribucién de entrada, aplicamos la propiedad de simetria definiendo

al (an,(ﬁzﬁf)) como

I (o0, 8) = ()~ H(E ) (@17

n

donde la informacién mutua pasa a ser la informacién de a?) contenida en a,,.

De acuerdo a lo expresado en la Seccion 4.53.1, Pr{a, = €;} es la probabilidad de
transmitir un simbolo a,, € ©; (por ejemplo, para 2-PAM Q; = (+1, 1)), Pr{a®) = Q;}
determina la probabilidad de detectar un simbolo a() € Q, en la ™" iteracién. La entropia

de a{V se calcula segtin la Ec. (4.9) como

2 (3 ) 1
H (a%) = kezgk P ag)) logs (ani)) (4.18)
y la entropia condicional es
&0 _
H (an /an) kezﬂjk gg; P( an) log2 (éﬁf)/an) (4.19)

donde P( 0) an) es la probabilidad conjunta de detectar un simbolo a{) a la salida y
haber transmitido un simbolo a,, y P (dnl / an) es la probabilidad condicional de detectar
el simbolo a{) si se transmitié el simbolo a,. Reemplazando (4.18) y (4.19) en (4.17)

obtenemos

I(an,ég)) => P (5’ ) loggp( ) -> P ( an) loggm (4.20)

keQy keQy jEQ; n

Considerando las siguientes igualdades
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Pri{al? = Q,a, = Q;} = Pr{a¥ = Q/a, = Q;}Pr{a, = Q;}

rria? =) = > Pr{a? =Q/a, = U} Pria, = Q} (4.22)
JE8Y;

Pri{a,=9Q;} = > Pr{a,= Q; /4D = Pr{a® = .} (4.23)
ke

y operando matematicamente sobre (4.20), resulta

1

I (apa)) = kgkjezﬂjP(ﬁg)/an)P(an)loggm—
kgk %;j P (@ /ay) P (an) logzm (4.24)
- ke%ggj P (a"/a,) P (ay) zogQ@—zogQW (4.25)
— %‘;”ezﬂj P(ﬁg)/an)P(an)logQW (4.26)

Por ultimo, reemplazando (4.22) en (4.26), podemos expresar la informacién mutua en

términos de la probabilidad de transmision y la distribucion de entrada como

(4.27)

. P (éﬁf)/an)
I (an, a’ ) kezgjk ]ng: P (a /an) (an) logs [Zjeszj P (&g)/an) P(an)}

La Ec. (4.27) nos brinda una relacion entre el simbolo transmitido y el detectado en cada
iteracion del DFFE. Si consideramos la modulacién 2-PAM, la probabilidad de deteccién

de la senal de entrada en el detector de umbral queda definida como

Pr{a = +1} = Pr{y >0} (4.28)
Pr{ia®h = -1} = Pr{y® <0} (4.29)

y sustituyendo en (4.27), obtenemos

P (y)/an)
Sjea, P (ui fan) P (an)]

(4.30)

keQy, ]EQ

(anayn ) M rp ( g)/an) P (a,)logy [
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donde y{V es la sefial de entrada al detector de umbral en la i* iteracién. Tal como
se analizard en la Seccion 4.4, y?) esté relacionada con las caracteristicas del canal y
con el error en las decisiones de las (i — 1) iteraciones anteriores. A continuacién se
presentan ejemplos numéricos de simulaciones, para canales con diferentes tamanos de
memoria, donde la informaciéon mutua provee una clara indicacién del desempeno de la

arquitectura propuesta.

4.3.3. Resultados Numeéricos

Teniendo en cuenta el desarrollo anterior, se procede a mostrar en la Fig. 4.2(a) los
resultados de simulaciéon de informacién mutua en funcién de la SNR, definida como
SNR = E|a,|?/o* Consideramos a,, € +1 y un modelo de canal con ISI post-cursor

definido por

o 0<k<L
dy = , (4.31)

0 otros
donde « es un niimero positivo menor que uno.

En la Fig. 4.2(a) consideramos a = 0,6 con L = 10 y un DFFE con R = 11 iteraciones.
Observar que la informaciéon mutua crece cuando la SNR aumenta. Para un caso limite,
notar que I(a,,a* ) = I(a,,a,) — 1 para SNR — oo. Para un valor dado de SNR,
la minima informacién mutua se verifica en la primera iteracion (¢ = 0). Esto puede ser
comprendido desde (4.1), en la cual se obtiene la primera decisién tentativa directamente
desde la muestra recibida sin ninguna cancelacién de la interferencia. Sin embargo, aunque
la fiabilidad de a{?) es baja, algo de la informacién del simbolo transmitido a,, es contenido
en fLﬁLO). Mas precisamente, esto es explotado en la segunda iteracién (i = 1), en el que
se observa que la confiabilidad en a{!) se ha mejorado como resultado de la cancelacién

parcial de los post-cursores de la ISI causada por égo)' Este proceso se repite en las sucesivas

iteraciones hasta la tltima iteracién ¢« = R—1. En este punto, el DFFE puede suministrar la

(R-1)

decisién final @, = a1 con una alta confiabilidad. La Fig. 4.2(b) muestra la informacién

mutua en funcién del numero de iteraciones para varios canales con ISI post-cursor con
SNR = 15dB. Los valores de a = 0,6,0,82 y 0,92 con L = 10,30 y 60,respectivamente. En

todos los casos, puede observarse que la confiabilidad de las decisiones tentativas mejora
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20
(b)
Figura 4.2: Confiabilidad de las decisiones tentativas del DFFE. (a) Informacion mutua

en funcion de la SNR para o = 0,6, L = 10 y R = 11. (b) Informacion mutua en funcion

del numero de iteraciones para diferentes canales con SNR = 15dB.

con el nimero de iteraciones. En particular, notar que la confiabilidad de las decisiones
del DFFE en R > L tiende a alcanzar al DFE. Este resultado sugiere que el desempeiio
del DFE y del DFFE con iteraciones R > L podrian ser similares. Este tltimo concepto
se demuestra en la Seccion 4.4, donde analizaremos el desempeno del DFFE considerando

el efecto de las decisiones incorrectas en las iteraciones anteriores.
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4.4. Evaluaciéon de Desempeino

4.4. Evaluacién de Desempeno

De la Ec. (4.4) y (4.5), la sefial de entrada a la i® iteracién, y{?), puede ser expresada

como

an + S8 gy + 2 . i=0;
ap + Zk 1 an— kdk - Zk 1@ (Z k)dk + 2Zn 1> L.

Siendo ¥ el vector de estados del DFFE en la i*" iteracién definido por

(a’n—17 Ap—2, .-y an—L) y 1= O,
(1) — 2(i—1) 2(1—2 2(0 .
\Iln o (anflaanf% -'-7an7L7a§:71)7a£L272)7 "'7a’n—i) ) 0<i< L7 (433>
2 1) 2(i—2 2(0 .
(an_l,an_Q,.. Gp_1,, Q. 5: 1), 5: 2),....,an7L) , 1> L.

donde definimos a N; como la dimensién del vector de estados ¥(?). Por lo tanto, observar

que

i i i i,2Ni—
O € {0 ) ge2¥-ny (4.34)

donde Y0 = (41,41, ..., +1), Y& = (41,41, ..., =1),..., 2" =D = (=1, -1, ..., —1),
son vectores (NV; x 1). La sefial de entrada al detector de umbral en la i iteracién definida

por (4.32) puede ser reescrita como

y,(f) = g(an, \Ifgf)) + 2, (4.35)
donde
ap, + Zéj:l anfk:dk ) 1= 07
g(ana lI’S:)) = Ay, + Zk 1 Ay kdk — Zk 1a ~(Z dk , O0<i< L; (436)

n + X5y Gy — Xhe 1~(Z )dk , 1> L.

Entonces, la funcion de densidad de probabilidad (Probability Density Function - PDF')

dado el simbolo de transmision a,, puede ser expresada como
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2Ni 1

Lo (¥9)a) = I;O Fotaw (¥ an, wOR) P (p00) (4.37)

donde P () = Pr{®) = y0)} y

) , 2

e

fy|a,\If (y1(12)|an7 ¢(Z7k)) = (438)

2ro

La probabilidad de error de simbolo en la ** iteracién es

P9 = Pr{y® < 0la, = +1}Pr{a, = +1} + Pr{y?) > 0la, = —1}Pr{a, = —1}. (4.39)

Notar que Pr{y®¥) < Ola, = +1} y Pr{y® > 0la, = —1} se puede calcular usando la
PDF dada por (4.37).

4.4.1. Ejemplo

En las siguientes ecuaciones consideramos un canal con post-cursores con L = 1y

d; =1 (por ejemplo, un canal duo-binario). En la primer iteracién, obtenemos

lIISLO) = (an—l) ) (440)
glan, ) = a, 4+ a,_;. (4.41)

Tener en cuenta que N; =1y
O e {00 40D} (4.42)

con P9 = (41) y ) = (—~1). La transmisién de simbolos se suponen independientes

e idénticamente distribuidas con

1

Pr{a, = +1} = Pr{a, = -1} = 5 vn. (4.43)
En esta situacién, desde (4.40) y (4.42) notar que
1
P(yO")=—- k=01 4.44
(1/1 ) 2’ ’ ( )

La probabilidad de error P{?) se puede derivar de (4.39) y
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1

fyla (y£10)|an) = kz folaw (yéo)lan,@b(ov’f)) p (¢(O,k))
—0

= 53 fuew (10 ), (4.8
entonces
0 - 3o () vie(®)1h-o(2) +1h-o()]
@) ref?) =
donde

1 o e
Q) = 7 / e~z dt. (4.47)

En la Fig. 4.3 se grafican las distribuciones de probabilidad en las primeras cuatro (4)
iteraciones del DFFE considerando una SN R = 15dB para el canal duo binario. La Fig.
4.3(a) ejemplifica el concepto de (4.45), donde queda en evidencia que la P se encuentra
directamente relacionada con las caracteristicas del canal.

En la segunda iteracion, obtenemos

v = (an—h 31(1021) ) (4.48)
9(00, ¥D) = @, +any —ay),. (4.49)

En este caso, observar que N; =2y

VIONS {w(w)’ YD p12) QZ,(L?’)} (4.50)

con Y0 = (+1,+1), 0V = (+1, 1), 1 = (=1, +1), y "% = (=1, ~1). De (4.43)
y (4.48), obtenemos

Pr{®®M} = Pria, .4}

= Pr {éfboll\an,l} Pr{a, 1}

_ %Pr (a2 a1} (4.51)
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Figura 4.3: Las grdficas representan la distribucion de probabilidad a la entrada del detector
de umbral en las cuatro (4) primeras iteraciones del DFFE considerando el canal duo

binario para una SNR = 15dB
(4.52)

Sabiendo que
- Pe(O)a a 7& Qp—1,

Pr {cﬁzg)zﬂan_l} =
con P siendo la probabilidad de error de la primera iteracién, la probabilidad (4.51)
Ing. Pola, Ariel Luis
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P(e) = P(s9)=1(1- 7).
PO

P(u00) = P(u0¥) =P

Por otra parte, teniendo en cuenta que

9lan, ) = glan, vY) = ay,
g(an, vy = a, +2

g(ana,lvz)(LQ)) = a'n_2

podemos derivar la PDF como

o (0 909 =y (5Pl 009 =

2
1 -1 (ygll)—an—Q)

fy|a,\Il (yg)mmw(l,l)) _ 27T06 202
2
Fotate (ylan, w12 = ;Ue¢4w>%ﬁ)

(4.53)

(4.54)

(4.55)
(4.56)
(4.57)

s (o). (4.58)

(4.59)

(4.60)

donde un ejemplo de la distribucién aplicando este concepto se grafica en la Fig. 4.3(b).

Resulta de interés resaltar el cambio de la distribucion de probabilidad a consecuencia de

la compensacién de la primera iteraciéon. Por lo tanto, la P queda definida por

1
PY = ~[Pr{y) <0la, = +1} + Pr{yl) > 0la, =

¢ 2
- (-ra()tem oo (2]

_1}}

o)

1 1 3 1 1 3
- o) e fi-2o() o)
© (a) 12 QQ o * QQ o (4.61)
Generalizando, para ¢ > 0 es posible mostrar que
) . 1 )
(270) (173) — I (271)
P (00 P (40)) = : (1- PO, (4.62)
1.
pP(ypt)) = p(p0?) =_pi-b 4.63
(w) (002) = S P (4.63)
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Ademas, teniendo en cuenta que

9(an, ) = glan, ") = ay, (4.64)
9(an, ") = a+2, (4.65)
9(an, ") = a, -2, (4.66)

es posible ver que

. 2
Fnw (8010 009) = fog (50 lan 69 = — Lm0 o) g

2o
. 2
Foaw (47 an, 1) = \/21—70_62"%@)””2), (4.68)
. 2
Fyasw (50 lan, 62) = L s () ant2) (£.60)
2o

Por lo tanto, considerando las expresiones (4.42)-(4.69), es posible mostrar que la proba-

bilidad de error (P®) en la i*" iteracién es

P9 = % [P'r{y,(f) < 0la, = +1} + Pr{y® > 0la, = —1}}
) e o(b)] b va()
- oft)en )+ o(d] o

Operando en forma recursiva la probabilidad de error (4.70), de la siguiente forma

0 = o) emi-tod) JoE))-e(d)erea

o 2 2 o o
A
1 1
PO = Q)+ POA=Q(S)[1+A)+ PO (4.72)
g g
1 1
P® = Q (—) +PPA=Q (—) [1+A+ 4%+ POA (4.73)
g g

(4.74)
PY = Q (l) +PUYA=Q <l) [1 + A+ A4 AT POAT (4.75)
o o

obtenemos P como
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o/ | A-1
Para alta SNR (por ejemplo, 1/o > 1) yi > 1, A" = 0y A — 1/2, entonces reemplazando
en (4.76)

PO =Q (l) [Ai — 1] + PO A (4.76)

‘ 1
PY ~ 2Q <;> i> 1. (4.77)

Dado que la probabilidad de error del DFE con la propagacion del error viene dado por

[6]

PPFE ~ 9L (%) , (4.78)

de (4.77) podemos concluir que, para un nimero de iteraciones suficientemente grande,
el rendimiento del DFFE en presencia de un canal duo-binario (L = 1) se reduce a la
alcanzada por el DFE con propagacion de error. Como veremos mas adelante, el nimero
apropiado de iteraciones depende en gran medida tanto de la potencia de ruido como de la
dispersion del canal. Por ultimo, es posible tener en cuenta que las conclusiones derivadas

de este ejemplo se pueden ampliar para canales con mayor memoria L > 1.

4.4.2. Impacto de la Estimacién Incorrecta del Canal

Dado que el DFFE es una solucién atractiva para canales con gran memoria (L > 1),
es posible mostrar que el impacto de la estimacion incorrecta del canal es similar para
ambos ecualizadores (DFE y DFFE). La muestra de entrada al receptor y,,, tanto para el

DFFE como para el DFE, puede expresarse como

L
Yn = G + Y Al + 2, (4.79)

k=1
donde dy y K = 1,---, L son los post-cursores de la ISI, a,, es el simbolo transmitido, y

2, es ruido Gaussiano con potencia o2. La sefial (4.79) puede ser reescrita como

L
Yn = QApn + Z anfkdk + Zns

k=1
L . L
= U+ Y gy + Y an gD+ 2 (4.80)
k=1 k=1
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donde dj, y A denotan los coeficientes estimados en el receptor y el error de estimacion,
respectivamente (por ejemplo, dj = di + Ay). Partiendo del teorema central del limi-
te y dado que L > 1 y los simbolos a, son asumidos independientes e idénticamente

distribuidos (iid), el término

L
T'n = Z an_kAk (481)
k=1

puede ser modelado como una variable aleatoria Gaussiana con media cero con varianza
o2. Por consiguiente, la sefial a la entrada del receptor con estimacién incorrecta del canal

puede ser vista como

L
Yn = n+ Y Gnopdi + Zn, (4.82)
k=1
donde

es ruido Gaussiano de media cero y potencia o+ o2. Por lo tanto, en base a la suposicién
genérica de (4.81), (4.82) y (4.83) concluimos que el impacto de la estimacién incorrecta

del canal sobre el desempeno del DFE y DFFE son similares.

4.4.3. Resultados Numeéricos

Una estimacion tedrica basada en la probabilidad de error proporciona una herramien-
ta eficaz para el disefio de los pardametros del DFFE. El proceso de diseno es simple y

consta de dos pasos principales

= Estimar el nimero de coeficientes de los filtros directo y realimentado de acuerdo a

la respuesta del canal (de manera similar al disefio del DFE).

= Estimar el nimero de iteraciones del DFFE en base a la evaluacion del desempeno.
Esta tarea puede lograrse también mediante el uso de simulaciones por computadora.

Como punto inicial, se debe fijar R = L + 1.

La Fig. 4.4 ilustra la curva de BER como una funciéon de la SNR y el ntimero de

iteraciones. En este caso, usamos un canal con ISI post-cursor definido por dj, = oF,0 <

98 Ing. Pola, Ariel Luis



4.5. Desempeiio del DFFE en un Canal de Cobre

Log 10[BER]

0 5 10 15 20
Iteraciones[R]

Figura 4.4: BER en funcion de la SNR y el numero de iteraciones. Canal con post-cursores

a=05/L=6.

k< Lcona=05 L=6,y R=20. Podemos observar que el desempeno del DFFE para
R > 6 es similar en todas las iteraciones. Por consiguiente, concluimos que el DFFE con
R = L+ 1 consigue el mismo desempenio que el DFE tradicional, como se puede verificar
en la Fig. 4.5. Para el DFFE, notar la excelente igualdad entre los valores derivados de
simulaciones por computadora y la prediccién tedrica dadas por (4.39).

El desempeno del DFE y un DFFE adaptivo con R = L + 1 iteraciones en presencia
de diferentes canales dispersivos se evaltia en la Fig. 4.6. Consideramos cuatro canales:
a=0,6,0,82,0,92, y 0,95 con L = 10, 30, 60, y 100, respectivamente. El DFFE adaptivo se
implementé con el algoritmo LMS [6] usando la decisién final para estimar la sefial error.
En todos los casos, se puede observar que el DFFE y el DFE alcanzan esencialmente el
mismo desempeno. Este resultado es coincidente con el analisis teérico presentado en la
Seccion 4.4.2, donde se mostrd el impacto de la estimacion incorrecta del canal sobre el

desempeno del DFE y DFFE.

4.5. Desempeno del DFFE en un Canal de Cobre

El contenido de esta secciéon pretende mostrar un entorno de trabajo real, en el cual

se puede aplicar la estructura ecualizadora que esta Tesis propone. El entorno que se
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Figura 4.5: Desempeno del DFFE con R = 7 y el DFE. Canal con post-cursores a =

0,5/L =6.
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Figura 4.6: Desempeno del DFE y el DFFE adaptivo con R = L+1 para diferentes canales

con ISI post-cursor.

propone de evaluacion es un centro de datos (data center), donde los canales que es posi-

ble encontrar son un excelente ejemplo de aplicaciéon. Ademas, se detalla la herramienta

utilizada para verificar, por medio de simulaciones, el desempeno del DFFE.
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Figura 4.7: Esquemdtico general de conexiones entre distintos dispositivos que componen

un rack de un centro de datos.

4.5.1. Escenario

La tecnologia de interconexién de enlace serie ha tomado gran relevancia en la dltima
década con la flexibilidad que disponen los nuevos dispositivos inteligentes para conectarse
a la red. Los usos béasicos son para almacenamiento y compartir musica, fotos y videos a
través de una interfaz facil de usar, a relativamente bajo costo. Para brindar flexibilidad y
disponibilidad de acceso a estas necesidades, los centros de datos (Data Centers) juegan
un papel fundamental. Los centros de datos se componen béasicamente de dispositivos
ruteadores, de almacenamiento y sistemas que brindan diferentes servicios a los usuarios,
montados en un rack. Esto es un gabinete que tiene la capacidad de contener estos dis-
positivos en forma ordenada y brinda un espacio fisico de interconexién. El medio fisico
utilizado para conectar los diferentes dispositivos puede ser backplane, cable de cobre y

fibra éptica.

= El backplane es una placa de circuito impreso (Printed Circuit Board - PCB) que
conecta mecanicamente componentes electronicos usando pistas conductoras a partir
de hojas de cobre laminadas sobre un sustrato no conductor eléctricamente. Se la

utiliza para la conexién entre placas dentro del rack.
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= El cable de cobre se lo emplea para conexiones Intra e Inter rack. Se suele utilizar
configuracion tales como cable de par trenzado sin blindaje (Unshielded twisted pair
- UTP) y Twinax. La diferencia entre ambos radica en el alcance maximo que se
puede lograr, donde es habitual utilizar cable UTP para conexiones entre racks y

Twinax para conexiones inter rack.

= La fibra optica utilizada para conexiones entre racks logrando un mayor alcance que

el cable de cobre.

En la Fig. 4.7 se observa la forma de interconexién basica entre algunos dispositivos
que componen un centro de datos, tal como se detalld en la descripcion anterior. En la
Seccion 4.5.3 se mostrara un ejemplo de canal practico, considerando un canal de cobre. La
aplicacion de técnicas de ecualizacién en estos enlaces para compensar la ISI, se encuentra
limitada a la aplicacion del LE y DFE. Esto se debe a que el nimero de post-cursores
del canal, en la mayoria de los casos, son muy grande (> 20) lo que hace prohibitiva la
implementacién de técnicas éptimas como el MLSD por su complejidad. Ademés, como se
ha desarrollado en el Capitulo 3, las alternativas existentes también tienen un incremento
exponencial de la complejidad. Esto convierte al DFFE es una excelente opcion para este

tipo de entorno.

4.5.2. Simulador

Los resultados numéricos obtenidos en esta Tesis se basaron en un simulador desa-
rrollado en el lenguaje de programacion C++-. La arquitectura del simulador, la cual se
detalla en la Fig. 4.8, consiste en un sistema de comunicaciones digital tipico compuesto

por
» Transmisor: Genera una sefial modulada en amplitud (PAM).

= Canal: Representado con un filtro FIR con la capacidad de cargar la respuesta al

impulso del canal a simular.
» Generador de ruido Gaussiano

= Generador de Reloj: Utilizado para simular el comportamiento de los registros,

dando la posibilidad de evaluar el efecto de los diferentes retardos en la cadena de
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|Transmisor|—)l Canal LE |__>| DF+FE l_, L (il(;n];e;;ilgr
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| Clock | |Configuracién| | Control |
Estimador

de Canal
Logueo

Figura 4.8: Diagrama en bloques de la arquitectura del simulador utilizado para determinar
el desempeno de los ecualizadores. El lenguaje de programacion en el cual se desarrollo el

simulador fue C++.

recepcion. Esto tiene gran importancia al momento de realizar la adaptacién de los

coeficientes de los ecualizadores.

= Receptor: Encargado de realizar el procesamiento de la senal recibida aplicando di-
ferentes técnicas de ecualizacion. Para todos los casos, es posible utilizar el algoritmo
de adaptacién LMS [9]. Particularmente, el VA [19, 20, 21] utiliza un estimador de
canal o el DFFE de donde extrae los coeficientes para la estimacion de las métricas

de rama (branch metric).

= Bloques Extras: Estos son el bloque de configuracién, control, logueo y contador
de BER. Son sistemas adicionales que permiten configurar las constantes de los
diferentes algoritmos, seleccion de la técnica de ecualizacién que se quiere simular,

control del algoritmo de adaptacion y logueo de variables internas.

Esta herramienta permitio la estimacion del desempenio del DFFE y compararlas con
otras técnicas de ecualizacion conocidas. En la siguiente seccion se muestran los resultados

obtenidos para dos ejemplos practicos.

4.5.3. Ejemplo

En la Seccion 4.2 se desarrollaron los conceptos basicos del ecualizador iterativo, don-
de se plantea una arquitectura capaz de obtener un desempeno similar al DFE. En esta
seccion se esboza un ejemplo practico considerando un canal de cobre. Lo que se pretende
mostrar es la flexibilidad de configuracion del DFFE que hace posible obtener el desempe-

no deseado. En los resultados numéricos que a continuacién se mostraran, la arquitectura

Ing. Pola, Ariel Luis 103



Capitulo 4. Nueva Arquitectura Ecualizadora Iterativa de Baja Complejidad

©

~
T

i

Amplitud
o
)

0 —J

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Muestras

Figura 4.9: Respuesta al impulso de un canal de cobre muestreado a una frecuencia de

32GHz.

0.51 y

Amplitud

20 40 60 80 100 120 140 160
Muestras

Figura 4.10: Respuesta al impulso del canal equivalente después de ser compensado par-

cialmente por el ecualizador lineal.

del receptor contempla un ecualizador lineal a la entrada y utiliza el algoritmo de adap-
tacion LMS para la adaptacion de los coeficientes de todos los algoritmos de ecualizacion
(ver Fig. 4.8). Para la estimacién de desempeno de los algoritmos de ecualizacion se toma

como referencia un canal normalizado (XF_, x| = 1) y la SNR = E{|a,|*}/o>

En primer lugar, evaluaremos el desempeno del DFFE para una canal de cobre. La
respuesta al impulso que se considera pertenece a un cable Twinax de 5 metros con
conector SFP (Small Form-factor Pluggable - SFP). Es ideal para conectar los servidores
con los swicth a nivel superior del rack (Top of Rack - ToR). En la Fig. 4.7, la cual
representa un esquema simplificado de la interconexion de los racks de un centro de datos,

se muestra en que lugar se utiliza este tipo de cable.

En este ejemplo solo consideraremos la arquitectura del DFFE desarrollada en la

Seccion /4.2. Esta consiste inicamente en iteracion. Recordemos que
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Figura 4.11: Confiabilidad de las decisiones tentativas del DFFFE para un canal de cobre.

(a) Informacion mutua en funcion de la SNR para tres (8) iteraciones diferentes. (b)

Informacion mutua en funcion del nimero de iteracion para una SNR = 15dB.

ay) = Q (yn ~ Y 5Sf)dk) L 0<i<L (4.84)
~(R—1-k .
0 (m-Thaas ) izl

donde ¢ = 0 es la iteracién inicial, 0 < ¢ < L considera que las iteraciones son menores
al nimero de coeficientes del canal (R < L) y i > L ocurre cuando las iteraciones son
mayores que el numero de coeficientes del canal (R > L). Bajo estas restricciones se
plantea una arquitectura del DFFE con el nimero de iteraciones igual a R = L + 1. Para
este ejemplo, L representa el niimero de post-cursores del canal equivalente.

El estudio del disefio del DFFE para este ejemplo se realiza en base a un canal de
cobre, detallado en los parrafos anteriores, con una respuesta al impulso que se observa

en la Fig. 4.9 y muestreado a 32GH z. Tiene la particularidad de tener un gran nimero
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de coeficientes, con lo que utilizar una arquitectura de baja complejidad es prioritario
para la implementacion. Después de ser ecualizado el canal por intermedio del LE, el
canal equivalente a la entrada del DFFE tiene una respuesta al impulso casi exponencial,
esto se aprecia en la Fig. 4.10. Se considera que el niimero de post-cursores para el canal
equivalente es aproximadamente igual a L = 60.

Siguiendo las reglas de diseno planteadas en el capitulo anterior, en primer lugar
calculamos la informaciéon mutua. Recodemos que

I (a0 60) = H(GY) — HED fan) (1.85)

n

donde H(:) y H(-/-) es la entropia y la entropia condicional, respectivamente. Esto nos
permite estimar el niimero de iteraciones que se necesitaran en el diseno del DFFE. Se
evalila esta métrica para diferente nimero de iteraciones en funcion de la SNR, esto se
observa en la Fig. 4.11(a). El anélisis da como resultado que con R = 60 iteraciones se
alcanza un valor maximo de informacién mutua. La Fig. 4.11(b) certifica esta estimacién
de las iteraciones, ya que relaciona la informacién mutua en funcién de las iteraciones
para una SNR = 15dB. En esta ultima grafica, se aprecia que, tanto el DFE como el
DFFE, alcanzan el mismo comportamiento.

La mejora del desempeno del DFFE en funcién de las iteraciones, también se hace
visible analizando las curvas de BER. En la Fig. 4.12(a) se detallan cinco diferentes
configuraciones del DFFE para R = [20, 30, 40, 50, 60| iteraciones y se comparan con el
DFE. Al igual que en el andlisis de informacién mutua, la configuraciéon con R = 60 tiene
el mejor desempeno, este ultimo se resume en la Fig. 4.12(b).

En conclusién, para este ejemplo, la arquitectura del DFFE se la puede definir con un

nimero de iteraciones muy proximas al nimero de coeficientes del canal (R = L + 1).

4.6. DFFE mas Algoritmo de Viterbi

En las secciones anteriores, se mostro el desempeno del DFFE por medio del analisis
teorico y resultados de simulaciones considerando un canal de cobre. Todos los resultados
concluyen que el desempefio del DFFE es similar al DFE bajo las mismas condiciones de
operacion. La ventaja que presenta la arquitectura del DFFE es que la implementacion

es totalmente directa (forward), esto nos permite una mayor flexibilidad para interactuar
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Figura 4.12: Curvas de desemperio (BER) del DFFE comparado con el DFE considerando
un canal de cobre detallado en la Fig. 4.9. (a) Comparativa de curvas de desempeno
considerando diferente niumero de iteraciones (R = |[20,30,40,50,60]). (b) Curvas de
desempeno del DFE y DFFE considerando R = 60 iteraciones.

con otros tipos de algoritmos. Un caso interesante de anéalisis es combinar el DFFE con
algin otro tipo de algoritmo de deteccion, como por ejemplo el detector de secuencia
de maxima verosimilitud (Mazimum Likelihood Sequence Detector - MLSD). E1 MLSD
es un detector 6ptimo que se emplea en sistemas de comunicaciones digitales y una de
las alternativas de implementacién es utilizando el algoritmo de Viterbi. La desventaja
que presenta esta técnica es el crecimiento exponencial de la complejidad en funcién del
numero de estados con los que opera el algoritmo de Viterbi dependiente de la memoria
del canal. Es por ello, que resulta de interés evaluar el comportamiento en conjunto del
DFFE y el VA de estados reducidos [47], con el fin de obtener una estructura ecualizadora

de baja complejidad pero con un desempeiio similar al DFE.

En esta seccién, se emplea el analisis tedrico y resultados de simulacién, para mostrar
la interaccion entre el algoritmo de Viterbi y el DFFE para reducir la complejidad de
implementacion del receptor. EI VA compensa parcialmente la ISI del canal y reduce la
probabilidad de error en las primeras decisiones tentativas del DFFE. Para simplificar el

analisis, solamente se considera la ISI generada por los post-cursores del canal.
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Figura 4.13: Ejemplo de tres (3) coeficientes DFFE-VA con L=3, L, =1, R, =1, R=5
y N =2.

4.6.1. Arquitectura del DFFE-VA

En el Seccion 4.2 se introdujeron los conceptos del DFFE, donde se expone que la
base del funcionamiento consiste es la utilizacion de decisiones tentativas para compensar
la distorsion del canal. Repasando el criterio, las muestras de entrada al receptor DFFE

Yn pueden ser modeladas como

L
Yn = G + Y Al + 2, (4.86)
k=1
donde dj, es la ISI producida por post-cursores, con k = 1,--- | L'y L la memoria del canal,

a, es el simbolo transmitido (ejemplo a, € {£1}), y 2, es ruido blanco Gaussiano con
varianza o2. Se asume que el canal es conocido en el receptor (ejemplo, las estimacion del

(@)

canal es perfecta). Sea a,,

la decisiéon tentativa en la i-th iteracion. En la primera iteracion
(1 = 0), tenemos que la decisién tentativa no posee ninguna cancelacion de interferencia,

que puede escribirse como

@) = Q(yn), (4.87)
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donde Q(-) es la funcién detector de umbral. Esta decisién tentativa entonces se puede
utilizarse para cancelar la ISI postcursor introducida por el primer simbolo pasado, y
por lo tanto, para mejorar la precision de la detecciéon. Usando los retardos de tiempo
apropiados, podemos obtener la decisién tentativa de la segunda iteracion tal como se

expresa en

i — 0 (yn . éf?’kdo) . (4.88)

Este proceso se repite al menos hasta R —1 decisiones tentativas consecutivas. En este

punto, la decisién final puede obtenerse a partir

L
a, = 8D = Q (yn =S a;’f;l"“)dk> , (4.89)
k=1
donde R es el nimero total de iteraciones. Podemos ver que la fiabilidad de las decisiones

tentativas a!) se incrementa a medida que el nimero de iteraciones aumenta [45]. De
esta manera, tanto la exactitud de la estimacion de la interferencia y el rendimiento
del DFFE mejoran. Con el fin de mejorar la decision inicial del DFFE, extendemos el
concepto utilizando el VA. Los parametros a considerar para el disefio de esta arquitectura
son L, el nimero de coeficientes compensados por el VA, R, el nimero de iteraciones
que utilizan decisiones de VA y N el ntimero de estados del VA (2%). Después de las
primeras R, iteraciones obtenemos las correspondientes primeras R, decisiones tentativas

con cancelacion de interferencia. Estas decisiones se expresan como

alf ) = VA (y,), (4.90)

donde VA(-) es la funcién del algoritmo de Viterbi, con L, < L 'y N = 2% estados. Las
decisiones tentativas provenientes del VA, se utilizan para cancelar la ISI de post-cursor
introducida por los primeros R, simbolos pasados, y por lo tanto, para mejorar la precision
de la detecciéon. Siguiendo este enfoque, las decisiones tentativas pueden ser representadas

como

(4.91)
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La Fig. 4.13 ilustra la propuesta de arquitectura DFFE-VA para un canal con memoria
L=3L,=1,N=2 R,=1y R =05.A diferencia de la anterior arquitectura DFFE [45],
hemos incluido un buffer con la misma profundidad M como el VA. Este buffer permite
sincronizar las muestras de entrada con las decisiones del VA. Por las caracteristicas
de implementacién directa (forward) del DFFE-VA| es apto para aplicaciones de alta
velocidad donde la paralelizacién es indispensable. En la Seccion 5.3.1 se profundiza el

disefio en paralelo del ecualizador.

4.6.2. Decisiones Tentativas Proporcionadas por VA

En los canales altamente dispersivos, la probabilidad de error del DFFE en las primeras
decisiones tentativas suele ser grande. Por lo tanto, hay dos opciones para compensar la

dispersion del canal
= Aumentar el nimero de iteraciones.
= Utilizar las decisiones del VA en las primeras iteraciones del DFFE.

Claramente, la ultima alternativa reduce el nimero de iteraciones en el DFFE, ya que la
probabilidad de error obtenida en la salida del VA es inferior a la estimada con el DFFE
solamente.

Para un diseno adecuado del DFFE-VA, es importante estimar el niimero de iteraciones
R, que utilizan las decisiones tentativas proporcionados por el VA. Como una primera
aproximacion, es posible asumir que valores altos de R, mejorarian el rendimiento del
receptor DFFE-VA. Sin embargo, esto es particularmente cierto sélo si la probabilidad de
error de las primeras R, iteraciones es menor que en el VA.

Por ejemplo, en la Fig. 4.14 se grafica la BER en funciéon del niimero de iteraciones
que usan las decisiones tentativas proporcionadas por el VA (R,) para una SNR de 15dB.
Estas curvas que muestran los primeros resultados de la arquitectura propuesta se trazan
considerando una modulacién por desplazamiento de fase binaria (BPSK) y el canal con
post-cursores definidos en la Tabla 4.1 (L = 10). Ademés, el receptor DFFE-VA considera
R =11, 20, 30, 40, 50 y 60 iteraciones en combinacién con un VA de 4 estados (N = 4).

En la Fig. 4.14, R, = 0 denota un DFFE sin VA, mientras que R, = ¢ (¢ > 0) significa

que las decisiones del VA se utilizan en las primeras g iteraciones. Hay que tener en cuenta

110 Ing. Pola, Ariel Luis



4.6. DFFE mas Algoritmo de Viterbi

—A- VA (N4) - DFFE R11
/ VA (N4) - DFFE R20
VA (N4) - DFFE R30
-2.5F , VA (N4) - DFFE R40H{
—5¢— VA (N4) - DFFE R50
—e— VA (N4) - DFFE R60
o - -
@ DFE
5 ,
-
Il
x
4
w0
®
@
w
o
e
D
o
)

Figura 4.14: BER en funcion del niumero de iteraciones que utilizan decisiones tentativas

proporcionadas por el VA (R, ).

Tabla 4.1: Canal utilizado para verificar el funcionamiento del DFFE-VA de la Fig. 4.15

L =10

do dy dy ds dy ds
1,0 0,6160 | 0,3251 | —0,3581 | 0,1896 | —0,0114

d6 d7 dg d9 le

—0,0095 | —0,0195 | 0,0069 | 0,0151 | 0,0034

que el DFFE-VA con R > 30 en combinaciéon con un VA de 4 estados con R, = 3, logra
un rendimiento similar al tipico DFE. Por otro lado, cabe destacar que el rendimiento
del DFFE-VA se degrada a altos valores de R, cuando el ntimero de iteraciones es de
R < 20. Esto puede ser entendido por el hecho de que la fiabilidad de las decisiones
provistas por las iteraciones del DFFE son mejores que las decisiones estimadas por el
VA. En este ejemplo, la mejor solucion de compromiso entre rendimiento y complejidad

de la arquitectura DFFE-VA se consigue con R = 30.

Una forma de tener una mejor interpretacién de este comportamiento, es comparar
la BER para las diferentes configuraciones del DFFE-VA mencionadas anteriormente. La
Fig. 4.15 ilustra la BER en funcién de la SNR para el canal de ISI post-cursor que se
describe en la Tabla 4.1. La Fig. 4.15 representa el rendimiento del DFFE con R = 30
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Figura 4.15: Curvas de BER en funcion de la SNR para el DFFE (R = 30 y 60), VA
(N=4), y DFFE-VA (R=30, R, =3, N =4).

y 60 iteraciones, VA de 4 estados, y la propuesta del DFFE-VA con N =4, R = 30, y
R, = 3. Notar que para los casos aislados del VA de N = 4-estados y el DFFE con R = 30
iteraciones, el desempeno es inferior al DFE. Sin embargo, la combinacién propuesta de
estado reducido del VA con un bajo nimero de iteraciones DFFE obtiene un rendimiento
similar al DFE. La configuraciéon que logra un buen equilibrio entre rendimiento y com-
plejidad es DFFE-VA con R = 30, R, = 3 y N = 4. Esto demuestra la flexibilidad que
ofrece la arquitectura DFFE, compatible con diferentes técnicas de deteccion. Ademas,
y como se mostrard en el Capitulo 5, esta combinacién de algoritmos permite reducir la

complejidad de implementacion del receptor.
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4.7. Desempeno del DFFE-VA en un Canal de Fibra
Multimodo

En la Seccion 4.5 se describié el entorno de trabajo en donde se puede aplicar el recep-
tor propuesto. El escenario consiste en un centro de datos el cual utiliza distintos tipos de
medios fisicos para conectar los diferentes componentes que lo integran. Principalmente
podemos encontrar conexiones de cable de cobre y de fibra éptica. El cable de cobre se
utiliza en distancias cortas y es empleado para las conexiones inter-rack. En contra parte,
la fibra éptica se la encuentra en la comunicacién entre los rack, en donde las distancias
a recorrer van desde algunas decenas de metros hasta 2km. Las distancias a conectar
dependen de la distribucion del centro de datos.

Bajo este entorno, se analizara el caso para un canal de fibra éptica, en particular
fibra multimodo (Multi Mode Fiber - MMF) muestreado a 10GH z. El canal no presenta
un numero grande de coeficientes pero se requiere un niimero de iteraciones mucho mayor
al nimero de coeficientes (R >> L + 1). Para optimizar los recursos de implementa-
cién, se propone utilizar la configuraciéon del DFFE que incluye el algoritmo de Viterbi.

Recordando el diseno de la arquitectura propuesta en la Seccion 4.6 tenemos que

VA (Yn) . 0<i<R,
ay) = Q (yn ~ Y éfff)dk) , Ry<i<L (4.92)
~(R—1—-k .
Q (yn Y )dk) : i>L

donde las primeras R, iteraciones utilizan decisiones tentativas provenientes del VA. Bajo
estos conceptos, se plantean los siguientes andlisis de desempefnio del DFFE-VA.

El primer anélisis se desarrolla sin considerar el VA y buscando el nimero de iteracion
que genere un desempefio del DFFE similar al DFE. La evaluacién de esta métrica se
realiza sobre el canal de fibra multimodo con la respuesta al impulso que se detalla en la
Fig. 4.16. A diferencia del ejemplo anterior, la respuesta al impulso del canal equivalente
no posee un gran numero de post-cursores, tal como se observa en la Fig. 4.17. Aplicando
el concepto de informacién mutua en cada iteracion, determinamos el niimero de iteracion
del DFFE. La Fig. 4.18(a) muestra la informacién mutua en funcion de la SN R, en donde

se observa que para R = 60 se alcanza un desempeno similar al DFE. Similar resultado
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Figura 4.16: Respuesta la impulso de un canal de fibra multimodo muestreado a 10GH z
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Figura 4.17: Respuesta la impulso del canal equivalente después de ser compensado par-

cialmente por el ecualizador lineal

se obtiene en la Fig. 4.18(b) al estimar la informacién mutua en funcién del nimero de
iteraciones para una SN R = 14dB. Los resultados conducen a que el nimero de iteraciones
es mayor que el numero de coeficientes del canal (R >> L+ 1). La mejora del desempeno
del DFFE en funcién de las iteraciones, también se hace visible analizando las curvas
de BER. En la Fig. 4.19(a) se detallan cinco diferentes configuraciones del DFFE para
R = [20, 30,40, 50, 60] iteraciones y se comparan con el DFE. Al igual que en el anélisis
de informaciéon mutua, la configuracion con R = 60 tiene el mejor desempeno, este tltimo
se resume en la Fig. 4.19(b).

En base a los resultados obtenidos y buscando reducir la complejidad final del ecua-
lizador, se analiza la posibilidad de incorporar el algoritmo de Viterbi en las primeras
R, decisiones tentativos. Para determinar este valor, en la Fig. 4.20 se trazan las curvas
de desempenio en funcién de las iteraciones que usan decisiones tentativas provenientes
del VA para una SNR = 14dB. Ademas, se considera en el analisis que el VA utiliza
cuatro estados (N = 4). En la Fig. 4.20, los primeros tres casos que emplean VA(N4) y
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Figura 4.18: Confiabilidad de las decisiones tentativas del DFFE para un canal de fibra

multi-modo. (a) Informacion mutua en funcion de la SNR para tres (3) iteraciones diferen-

tes. (b) Informacion mutua en funcion del nimero de iteracion para una SNR = 14dB.

R = [10, 20, 30] muestran un incremento significativo en el rendimiento a medida que se
incrementa el valor de R,. También se observa que para un niimero mayor de iteraciones
(R = [40,50,60]) el aporte del VA es despreciable. De lo cual se concluye, que para una
configuracion del DFFE-VA de N =4, R, =4 y R = 20, se alcanza un desempeno simi-
lar al DFE con un reduccion significativa en el niimero de iteraciones. Esto implica una
disminucién en la complejidad de implementacion, donde este andlisis se desarrolla en el

siguiente capitulo.

Por 1ltimo, y en base al analisis realizado, la Fig. 4.21 muestra las curvas de BER del
DFE, el VA de cuatro estado (N = 4), el DFFE con R = [20,60] y DFFE-VA con N = 4,
R, =4y R = [20,60]. Tal como se puede apreciar, el DFFE con R = 20 y el VA de cuatro
estados tienen un desempeno sub-6ptimo para una SNR > 12dB. Combinando ambos

algoritmos (DFFE-VA con N = 4, R, = 4y R = 20) se obtiene el mismo desempeno
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Figura 4.19: Curvas de desempeno (BER) del DFFE comparado con el DFE consideran-
do un canal MMF detallado en la Fig. 4.16. (a) Comparativa de curvas de desempernio
considerando diferente nimero de iteraciones (R = |[20,30,40,50,60]). (b) Curvas de
desempeno del DFE y DFFE considerando R = 60 iteraciones.
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Figura 4.20: Desempeno del DFFE en funcion del nimero de iteraciones que utilizan

decisiones tentativas provenientes del algoritmo de Viterbi (R, )

que el DFE pero reduciendo significativamente la cantidad de iteraciones. Esto implica,
al mismo tiempo, una reducciéon en la complejidad.
En conclusién, la flexibilidad que presenta el DFFE para operar en conjunto con

otras técnicas de ecualizacion, lo convierten en un algoritmo apto para cualquier tipo
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Figura 4.21: Curvas de desempeno del DFE, VA con N = 4, DFFE con R = [20,60] y
DFFE-VA con N =4, R =[20,60] y Ry = 4.

de aplicacion. Principalmente, en receptores de muy alta velocidad, ya que presenta un

diseno de implementacién directa (forward).
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Capitulo 4. Nueva Arquitectura Ecualizadora Iterativa de Baja Complejidad

4.8. Conclusion Parcial

En este capitulo se desarrollé el analisis tedrico del ecualizador directo asistido por de-
cisiones (Decision FeedForward Equalizer - DFFE). E1 DFFE utiliza decisiones tentativas
para compensar la distorsion del canal. Se utilizo el concepto de informacién mutua para
mostrar que el incremento de las iteraciones favorece el desempeno. La ventaja que pre-
senta esta técnica, es que no posee lazo realimentado, lo cual la convierte en una excelente
alternativa para aplicaciones de alta velocidad. Ademas, y como se vera en el Capitulo 5,
la complejidad del DFFE crece cuadraticamente con la memoria del canal a diferencia de
otras alternativas ecualizadores.

Para facilitar la configuracién de los parametros del DFFE, se propuso una metodologia
de estimacion de la probabilidad de error de bits que permite al disenador estimar las
iteraciones 6ptimas del ecualizador. Asi como también, se empleo resultados de simulacién
para corroborar las estimaciones de desempefio del DFFE, dando como resultado un
comportamiento similar al DFE. El escenario utilizado para tal fin fue un canal de cobre,
tipico en los centros de datos.

En conjunto conjunto con este andlisis, y utilizando la misma metodologia planteada
en el parrafo anterior, se propuso una arquitectura alternativa que combina los beneficios
del DFFE con la eficiencia de deteccién del detector de secuencia de méxima verosimilitud.
El concepto radica en implementar esta técnica de deteccion empleando el algoritmo de
Viterbi pero con estados reducidos. Es decir, compensar parcialmente la ISI del canal
para reducir la probabilidad de error en la deteccién de bit en las primeras decisiones
tentativas del DFFE. El efecto que esto logra, es reducir el nimero de iteraciones del
DFFE. El analisis de la reducciéon de complejidad del receptor utilizando esta propuesta
se detalla en el Capitulo 5.

En el siguiente capitulo se analiza la complejidad del DFFE y DFFE-VA frente a otras

arquitecturas paralela del DFE y se proponen esquemas paralelos de ambos sistemas.
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CAPITULO

5

COMPLEJIDAD E
IMPLEMENTACION PARALELA
DEL DFFE

Resumen: En el capitulo se presenta el estudio de la complejidad de implementacion
de la nueva arquitectura ecualizadora, asi como también propone un diseno paralelo posible
de ser implementados en receptores de alta velocidad. La complejidad del ecualizador se
compara con otras arquitecturas paralelas del DFE y las estimaciones de complejidad se
verifican por medio de resultados de sintesis utilizando una herramienta de diseno digital.
El resultado a destacar, es que considerando la memoria del canal, la complejidad del
DFFFE crece cuadrdticamente a diferencia de las otras propuestas donde el incremento es

exponencial.
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Capitulo 5. Complejidad e Implementacién Paralela del DFFE

5.1. Introduccion

En este capitulo se estudiard la complejidad para las dos arquitecturas propuestas en
el capitulo anterior para aplicaciones de alta velocidad, donde la paralelizacion juega un
papel fundamental en el desarrollo. Ademas, se compara la complejidad de implementacion
de las arquitecturas paralelas del DFE con respecto al DFFE, dejando en evidencia la
reduccion de los recursos utilizados para aquellos canales que tienen gran memoria. Con
el objetivo de corroborar las estimaciones tedricas de complejidad, se generan resultados de
sintesis para un ASIC. Esto se realiza para diferentes configuraciones del DFFE solamente

considerando los coeficientes del filtro realimentado.

5.2. Analisis de la Arquitectura DFFE

En esta seccién se estudia la complejidad del DFFE en una implementacion en paralelo,
donde se muestra como cambia el nimero de recursos en relacion con la memoria del
canal. La baja complejidad que caracteriza al DFFE se compara con otras arquitecturas
paralelas del DFE detalladas en el Capitulo 3, con el objetivo de verificar este supuesto. Por
ultimo, se muestran resultados de sintesis para diferentes configuraciones del DFFE para
aplicaciones ASIC. Hay que aclarar que solamente se considera, en esta primera etapa, la
complejidad del filtro realimentado. Esto es valido, ya que existen diversas aplicaciones
que implementan filtros directos en forma paralela de manera eficiente [60] y se pueden

combinar con cualquiera de las implementaciones del DFFE paralelo.

5.2.1. Procesamiento en Paralelo

En la Seccion 3.2 se desarrollaron las diferentes estrategias que permiten incrementar la
velocidad de procesamiento en un sistema digital de comunicaciones. De las estudiadas, se
destacan la segmentacion (pipeline)y el paralelismo. Ambos métodos se aplican facilmente
a sistemas directos pero presentan una alta complejidad al momento de implementarlas
en sistemas que contienen lazos realimentados. Una ejemplo de este tipo de sistema es el
ecualizador realimentado por decisiones. Existen diferentes propuestas que combaten esta
dificultad a costa de un incremento exponencial de la complejidad. Una solucién a esta

problematica es el DFFE, que soluciona el cuello de botella creado por el lazo realimentado
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Figura 5.1:
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Figura 5.2: Ejemplo de un DFFE con tres (3) coeficientes (L = 3) y R =5 iteraciones.

a) Notar que la latencia entre la senal de entrada y la decision es R — 1. b) La linea de

trazo de color roja denota el camino critico

del DFE, utilizando decisiones tentativas de una manera directa (forward). La aplicacién

de las técnicas de segmentacion y paralelismo, se aplican directamente sobre el disefio del

DFFE sin dificultad.
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Capitulo 5. Complejidad e Implementacién Paralela del DFFE

Tabla 5.1: Complejidad de la arquitectura del DFFE paralelo para 2-PAM y R > L.

Componentes DFFE
Sumadores L(R—-L/2-1/2)P
Registros (R—1)R/2+(R—L)(L+1)L/2+ (L*—1)L/6)P
Multiplexores 2-a-1 L(R—L/2-1/2)P

Las arquitecturas paralelas del DFE que buscan minimizar las limitaciones creadas por
el lazo realimentado [22, 27, 31, 28], tienen la particularidad de compartir decisiones entre
los diferentes bloques que componen el receptor. Esto genera un incremento en la comple-
jidad por parte del ruteo de las senales, dificultando la implementacién para sistemas de
alta velocidad. Esta caracteristica es solucionada por el DFFE, ya que independiza cada
uno de los bloques y permite al disenador incrementar en forma simple el paralelismo del
receptor. Un ejemplo de implementacién en paralelo se muestra en la Fig. 5.1, donde se
observa un factor de paralelismo P = 4, el niimero de iteraciones R = 5 y el nimero de
coeficientes L = 3. El detalle de cada uno de los bloques DFFEn se especifican en la Fig.
5.2. Usando esta arquitectura, la velocidad de datos y el rendimiento puede incrementarse

por un factor P con el crecimiento de la complejidad lineal en P.

5.2.2. Complejidad del DFFE

En base a la arquitectura del DFFE (ver Fig. 5.2), se estima la complejidad conside-
rando solamente los componentes como unidad sin tener en cuenta el ruteo. En la Tabla
5.1 se detalla el nimero de sumadores, registros, y multiplexores para el DFFE, calcula-
dos bajo los siguientes supuestos. Los multiplicadores fueron considerados multiplexores
2-a-1. Se supone que tanto los valores positivos y negativos de los coeficientes dj estan
disponibles. Es una suposicién correcta para las decisiones binarias con valores +1 (por
ejemplo, 2-PAM [6]). El niimero de sumadores para el DFFE fue estimado suponiendo
que el componente basico es un sumador de dos entradas.

La comparacién de complejidad entre las diferentes arquitecturas paralelas del DFE
[22, 27, 31, 28] y el DFFE, se realiza considerando un canal con una memoria mucho mas

grande que uno (L >> 1). La condicién planteada, reduce las expresiones de complejidad
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5.2. Anadlisis de la Arquitectura DFFE

Tabla 5.2: Comparacién de complejidad entre el DFFE paralelo y arquitecturas DFE para
2-PAM con R=L+ 1 para L >> 1

Comp. | DFFE | DFE [22] | DFE [27] DFE [31] DFE [28]
Sumadores | L?P/2 2l p 2L/2op 2l p 2l+1p
Registros | L3P/6 | ~2FP | ~2L2(P 4 1) L*+2p 2L+ rL)pP
Mux 2-a-1 | L2P/2 | 2L —1)P | (L2 —1)2P |2fL(P-L+ L2 1) 2Lp

Tabla 5.3: Comparacion de complejidad entre el DFFE paralelo y arquitecturas DFE para

M-PAM con R=L+1para L >>1

Componente DFFE DFE [27] DFE [31]
Sumadores L*P/2 ME22p MEP
Registros L3P/6 ~ ME2(P 1) L*+ MEP
Multiplexores 2-to-1 | (M —1)L?P/2 | (M*? —1)2P | MFL(P— £+ 2 1)

a lo detallado en la Tabla 5.2. El nimero de sumadores y multiplexores 2-a-1 para los
esquemas paralelos del DFE fueron extraidos de [22, 27] y [31], mientras que se estimé el

numero de registros en base a las arquitecturas.

La Fig. 5.3 muestra el nimero de los tres tipos de componentes en funciéon del niimero
de coeficientes del filtro realimentado. La diferencia mas importante entre el DFFE y
las propuestas del DFE paralelo es que, el primero no utiliza técnicas de mirar adelante
(look-ahead) o lazo de multiplexor (multiplexer loop), y esto reduce la complejidad de la
implementacién. En todos los casos, los beneficios del DFFE son evidentes en la presencia
de canales altamente dispersivos (es decir, L > 1). Una comparacién de la complejidad
de M-PAM se muestra en la Tabla 5.3. Observamos que el DFFE todavia proporciona
una reduccién significativa de la complejidad con respecto a las arquitecturas DFE [27]
y [31]. Notar que en M-PAM, las operaciones de multiplicacién se logran mediante el
uso de M — 1 multiplexores 2-a-1. Esta conclusién se puede extender a M-QAM donde
la complejidad de ambos, DFE y DFFE, es aproximadamente dos veces la obtenida con

M-PAM.
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Figura 5.3: Numero de sumadores, registros y multiplexores 2-a-1 en funcion del nimero
de coeficientes del filtro realimentado L, para el DFFE paralelo con R = L+ 1 y las
arquitecturas DFE propuestas en [22, 27, 31] y [28]. Factor de paralelizacion: P = 16.
Formato de modulacion: 2-PAM

5.2.3. Comparaciéon con Resultados de Sintesis

La estimacién de complejidad realizada en la Seccion 5.2.2 es una aproximacion ge-
neral de los componentes que utiliza la arquitectura propuesta. En un entorno mas real,
haciendo referencia a la implementacién, es necesario considerar otros aspectos adicio-
nales en la estimacion de complejidad. En esta seccién se realiza una comparacion entre
las estimaciones tedricas y resultados de sintesis de varias configuraciones del DFFE. Las

consideraciones que se tuvieron en cuenta fueron las siguientes

= Se consideré un ASIC para la implementacion del DFFE en un receptor de 10Gb/s
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5.2. Anadlisis de la Arquitectura DFFE

y modulacién 2-PAM. La arquitectura DFFE fue sintetizada con éxito (es decir, no
hay problemas de tiempo) mediante el uso de la tecnologia CMOS de 28nm con

transistores de umbral de voltaje estandar (Standard Voltage Threshold - SVT).

= FEl DFFE se constituy6 para L = [5, 10, 30] coeficientes, con dos factores de para-
lelizacién P = 16 (feoer = 625,0 MHz) v P = 32 (faoer = 312,5 MHz). En todos
los casos, el nimero de iteraciones contemplado en la estimacién guarda la relacion

R=L+1.

= Las operaciones de multiplicacion fueron implementadas mediante el uso de multi-

plexores 2-a-1.

= Se defini6 un namero finito de bits para representar las muestras de entrada y los
coeficientes. El nimero de bits de las muestras de entrada (NN;) y los coeficientes (N,)
se han derivado de las simulaciones por computadora para diferentes canales con
memoria L = [5, 10, 30]. Todas las operaciones internas en el DFFE se consideraron
a maxima resolucion, para evitar degradacion en el desempeno. Se utilizaron dos
configuraciones de resoluciones de las palabras de entrada segin el canal. Para los
casos L =57y 10 se emple6 N. =7y N; =7 y con L = 30 el nimero de bits de las
muestras de entrada se incrementé a N; = 8. La Fig. 5.4 compara el desempeno del
DFE con las dos configuraciones de la muestra de entrada al DFFE, donde se observa
que los comportamientos son muy similares. Los sumadores se implementaron con
propagacion de acarreo (carry save adder), por lo tanto N.+logs(L) bits se requieren

para representar la muestra en la entrada del detector de umbral.

» El detector de umbral utiliza el bit més significativo (Most Significant Bit - MSB)
de la muestra de entrada para controlar los multiplexores que seleccionan los coefi-

cientes positivo o negativo.

En la Tabla 5.4 se muestra el nimero total de celdas y componentes estimados nor-
malizados para un paralelismo de P = 16 y memoria del canal de L = 5. El ntimero
de celdas se deriva de la sintesis realizada con una herramienta de diseno digital. Este
numero incluye elementos extras como buffers que la herramienta agrega al disefio con el
fin de compensar el retardo de cada una de las pistas a consecuencia del ruteo. Notar que

estos resultados concuerdan muy bien con los valores esperados derivados del andlisis de

Ing. Pola, Ariel Luis 125



Capitulo 5. Complejidad e Implementacién Paralela del DFFE

Log 10[BER]

—DFE _
* DFFE (Ni:7 bits)

(O DFFE (N;=8 bits)

10

11 12

14
SNR[dB]

13 15

16 17 18 19

Figura 5.4: Curva BER en funcion de la SNR para le DFFE con L = 30, R =31, N; = 7/8

bits, y N. = 7 bits.

Tabla 5.4: Resultados de sintesis para la arquitectura del DFFE paralelo para 2-PAM y
R = L+ 1 en Tecnologia CMOS 28nm

feoer(MHz) | P | L | N. de Celdas’ | N. Componentes’
6250 16| 5 1,00 1,00
625,0 16 | 10 5,19 4,18
3125 32| 5 1,96 2,00
3125 32110 10,03 9,62
312,5 321 30 180,65 159,00

1 El ntimero total de celdas y componentes estan normalizados para los valores P = 16

y L =5.

complejidad desarrollado en la Seccion 5.2.2, es decir, la complejidad aumenta linealmente

con el factor de paralelizacién (P) y cuadraticamente con la memoria de canal L.
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5.2. Anadlisis de la Arquitectura DFFE

5.2.4. Analisis de Camino Critico

La velocidad de las diferentes arquitecturas DFE se relacionan con sus caminos criticos.
Las arquitecturas paralelas del DFE existentes de [22, 31, 28] son mé&s rapidos que el
DFFE. Sin embargo, no se consideran para una comparaciéon de velocidad como resultado
de su prohibitiva alta complejidad de implementacién en presencia de canales con alta ISI
(L >> 1). El andlisis de camino critico y complejidad de las arquitecturas mencionadas
se detall6 en el Capitulo 3. Por otro lado, el camino critico de la soluciéon DFE menos

complejo propuesto en [27] estd dada por

1
Thpp-pm = mTadd + loge (M) Tz (5.1)

para M-PAM, donde T,z v Taqq son los tiempos de propagacion del multiplexor y suma-
dor, respectivamente. Tenga en cuenta que T, p-[27) €8 independiente de la memoria del
canal L. Por ejemplo, para la tecnologia CMOS de 28nm, T}, = 0,05ns y T,4q ~ 0,10ns,
de tal manera las tasas maximas de datos con P = 1 para 2-PAM y 4-PAM son ~ 178 y
18,8Gb/s, respectivamente.

El camino critico para el DFFE se muestra en la Fig. 5.2. Observe que el retraso del

camino critico esta dado por

Tprre ~ LTyaq + loges(M) T, (5.2)

y aumenta linealmente con la memoria del canal. Como se muestra en la Seccion 5.2.3,
no se observaron problemas de tiempo con L = 30 y P = 32 para 2-PAM con f. o =
312,5MHz mediante el uso de tecnologia CMOS 28nm. Por lo tanto, las tasas maximas de
datos obtenidos por el DFFE para 2-PAM y 4-PAM son 10 y ~ 20Gb/s, respectivamente.
Desde L >> 1y Thue < Taaa, tenga en cuenta que Tprrg estd dominado por LT,44. Por
tal motivo, el impacto del aumento del tamano de la constelacion (2 — 4) en el camino

critico serd pequetio. Por otro lado, para L = 30 la complejidad relativa del DFE [27] con

P =1 (x 2M"/?) con respecto al DFFE con P = 32 (ox 32(M — 1)L?) es

n 2 x 200/2) /(32 x 30%) = 2,28 para 2-PAM.

n 2 x 4089/2) /(32 x 3 x 30%) = 2,49 x 10* para 4-PAM.
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En consecuencia, el DFFE es capaz de ofrecer altas velocidades de datos (por ejemplo,
> 10Gb/s) mediante el uso de la tecnologia CMOS existentes con la complejidad de im-
plementacién menor que el derivado de la menor complejidad del DFE paralelo propuesto

en [27].

5.3. Reducciéon de Complejidad en el DFFE

En la Seccion 5.2 se desarrollé el andlisis de una nueva arquitectura ecualizadora
iterativa denominada ecualizador directo asistido por decisiones. Una de las ventaja que
presenta esta arquitectura es el crecimiento cuadratico de la complejidad a diferencia
de otras arquitecturas paralelas del DFE que crecen exponencialmente con la longitud
de la memoria del canal. Otra de las ventajas que destaca al DFFE por encima de otras
arquitecturas es que posee una implementacion modular y no necesita compartir muestras
entre estos modulos. Esto facilita la implementacion en paralelo y disminuye el ruteo, lo
cual lo convierte en una excelente opcion para aplicaciones de muy alta velocidad.

Esta seccién tiene el objetivo de aplicar las ventajas del MLSD (implementado con el
algoritmo de Viterbi) como técnica de reduccion de complejidad del DFFE. Se mostraran
los conceptos de aplicacion de ambas técnicas y una posible implementacion en paralelo.
Por 1ultimo, se compara la complejidad de diferentes técnicas de ecualizaciéon con esta
nueva propuesta, donde el resultado que se observara es una reduccion significativa en la

complejidad de implementacion.

5.3.1. Complejidad del DFFE-VA

La principal caracteristica que resalta al DFFE sobre las otras arquitecturas del DFE
es la implementacion totalmente directa (forward). Esta cualidad, facilita la implementa-
cién de técnicas de segmentacion (pipeline) y paralelizacion con el fin de incrementar la
tasa de datos en receptores de alta velocidad. En esta seccién nos hemos enfocado en la
implementacién conjunta del DFFE con el algoritmo de Viterbi con el fin de reducir la
complejidad de implementacion del receptor. De las arquitecturas paralelas de VA, una
de las mas destacadas por su baja complejidad es el decodificador de Viterbi de bloque

deslizante (Sliding Block Viterbi Decoder - SBVD) [48] en donde una implementacion de
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Figura 5.5: Arquitectura paralela del DFFE y SBVD para N =2, L =3 y P = 4. Los
bloques DFFEn y SBVD son mostrados en la Fig. 4.13 y [48],respectivamente.

esta técnica se detalla en [13]. Un ejemplo de implementacién paralela del DFFE-VA se
muestra en la Fig. 5.5 para una configuracion L =3, R=4, R, =1, N =2y P =4. Los
bloques DFFEn y SBVD se detallan en la Fig. 5.2 y [48], respectivamente.

El anélisis de complejidad del DFFE se realizo en la Seccion 5.2.2, en donde se mostrd
que el incremento de complejidad de implementacién crece cuadraticamente con la me-
moria del canal. En esta seccién se mostrara la reducciéon de complejidad del receptor al
aplicar el algoritmo de Viterbi como técnica de deteccion adicional. Recordemos que, la
estimacion de complejidad se basa en el conteo de componentes basicos como el nimero
de sumadores, registros, multiplexores y comparadores. En las Tablas 5.1 y 5.5 se detallan
las expresiones de complejidad de cada uno de estos componentes para la aplicacion del
DFFE-VA, donde el VA se implementa mediante el uso de la técnica de SBVD paralelo

[48]. La estimacion de complejidad se realiza bajo los siguientes supuestos

= Complejidad del DFFE: Los multiplicadores mostrados en la Fig. 5.2 se con-
sideran que son multiplexores 2-a-1. Se supone que tanto los valores positivos y
negativos de los coeficientes d;, estan disponibles. Esta es una suposicién correcta
para decisiones binarias £1 (por ejemplo, binario de modulacién de amplitud de
pulso (PAM) [6]). El nimero de sumadores para el DFFE se estima suponiendo que

el componente bésico es un sumador de dos entradas.
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Tabla 5.5: Complejidad de la arquitectura paralela del SBVD para 2-PAM [48]

Componente SBVD
Sumadores N(2B+ 1+ D(D +6))
Registros B(B+6N) + D*(N(2 + 1) + £ 4 1)
Multiplexores 2-a-1 DEE+3N+3)+N -1
Comparadores D(BY +3N)+ N -1

Tabla 5.6: Complejidad de arquitecturas paralelas del DFE para 2-PAM

Comp. DFE [31] DFE [28]
Sumadores 2l p 2L+1p
Registros L?+2tp (2FE+L)P
Mux 2-a-1 | 2FL(P— £+ 2 1) 2k p

= Complejidad de SBVD: La definiciéon de la complejidad para esta arquitectura
paralela esta regida por el nimero de estados del VA (N), la longitud del bloque de
entrada (B) y la longitud decodificada (D). Los parametros D y B se los considera

iguales al paralelismo P.

Bajo estas condiciones, la Fig. 5.6 muestra el nimero de componentes basicos de
cuatro ecualizadores diferentes, de los cuales en la Tabla 5.6 se detalla la complejidad de
las arquitecturas paralelas del DFE propuestas en [31] y [28]. La comparacién mostrada
en la Fig. 5.6 considera que el nimero de coeficientes del filtro realimentado es L = 10 y el
factor de paralelismo es P = 16. El nimero de iteraciones del DFFE es R = 60, mientras
que el esquema DFFE-VA se configura con R =30, R, =3y N = 4.

La diferencia mas importante entre el DFFE-VA y las arquitecturas DFE paralelas
es que el primero no utiliza técnicas de mirar adelante (look-ahead) o bucle multiplexor
(multiplexer loop), y reduce la complejidad de la implementacién. Ademads, tanto el DFFE
y la técnica SBVD poseen una implementacién directa (forward), lo cual las convierte en

una excelente opcién para aplicaciones de alta velocidad.
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Figura 5.6: Numero de componentes bdsicos para diferentes tipos de ecualizadores, donde
el numero de coeficientes del filtro realimentado es L = 10 y paralelismo P = 16. El
numero de iteraciones del DFFE es R =60 y DFFE-VA utiliza R=30, R,=3y N =4
estados del VA.
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5.4. Conclusion Parcial

En este capitulo se analizé la complejidad de dos arquitecturas propuestas. En primer
lugar, se detall6 un diseno paralelo del DFFE, en donde se resalta que el incremento de
la complejidad del sistema crece linealmente con el paralelismo y cuadraticamente con
el canal. Esta cualidad resalta al DFFE frente a otras propuestas, donde el incremento
de la complejidad es dependiente de la memoria del canal en un sentido exponencial.
Otra ventaja importante es la no interconexién de senales entre los médulos DFFEn,
esto disminuye el ruteo y permite un disefio simple de la arquitectura del receptor. Las
estimaciones de complejidad tedricas se compararon con resultados de sintesis, en donde
el resulta de interés resaltar que ambas estimaciones son muy similares.

Por otro lado, se evalué la complejidad del DFFE en conjunto con el MLLSD implemen-
tado con el algoritmo de Viterbi. El funcionamiento consiste en utilizar el VA de estados
reducidos que mejora la estimacion de las primeras decisiones tentativas del DFFE. Esto
genera una reduccion del nimero de iteraciones del DFFE manteniendo un desempeno
similar al DFE. Por lo tanto, la implementacién conjunta del DFFE con el VA lleva a
una reducciéon significativa de la complejidad comparada con otras arquitecturas parale-
las del DFFE. En la implementacién en paralelo del algoritmo de Viterbi se considerd
la técnica decodificador de Viterbi de bloque deslizante, la cual es muy utilizada en sis-
temas de comunicaciones por sus caracteristicas de implementacién directa (forward) y
baja complejidad.

Todas estas ventajas no llevan a concluir que el DFFE y DFFE-VA son dos arqui-
tecturas excelentes para aplicaciones de muy alta velocidad. En el siguiente capitulo se
detalla la implementacién en FPGA del DFFE, en donde se propone una diseno digital
del DFFE paralelo en conjunto con un ecualizador lineal y el algoritmo de adaptacion

LMS.
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CAPITULO

6

IMPLEMENTACION EN FPGA
DEL DFFE

Resumen: En el capitulo se presenta la implementacion del DFFE en conjunto con
otros algoritmos en una FPGA. Aprovechando las ventajas de este dispositivo, se desa-
rrollo un sistema que consta de un FFE y el DFFE, ambos implementados en paralelo
y con el algoritmo de adaptacion LMS. El entorno de wverificacion incluye un procesa-
dor integrado (MicroBlaze) y diferentes maodulos que permiten corroborar el desemperio
del sistema desarrollado. La arquitectura presenta un paralelismo de ocho y una frecuen-
cia de reloj de 50M H z alcanzando una tasa de datos de 400Mbps. Todo el entorno de
trabajo se planteé para la placa de evaluacion KC705 que tiene montado una FPGA de
la familia Xilinz Kintex7 (XCTK325T-2(fg900). Ademds, se utilizaron las herramientas
Vivado 2013.4 y Xilint SDK 2015.4 para la sintesis del codigo HDL y compilacion del
software, respectivamente. En la sequnda parte del capitulo, se realiza una evaluacion de
los recursos utilizados por la arquitectura propuesta analizando los reportes de sintesis.
Ademas, se contrasta el desempeno de los ecualizadores implementados en la FPGA con

los desarrollados en el simulador de punto fijo.
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6.1. Introduccion

En los capitulos anteriores se estudié una nueva estructura ecualizadora que tiene
un desempeinio similar al DFE y se caracteriza por tener una implementacion totalmente
directa (forward). Ademds, se analiz6 la complejidad del DFFE desde el aspecto teérico
y por medio de sintesis orientadas a implementacion en ASIC. La evaluacion de este
ultimo punto nos llevé a concluir que la complejidad del DFFE crece cuadraticamente
con la memoria del canal. Es importante resaltar que la evaluacién de la sintesis para
ASIC solo considera al DFFE. Es por ello que, para completar la evaluacion, resulta de
interés desarrollar una aplicacién que contenga los elementos basicos de un receptor de

comunicaciones.

Con este objetivo, en este capitulo se presenta la implementacion del DFFE en con-
junto con otros algoritmos en una FPGA. La FPGA brinda la flexibilidad de realizar
pruebas de concepto a muy bajo costo y en corto plazo, convirtiéndola en una herramien-
ta esencial para la verificacién de sistemas digitales. Aprovechando las ventajas de este
dispositivo, se implementa un sistema que consta de un FFE y el DFFE, ambos imple-
mentados en paralelo y con el algoritmo de adaptacion LMS. El entorno de verificacion
incluye un procesador integrado (MicroBlaze)y diferentes médulos que permiten corrobo-
rar el desempenio del sistema desarrollado. El sistema propuesto consta de un paralelismo
de ocho (8) y una frecuencia de reloj para la etapa de procesamiento de senal de 50M H z,
alcanzando una tasa de datos de 400Mbps. Todo el entorno de trabajo se plante6 para
la placa de evaluacién KC705 [61] que tiene montado una FPGA de la familia Xilinx
Kintex7 (XC7K325T-2ffg900). Ademés, se utilizaron las herramientas Vivado 2013.4 y
Xilinx SDK 2015./ para la sintesis del c6digo HDL y compilacion del software, respectiva-
mente. En conjunto con estas dos etapas, se plantea un entorno de usuario en el lenguaje
Python. El usuario tiene la flexibilidad de interactuar por medio de un terminal haciendo

configuraciones bésicas o ingresar lineas de cddigo en el software.

La verificacion funcional de los algoritmos se realiza comparando el desempeno para
diferentes escenarios entre el simulador de punto fijo y lo emulado en FPGA. En este
entorno de trabajo, la siguiente secciéon resume el flujo de diseno utilizado en la imple-

mentaciéon en FPGA.
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6.2. Flujo de Diseno

El flujo de diseno de la arquitectura implementada sigue los lineamientos especificados
en el Capitulo 1. Esto consiste en el desarrollo de simuladores en lenguaje de programacion
C++ utilizando la libreria SystemC. El objetivo de esto es modelar de forma simple
y dindmica el comportamiento temporal de los registros, asi como también evaluar el
desempeno del sistema bajo diferentes escenarios. Los simuladores se disenan para trabajar
con resolucién de punto flotante y punto fijo [2].

En el primer caso, el modelo de punto flotante, permite determinar en forma precisa
si el esquema seleccionado es correcto. El simulador utilizado para esta primera etapa es
el mismo que se empled para la verificacion de desempeiio en el Capitulo 4. El modelo de
punto fijo, consiste en un simulador que representa en forma casi idéntica! al sistema que
se implementa en la FPGA. La arquitectura de punto fijo se caracteriza por representar
las variables con un ntmero finito de bits. A diferencia del simulador utilizado en el
Capitulo 4, en el cual se define una resoluciéon de las muestras de entrada y cada una
de las operaciones del DFFE, en este simulador se tienen definidas todas las etapas del
sistema. Es decir, se tiene una representacién en resolucion finita del canal, del FFE, del
DFFE y del algoritmo de adaptacién de los coeficientes.

El simulador de punto fijo, es empleado para realizar el apareamiento de vectores
(vector maching) con la finalidad de corroborar el correcto diseno de la arquitectura
desarrollada en HDL, especificamente en Verilog. Posteriormente a las verificaciones men-
cionadas, se utiliza la herramienta de disenio digital Vivado 2013.4 de la empresa Xilinx
configurandola para la FPGA Kintex7 [61]. Con esta herramienta se realiza toda la etapa
de implementacioén que consiste en la sintesis del codigo Verilog, mapeo a compuertas 16gi-
cas, colocacion (placement) de cada compuerta en una posicién determinada de la FPGA
y el encaminamiento (routing) de las senales. Por ultimo, se genera el binario (bitstream)

que detalla cuales compuertas légicas y bloques especificos de la FPGA son conectados.

!Casi Idéntica: Existen diferencias con la arquitectura del generador de PRBS, generador de ruido
Gaussiano y contador de BER. En particular, se emplean las funciones definidas en C++ para generar la
PRBS y el generador de ruido Gaussiano. Por otro lado, se realiza la correlacion de vectores para estimar
el retardo de los simbolos transmitidos y simbolos detectados para calcular la BER. La calibracién de
estos mddulos implementados en la FPGA se realizb en base a escenarios tipicos y comparandolos con

resultados de simulacién.
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Figura 6.1: Diagrama en bloques de la arquitectura implementada en la FPGA.

La arquitectura implementada, la cual se especifica en las siguientes secciones, incluye
un procesador que utiliza un software desarrollado en lenguaje de programacion C. La
compilacién del programa se realiza con la herramienta Xilinx SDK 2015.4 (Software
Development Kit - SDK). Esta herramienta genera un archivo de inicio que es utilizado
por el procesador en la FPGA. Por ultimo, se descarga a la FPGA el archivo compilado.

Antes de mostrar los reportes de implementacion obtenidos con estas herramientas, en

la seccion siguiente se detalla cada uno de los modulos utilizados en el disefio de prueba.

6.3. Arquitectura Implementada

En esta seccion se realiza un detalle de todos los médulos implementados en la FP-
GA. La Fig. 6.1 es el diagrama en bloques del sistema completo, en donde se observa
la interaccién de los bloques principales. Es importante destacar, que el cédigo Verilog
se escribi6 siguiendo las reglas de diseno de la FPGA, lo cual permite utilizar en forma
eficiente los recursos del dispositivo. El camino principal o camino de datos (data path)

consta de los modulos PRBS9, canal, contador de BER y ecualizadores. Los primeros
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tres modulos tienen la finalidad de generar el entorno de trabajo (PRBS9 y canal) asi
como también el de verificar el desemperio (BER). El médulo de ecualizadores consta del
FFE, DFFE y el algoritmo de adaptacion LMS. Los restantes médulos forman parte de
la estructura de configuracién, control y logueo, considerando como elemento central un
procesador integrado para el control general del sistema. A continuacion se describen cada

uno de los médulos mencionados.

6.3.1. Procesador MicroBlaze

El procesador integrado de nticleo blando MicroBlaze [62] contiene una computadora
con un conjunto de instrucciones reducido (Reduced Instruction Set Computer - RISC)
optimizado para su aplicacion en FPGA. En la Fig. 6.2 se muestra un diagrama en bloques
funcional del procesador con las interfaces utilizadas para el presente diseno.

La estructura del procesador consiste en tres puertos de entrada/salida de propésito
general (General Purpose Input/Output - GPIO) utilizados como interfaces de comuni-
cacion entre el procesador y el registro de archivos (Register File - RF). El proposito de
estos puertos es escribir en el RF los pardmetros de configuracion, control y ejecucion del
logueo de las senales dentro de los mdédulos que integran el camino de datos (data path).
Por otro lado, se utiliza una interfaz de transmisor/receptor asincrona universal (Univer-
sal Asynchronous Receiver-Transmitter - UART) con la finalidad de transferir desde la
computadora/FPGA o FPGA /computadora los comandos que se enviaran posteriormen-
te por los puertos GPIO. Ademas, el procesador consta de un controlador de memoria
(local memory), un controlador de periféricos (AXI Interconnect), un controlador de reloj
(clocking), un médulo de depuracion (MicroBlaze Debug Module - MDM) y una unidad
de reinicio (reset) general del procesador (processor system reset). La funcionalidad de

cada una de estas unidades es similar a la de procesador tradicional y se describen en [62].
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Figura 6.3: Estructura de la trama utilizada para la comunicacion entre la computadora y

la FPGA transferida por la interfaz UART.

La transferencia de datos entre la computadora y la FPGA se realiza utilizando un
protocolo de comunicacion personalizado (custom), el cual se compone de una cabecera,
datos (comandos o logueo) y cola tal como se observa en la Fig. 6.3. A continuacién se

realiza una breve descripcion de cada uno de los campos de la trama.

= Cabecera: Consta de cuatro octetos en donde se define una bandera de inicio (3
bits), el tipo de trama (1 bit, 0: trama corta y 1: trama larga), el niimero de octetos
totales de los datos (20 bits) y el dispositivo o comando que se desea configurar o

ejecutar (8 bits).
= Datos: Parte de la trama en donde se transporta la informacion.

= Cola: Consta de un octeto en donde se define la bandera de fin de trama (3 bits),
el tipo de trama (1 bit) y la longitud de la trama en caso de ser una trama corta (4

bits).

Por ultimo, se emplea un software desarrollado en lenguaje de programacién C y otro
en Python, los cuales se ejecutan en forma simultanea en la FPGA y en la computadora,
respectivamente. A continuacién se describe brevemente la funcionalidad de cada uno de

ellos.
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= Programa en C: El programa trabaja bajo el concepto de peticiéon y respuesta,
en donde se espera recibir un comando por intermedio de una trama enviada por
la interfaz UART desde la computadora y ejecuta una tarea. Esta tarea consiste en
escribir en el puerto GPO los datos necesarios para cumplir con la peticién y leer la
respuesta proveniente desde el hardware en el puerto GPI, en caso de ejecutar un
logueo de variables. En todas las peticiones se genera una respuesta para asegurar

la ejecucion completa de la tarea.

= Programa en Python: El programa arma las tramas segin las tareas que se
desean ejecutar y las envia por el puerto UART. Permite la interaccién con el usuario
ingresando lineas de comandos en el mismo c6digo o configurando diferentes opciones
desde una terminal. En el caso de ejecutar una tarea de logueo, genera archivos
de texto con los datos formato decimal. Ademas, controla la secuencia de inicio y

habilitacién de cada mdédulo para la ejecucion de diferentes escenarios.

Con el objetivo de una mejor interpretacion del funcionamiento de cada uno de los
programas, la Fig. 6.4 ejemplifica el logueo de variables en los médulos DSP. Es importante
destacar, que la finalidad del RF es permitir que se utilicen los GPIOs para multiples
tareas, ya que el RF es un banco de registros con multiples funcionalidades como se
detalla en la Seccion 6.53.3. El primer paso en la tarea de logueo es armar la trama
de peticion en el programa en Python y enviarla por la interfaz UART. El procesador
interpreta la trama y escribe en el GPOO el comando de inicio de logueo (Run), el cual se
guarda en el RF. El registro “Run” esta conectado en el DSP directo al médulo de logueo
que comienza a almacenar en todas las memorias BRAM los valores de las variables del
DSP. Una vez llena la memoria (Done), el procesador selecciona cual de las memorias de
almacenamiento se va a leer (Mem.0) y comienza la extraccion de datos escribiendo cada
direccién de memoria (Add 0 - Add N) en el puerto GPOO. Por cada direccién de memoria,
se obtiene un dato (Data) que se escribe en el GPI0 para ser almacenado en la memoria
interna del procesador. Al finalizar la extraccion de los datos, el procesador arma la trama
y envia el logueo (Logs) por el puerto UART nuevamente a la PC. Esta metodologia de
trabajo se aplica a las diferentes tareas de configuracion y control, necesarias para el

funcionamiento de los diferentes modulos que integran el DSP.
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Logs Run Run
Save
Done Data
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Data Data
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Data Data
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—> UART —— GPIO
— GPOO —— DSP

Figura 6.4: Diagrama de flujo del logueo de variables donde se observa como opera cada

una de las interfaces de cada maodulo.

6.3.2. Controlador de Reloj

El controlador de reloj en el disefio propuesto, es un bloque propietario llamado gestor
de reloj de modo mixto (Mized-Mode Clock Manager - MMCM) [63] encargado de generar
la frecuencia de reloj para los diferentes modulos que integran la arquitectura propuesta.
Las senales de reloj se generan tomando como referencia el cristal de la placa de desarrollo,
cuya frecuencia es de 200M H z. E1 MMCM genera dos frecuencias extras de 100M Hz y

50M H z que se utilizan para el procesador y el resto de los médulos, respectivamente.

6.3.3. Registro de Archivo

El registro de archivo (Register File - RF) consiste en un banco de registros que son
cargados por medio del GPOO desde el procesador. La finalidad es almacenar los distintos
comandos de control y logueo en registros que se conectan directamente a cada uno de
los médulos que integran la arquitectura implementada. Se agrega ademas, otro RF con
el objetivo de configurar los coeficientes de los filtros facilitando la verificaciéon de los
modulos del camino principal (data path). En la Fig. 6.5 se observan las salidas del RF y

como se conecta con el procesador.
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Figura 6.5: Descripcion de las senales que componen el RF.

31 24 23 22 0

Command E Data

Figura 6.6: Detalle del GPO utilizado para la carga de comandos en el RF.

El funcionamiento consiste en la escritura de un registro de entrada del RF desde el
GPOO seleccionando el comando que va a ejecutar. Los 32 bits del GPOO se dividen en
seleccion del comando (31:24), habilitador de escritura (23) y dato a escribir en el registro
de comandos (22:0), tal como se observa en la Fig. 6.6. El bit de habilitacion de escritura
(23) tiene la finalidad de asegurar que las senales que lleguen a los registros del RF se
encuentren estables y cargue el valor correcto. Por ejemplo, para cargar el valor uno (1)
en el registro de “soft reset” se tiene que escribir en el GPOO la secuencia 0 x 01000001,
0x 01800001 y 0% 01000001 (expresado en notacién hexadecimal). Esta misma disposicién
de los bits se utiliza para el GPO1, donde la diferencia radica en que escribe los coeficientes
de los filtros en el RFc. Para el caso particular del logueo de variables o la lectura de los
errores y bits contados para la estimacion de la BER, se utiliza el GPI0 como puerto de
lectura. Los 32 bits del GPIO se emplean para datos.

Por ltimo, en la Tabla 6.1 se detallan los registros del RF describiendo la funcionalidad

de cada comando.
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Tabla 6.1: Detalle de comandos del RF.

1d. Descripciéon Bits Detalle
micro__dir
. Selecciona el tipo de logueo que se quiere ex-
0 | gpio_return_ select 8
traer.
1 | out_soft reset 1| Reinicio (reset) de los médulos del DSP.
Habilita los médulos del DSP. 3: DFFE — 2:
2 | out enables module 4
FFE - 1: GNG - 0: PRBS
Control del médulo de BER. 4-2: Elige cual
modulo de BER leer — 1: Registra los errores
3 | out_ber ctrl 5
y bits contados — 0: Habilita los modulos de
BER
. Valor del sigma utilizado para generar el ni-
4 | out_sigma_awgn 16
vel de ruido.
. Paso de adaptaciéon del algoritmo LMS. 7-4:
5 | out_step adaptation 8
Paso del FFE — 3-0: Paso del DFFE
6 | log_ram_run_from_micro 1 Habilita el logueo
Control de lectura de las memorias de logueo.
) 18-4: Direccion de lectura — 3: Seleccion del
7 | log read devices 19
bloque de datos a leer — 2-0: Seleccion de la
memoria que se desea leer.
gpio__return__select
0 | in_log capture_data 32 | Datos de la memoria de logueo
. LSB (31:0) de los errores del contador de
1 | in ber error_ counter 32
BER
. MSB (63:32) de los errores del contador de
2 |in_ber error counter 32
BER
3 | in_ber data counter 32 | LSB (31:0) de los bits del contador de BER
4 | in_ber_data counter 32 | MSB (63:32) de los bits del contador de BER,
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log_read_ud (1b)
|

sel_word (xb)
|

load
BRAM (1b) BRAM
in_data out_data _ogt_to_rf in_data_ 32b out_to_rf
(xb) 32Kx(xb) (xb) (32b) (xb) 32Kx(32b) (32b)
in_addr_rd in_addr_rd
(15b) (15b)
enb_wr addr_wr enb_wr addr_wr
(1b) (15b) (1b) (15b)
in_ram_run out_full in_ram_run out_full
(1b) FSM (1b) (1b) FSM (1b)
Log Log

(a) (b)

Figura 6.7: Configuraciones de las memorias de logueo de variables. (a) Configuracion

utilizada en el logueo de la serial de salida del canal con ruido, salida del FFE y el error de

deteccion. (b) Configuracion utilizada en el logueo de los coeficientes de los ecualizadores.

6.3.4. Mobdulo de Logueo

El médulo de logueo consiste en un bloque de memoria RAM (block RAM - BRAM)
[64] de doble puerto, el cual almacena el valor de las variables de los médulos del camino
de datos (data path). La instancia de cada BRAM incluye una méquina de estado finita
(Finite State Machine - FSM) que controla el almacenamiento completo de los datos
dentro de la memoria. Las senales que se pueden loguear son la salida de la PRBS9, la
salida del canal con ruido, la salida del FFE, la salida del DFFE, el error de deteccion y
los coeficientes de ambos ecualizadores. Dependiendo la senal, se utiliza una configuracion
diferente de la memoria de logueo. Para las senales de salida del FFE, de salida del canal
con ruido y del error de deteccién se emplea la configuracion que se observa en la Fig.
6.7(a). La particularidad de esto es que se escribe en cada fila de la memoria las ocho
(8) palabras que integran cada una de las senales. Hay que destacar que cada palabra no
supera los 8 bits. El multiplexor de salida selecciona los MSB (63:32) o LSB (31:0) de
cada fila con el objetivo de generar una salida de la memoria de datos de 32 bits. En el
caso de los coeficientes de los ecualizadores se utiliza la configuracion que se detalla en la
Fig. 6.7(b). A diferencia de la anterior, cada fila de la memoria representa un coeficiente

diferente. Esto se logra copiando a un registro todos los coeficientes para luego almacenar
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Figura 6.8: Esquemadtico del modulo PRBS9 paralelo, detallando las operaciones logicas

XORs utilizadas en la actualizacion de los registros.

cada uno de ellos en filas distintas. Por tultimo, la salida de la PRBS9 y la salida del DFFE
se almacenan en una tercer configuracion que no contiene ningin multiplexor a la entrada
o salida. El niimero de bits de cada fila de esta memoria es de 16 bits (15-8: DFFE - 7-0:
PRBS9).

6.3.5. Modbdulo PRBS9 Paralelo

El médulo PRBS9 paralelo es el primero en el camino de datos (data path), el cual
genera los bits que se transmiten hacia el canal. El diseno de la PRBS9 se basa en [65]
donde se propone un esquema funcional para este tipo de operacion, en donde se considera
un paralelismo de ocho (8). La implementacién consiste en un banco de registros que se
actualizan segin la operacion logica XOR tal como se observa en la Fig. 6.8. La modulacion
utilizada es PAM antipodal, por lo que se mapea el bit “1” como el simbolo +1 y el bit

“0” como el simbolo —1.

6.3.6. Modbdulo de Canal

El moédulo de canal consta de un banco de filtros en paralelo y generadores de ruido
Gaussiano (Gaussian Noise Generator - GNG) conectados como se muestra en la Fig. 6.9.
El banco de filtros consiste en filtros FIR de quince (15) coeficientes que tiene la finalidad

de representar la dispersion del canal. El criterio de diseno de las operaciones aritméticas
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Figura 6.9: Diagrama en bloques del banco de filtros y generadores de ruido Gaussianos

utilizados para generar los efectos de dispersion y ruido en el canal.

es maxima resolucion y se aplica truncado y saturacion a 8 bits a la salida del canal.

El paralelismo de entrada es ocho y se utiliza un “retimer” para sincronizar las muestras
para cada uno de los filtros. Todos los filtros se cargan con el mismo valor de coeficientes
utilizando el puerto de configuracion proveniente del médulo RFec. A la salida de los
filtros se suma ruido, el cual es generado por los médulos GNGs instanciados en forma
independientes. Esto quiere decir, que existen ocho instancias del GNG los cuales tienen
semillas distintas y se multiplica por un factor “sigma” que determina el nivel de ruido.
Este parametro se ajusta en forma dindmica utilizando el puerto del médulo RF, el cual

el usuario puede modificarlo en cualquier instante de tiempo.

La implementacion de los filtros se realizan considerando los conceptos bésicos de
paralelizacién especificados en [24]. Por otro lado, el médulo GNG se implementé tal

como se describe en [66].
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in_tx_data (1b)

Correlador FSM

out_error (64b)

in_rx_data (1b)

Error

, BER | out_data (64b)

[
in_ber_read (1b)

Figura 6.10: Diagrama en bloques del modulo de BER.

6.3.7. Moddulo de BER

El médulo de BER tiene la finalidad de contar los errores que se producen cuando
se toma una decision incorrecta en el detector de umbral causada por la dispersion o el
ruido en el canal. El diagrama en bloques se describe en la Fig. 6.10, el cual consiste en
un correlador, un comparador (Error) y una FSM. Este médulo se instancia ocho veces
(un moédulo por cada salida del paralelismo) y para contabilizar la BER total se suman

los errores y los bits contados de todos los médulos.

El correlador tiene como objetivo correlacionar las muestras transmitidas con las de-
cisiones estimadas a la salida del DFFE calculando el retardo entre ellas. El correlador
consiste en un banco de registros de longitud 1024 que acumula en cada posiciéon 5112
comparaciones. Esta operacion se realiza utilizando la compuerta logica XOR. Una vez
completado el banco de registros, se determina cual es la posicién con menor nimero
de errores, estableciendo como salida del correlador este punto. Luego de determinar el
retardo, el bloque de error comienza a acumular los errores entre los bits transmitidos y de-
tectados y el nimero de bits contados. La secuencia de eventos mencionados es controlado

por una FSM.

Por 1ultimo, el acumulador de errores y bits contados esté representado con una reso-
lucion de 64 bits. Antes de leer estos dos valores, se copian a un registro de salida por
medio de una senal de habilitacién. La copia de los datos evita un cambio en los valores

registrados al momento de hacer la lectura desde el procesador.

Ing. Pola, Ariel Luis 147



Capitulo 6. Implementacion en FPGA del DFFE

=1l Parallel 2| | = Parallel S
» (D] Q N
g |g FFE = DFFE g
g (a4 Coef. Y, Coef. A
v (17bx7) (21bx15)
—| Buffer [~{ LMS FFE LMS DFFE Buffer [~
8bx14 1bx8
T T Error T T
(6bx8)
Coef. (17bx7) Step Beta (4b) Step Mu (4b) Coef. (21bx15)
from RFc from RF from RF from RFc

Figura 6.11: Diagrama en bloques de los ecualizadores.

6.3.8. Modbdulo de Ecualizadores

El médulo de ecualizadores consiste en la implementacion del FFE y DFFE con un
paralelismo de ocho (8) en conjunto con el algoritmo de adaptacién LMS para ambos
ecualizadores, donde la distribucion de los bloques se muestra en la Fig. 6.11. Las muestras
de entrada provenientes del canal se ordenan utilizando un “retimer”, para luego ser
procesadas por el FFE. El FFE paralelo se implementa de forma similar que en [60], con
la diferencia que las operaciones aritméticas se realizan con multiplicadores y sumadores.
En la implementacion en FPGA es recomendable utilizar este tipo de criterio, ya que estos
dispositivos poseen bloques DSP [67] dedicados para tal fin.

La salida del FFE pasa a otro “retimer” que ordena nuevamente las muestras para ser
procesadas por el DFFE. La estructura de implementaciéon del DFFE paralelo es igual
a la detallada en el Capitulo 5 con diferencias en el criterio de disefio utilizado para los
resultados de sintesis de la Seccion 5.2.3. La diferencia entre ambas implementaciones
se encuentra en los “buffers” dentro de los bloques DFFE. Para este caso se utilizan
registros de desplazamiento (shift register), ya que la FPGA posee estos bloques dedicados
haciendo que sea eficiente la utilizacion de los recursos. En el caso de los productos entre
los coeficientes y las decisiones tentativas, se instancian multiplexores que eligen entre el
valor positivo y negativo del coeficiente.

Por otro lado, ambos ecualizadores trabajan con el algoritmo de adaptacion LMS [6].

El LMS utiliza el error de estimacion calculado a la salida del DFFE. Para cada uno de

2Acumula 511 comparaciones porque la secuencia de PRBS9 se repite con esa periodicidad
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los casos, se emplea un “buffer” que permite sincronizar las muestras (muestras del canal
y decisiones) que se utilizan en la adaptacion de los coeficientes. La profundidad de estos
bloques depende directamente con el niimero de retardos que se encuentren en el camino
principal (data path). El diseno propuesto tiene la capacidad de cargar en forma indepen-
diente los coeficientes de cada uno de los ecualizadores, permitiendo realizar pruebas de
desempeno sin la necesidad de utilizar el algoritmo LMS. La inicializacion de los coeficien-
tes se realiza por medio del médulo RFc. Ademads, los bloques LMS trabajan con pasos de
adaptacion independientes que pueden ser modificados en cualquier instante de tiempo
pudiendo aplicar la técnica de cambio de velocidad (gear shift) [6]. La aplicacion del paso
de adaptacién se realiza por medio de corrimientos desde 27! hasta 27! implementados
sobre una tabla.

Teniendo en cuenta todos los conceptos de diseno analizados en esta seccion, a conti-
nuacion se evaltia la complejidad de implementacién de la arquitectura propuesta. Esto
involucra el andlisis de reportes de sintesis y de implementacion, los cuales muestran los

recursos utilizados en la FPGA.

6.4. Reporte de Sintesis e Implementacion

Antes de analizar los reportes de sintesis, es necesario conocer brevemente la FPGA
en la cual se implement6 el sistema. La placa de desarrollo utilizada es la KC705 [61], la
cual tiene montada una FPGA Kintex 7 de tltima generacion de tecnologia CMOS 28nm.
La placa KC705 posee diferentes interfaces de las cuales podemos destacar Ethernet,
UART y JTAG. Para la generacién de estimulos externos, tiene montados llaves (switch)
y pulsadores®. De los recursos disponibles en la FPGA Kintex7, la unidad principal es
el bloque légico configurable (Configurable Logic Block - CLB) [68]. La funcién principal
del CLB es brindar el acceso de la légica digital a la matriz de encaminamiento (matriz
routing). E1 CLB se compone de dos unidades basicas llamadas “Slice” que contienen
compuertas logicas, bloques aritméticos, bloques de memoria, registros y generadores
de funciones légicas (look-up tables - LUT) [68]. Estas unidades son las que reporta la
herramienta de sintesis en las estimaciones de complejidad.

El flujo de disefio se realiz6 con la herramienta Vivado 2013.4 de la empresa Xilinx. Una

3 A los pulsadores se le di6 funcionalidad de reinicio en el disefio propuesto.
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Tabla 6.2: Reporte de sintesis donde se detalla el nimero de celdas discriminado por

jerarquia.
Instancia Celdas
Top 159125
u_microblaze 9627
u_register file prmt 1183
u_register file 1034
u_clock manager 5
u_top_ phy 141987
u_ ber_checker top 20666
u_gng parallel0 6761
u_parallel _prbs tx 17

u_fir channel parallel 2095

u_top_rx 110889

u_dffe filter parallel | 106982

u_dffe adap 43160

u_ffe filter parallel 1584

u_ffe adap 910

primera aproximacion de la complejidad de la arquitectura implementada es el reporte
de celdas [69] obtenidos en la etapa de sintesis. Este consiste en el conteo de instancias
de diferentes componentes como ser registros (flip-flop), LUTs, 1/O “buffers”, RAMs y
DSPs, dando una primera aproximacion de la complejidad de cada uno de los médulos
implementados. En la Tabla 6.2 se detalla el nimero de celdas utilizadas para cada una
de las jerarquias que componen el disefio propuesto. Para una mejor interpretacion de la
Tabla 6.2, en la Fig. 6.12 se grafica el nimero de celdas por jerarquia. En la Fig. 6.12(a)
se representa el nivel superior (top level) del diseno, el cual involucra el procesador (uP),
el registro de archivo en conjunto con el controlador de reloj (RF-CIk) y la jerarquia que
involucra el resto de los médulos (top-phy). Sobre esta ultima jerarquia, en la Fig. 6.12(b)

se detallan los mddulos de contador de BER, generadores de ruido (GNG), PRBS9 y
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Figura 6.12: Comparacion de complejidad de las diferentes jerarquias que integran el diseno
implementado en base al nimero de celdas detalladas en la Tabla 6.2. (a) Nivel superior
(top-level). (b) Nivel de integracion de modulos (top-phy). (c¢) Nivel de ecualizacion (top-

).

canal (PRBS-Ch) y la jerarquia que involucra las etapas de ecualizacién en conjunto con
el algoritmo de adaptacién (top-rz). Finalmente, en la Fig. 6.12(c) se detalla la etapa de

ecualizacion.
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Tabla 6.3: Reporte de sintesis donde se detalla el nimero de “Slice” utilizados en el diseno

considerando la etapa de implementacion.

Instancia Usados | Disponible %
Slice 24540 50950 48.16
LUT as Logic 56508 203800 27.72
using O5 output only 24
using O6 output only 38866
using O5 and O6 17618
LUT as Memory 14668 64000 22.91
LUT as Distributed RAM 64
using O5 and O6 64
LUT as Shift Register 14604
using O5 output only 14256
using O6 output only 179
using O5 and O6 169
LUT Flip Flop Pairs 67322 203800 33.03
fully used LUT-FF pairs 19574
LUT-FF pairs with unused LUT 10426
LUT-FF pairs with unused Flip Flop | 37322
Unique Control Sets 584

En la etapa de implementacion, el reporte de utilizacién de recursos nos brinda una
perspectiva de la complejidad del sistema calificado la utilizacion de “Slice”; los cuales se
detallan en la Tabla 6.3. Este reporte también considera los recursos que se emplean para
el encaminamiento (routing), lo cual es clave en los disenos de FPGA. Notar que el 48,16 %
de los “Slice” son empleados con diferentes finalidades. Del total de la LUTs utilizadas,
el 27,72 % operan como légica combinacional y el 22,91 % como memoria. Haciendo foco
principalmente en las LUTs y los registros (dos componente importantes en la FPGA), en

la Tabla 6.4 se discrimina el niimero de instancias de cada uno de ellos. Observar que para
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Tabla 6.4: Reporte de sintesis donde se detalla el nimero de LUTs utilizados en el diseno

considerando la etapa de implementacion.

Instancia Usados | Disponible %
Slice LUTs 71176 203800 34.92
LUT as Logic 56508 203800 27.72
LUT as Memory 14668 64000 22.91

LUT as Distributed RAM 64

LUT as Shift Register 14604
Slice Registers 49739 407600 12.2
Register as Flip Flop 49739 407600 12.2
F7 Muxes 3161 101900 3.1
F8 Muxes 1446 50950 2.83

Tabla 6.5: Reporte de sintesis donde se detalla el nimero de BRAM y DPS utilizados en

el diseno.

Instancia | Usados | Disponible | %

Block RAM 234 445 52.58

DSPs 136 840 16.19

el caso de LUTs como memoria, un gran porcentaje esta representado como registro de
desplazamiento (shift register). Esto justifica la descripcién de la arquitectura desarrollada
en la seccion anterior, donde se menciona la utilizacion de este tipo de estructura para
un mejor aprovechamiento de los recursos. Por tltimo, en la Tabla 6.5 se contabiliza el
numero de BRAMs y DSPs. Hay que resaltar que el nimero de bloques de memoria es
elevado, esto se debe a la capacidad de logueo que presenta el diseno con el fin de facilitar
la revision de cada uno de los médulos implementados.

Acompanado con el reporte del nimero de “Slice”, otro pardmetro importante a con-
siderar en cualquier disenio en FPGA es el tiempo de holgura (slack time). En el caso de
ser un valor negativo identifica un problema de exceso de tiempo entre dos puntos, los

cuales pueden ser un puerto de entrada y registro, registro y registro o registro y puerto

Ing. Pola, Ariel Luis 153



Capitulo 6. Implementacion en FPGA del DFFE
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Figura 6.13: (a) Histograma de tiempo de holgura de configuracién (setup). (b). Histogra-

ma de tiempo de holgura de retencion (hold).

de salida. El exceso de tiempo entre dos punto expresa que el tiempo de propagacion de
la sefial entre dos elementos definidos es mayor que el periodo de reloj. Una forma sencilla
de observar estos valores es por medio de histogramas que clasifican el tiempo de holgura

de configuracién/retencion (setup/hold) [70, 71]. El tiempo de holgura maximo de punto
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final' (mazimum slack time endpoint) esta asociado con el tiempo de configuracién (se-
tup) mostrado en la Fig. 6.13(a). Del mismo modo, el tiempo de holgura minimo de punto
final (minimum slack time endpoint) representa el tiempo de retencién® (hold), el cual se
grafica en la Fig. 6.13(b). Es importante resaltar que en ningiin caso se observan valores
negativos de tiempo.

Por ultimo, en la Fig. 6.14 se muestra un detalle de la distribucién de los componentes
y encaminamiento (routing) de las sefiales. Esto permite tener una mejor referencia de la
complejidad detalla en las tablas anteriores. En la Fig. 6.15 se observa la implementacion
sin considerar el conexionado identificando con diferentes colores los médulos principales.
El color rojo representa el DFFE paralelo incluyendo la etapa de adaptacion de coeficien-
tes, el color verde remarca el FFE y el algoritmo de adaptacion, el color amarillo identifica
el procesador MicroBlaze y el color celeste el resto de los médulos.

En conclusion, los reportes de tiempo demuestran una implementacion correcta de la
arquitectura, ya que no se identifican tiempos de holgura negativos. Desde el punto de
vista de los recursos, se aprovecharon los bloques de registro de desplazamiento (shift
register) como elemento principal para el diseio del DFFE, tal como se observa en las
Tabla 6.4. También es importante resaltar la flexibilidad que brinda la utilizacion de
algoritmos de estructuras directas (forward), facilitando el encaminamiento (routing) de

las senales sin generar problemas de congestiones (routing) en los distintos sectores de la

FPGA.

‘Ejemplo de punto final (endpoint): Para los circuitos internos, el camino de datos (data path)
es la trayectoria entre el lanzamiento y la captura de dispositivos secuenciales (“A-B”) [71]. El punto de
inicio del camino de dato (data path startpoint) es el puerto de reloj del disopsitivo secuencial “A”. El
punto final del camino de dato (data path endpoint) puerto de entrada de dato del dispositivo secuencial
“B”.

®El detalle de los pardmetros de configuracién/retencién (setup/hold) se especifican en [70].
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implementacion de la arquitectura propuesta detallando el

Figura 6.14: Resultado de la

conexionado de las senales.
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Figura 6.15: Resultado de la tmplementacion de la arquitectura propuesta solamente con-
siderando las instancias de los bloques logicos de la FPGA. El color rojo representa el
DFFE paralelo incluyendo la etapa de adaptacion de coeficientes, el color verde remarca
el FFE y el algoritmo de adaptacion, el color amarillo identifica el procesador MicroBlaze

y el color celeste el resto de los modulos.
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Figura 6.16: Comportamiento de la senal a la entrada de la etapa de ecualizacion. (a)
Histograma de la entrada del detector de umbral de la dltima iteracion del DFFE. (b)

Curva de BER del canal Gaussiano.

6.5. Mediciones

El objetivo de esta seccién es corroborar el funcionamiento de la arquitectura im-
plementada en la FPGA comparando las mediciones con simulaciones realizadas en el
simulador de punto fijo. La verificacion consiste en la ejecucién y analisis de tres esce-
narios de prueba para evaluar la calibraciéon del nivel de ruido, desempeno del FFE y el

desempenio del FFE-DFFE.

6.5.1. Calibracion del Nivel de Ruido

El primer paso consiste en calibrar el nivel de ruido del canal en la FPGA cargando
los coeficientes del filtro FIR del canal con el impulso unitario y definiendo un desvio es-
tdndar (o) para una SNR = 20dB (SNR = E|a,|*/0?). Los ecualizadores no se adaptan
haciendo solamente que opere el detector de umbral de la dltima iteracion del DFFE. Para
este escenario, se habilitan los médulos PRBS9, canal y contadores de BER. En la Fig.
6.16 se muestra el comportamiento de la senial a la entrada de la etapa de ecualizacion.
El histograma de la Fig. 6.16(a) verifica la modulacién (2-PAM antipodal) y el funciona-
miento de los moédulo de ruido Gaussiano implementados en la arquitectura propuesta.

Ademas, en la Fig. 6.16(b) se grafica la curva de BER comparando la curva tedrica del
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Figura 6.17: (a) Respuesta al impulso del canal (pr = o*uy con a = 0,6/L = 15). (b)

Espectro plegado del canal equivalente.

canal sin ISI; el desempefio del simulador de punto fijo y las mediciones en la FPGA. En

todos los casos mencionados se aprecia un comportamiento similar de los sistemas.

6.5.2. Desempeno del FFE

El siguiente paso es evaluar el desempenio del FFE. La arquitectura implementada
esta diseniada para habilitar los médulos sin estar condicionados entre ellos. Este concepto
facilita la verificacion en la etapa de disenio. El escenario propuesto toma como base lo
desarrollado en el Capitulo 2, donde se utiliza un canal exponencial con respuesta al
impulso (py = ¥y con a = 0,6/L = 15) y espectro plegado detallados en la Fig. 6.17.
Notar que la respuesta al impulso del canal es similar a la utilizada en la Seccién 2.6,
con la diferencia que los valores de amplitud se encuentran definidos para una resolucién
finita. Para el escenario elegido se considera una SNR = 15dB y se emplea el algoritmo
de adaptacién LMS en conjunto con la técnica de cambio de velocidad (gear shift) (8 =
[2-11 2-13])

El respuesta del FFE en el escenario propuesta se observa en la Fig. 6.18 alcanzando
un comportamiento similar al estudiado en el Capitulo 2. En la Fig. 6.19 se muestran
diferentes logueos medidos en la FPGA. En la Fig. 6.19(a) se grafica el histograma de
la senal de entrada al ecualizador, en la Fig. 6.19(b) el error entre la decisién y la senal

de entrada al detector de umbral y en la Fig. 6.19(c) el comportamiento temporal de los
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Figura 6.18: Comportamiento del FFE. (a) y (b) Respuesta del FFE. (c) y (d) Respuesta

del canal equivalente en la entrada del detector de umbral.

coeficientes del ecualizador. Por tltimo, en la Fig. 6.19(d) se compara el desempeno del
FFE entre el simulador de punto fijo y la emulaciéon en la FPGA. En conclusiéon, ambos

sistemas se comportan de forma similar.

6.5.3. Desempeno del FFE-DFFE

Como etapa final, se analiza el desempeno de ambos ecualizadores, considerando el
mismo canal detallado en la Fig. 6.17 con una SN R = 20dB. A diferencia del caso anterior,
se agrega el DFFE con los pasos de adaptacién calibrados en p = [2719 271%]. En la Fig.

6.20 se grafica el comportamiento de los coeficientes de los ecualizadores y en la Fig. 6.21
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de umbral. (c) Comportamiento temporal de los coeficientes del FFE. (d) Desemperio del
FFE.

se observan diferentes senales logueadas desde la FPGA. Notar que en la Fig. 6.21(e) el
desempeno del FFE-DFFE emulado en la FPGA es similar al obtenido en el simulador de
punto fijo. Por tltimo, en la Fig. 6.22 se muestra una comparaciéon del desemperio entre
el FFE y FFE-DFFE. Observar que, al igual que en el Capitulo 2, el DFFE mejora el
desempeno del receptor. En conclusion, la arquitectura implementada agrega un marco
practico al desarrollo del DFFE logrando un desempeno similar que el DFE analizado en

los capitulos anteriores.
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6.6. Conclusion Parcial

En este capitulo se detall6 la implementacién en paralelo del DFFE en una FPGA.
El sistema completo consta de una generador de PRBS9, un canal que se representa por
medio de un FIR y generadores de ruido Gaussiano y un contador BER. Estos médulos son
utilizados para la verificacién funcional de los ecualizadores FFE y DFFE implementados
en paralelo, los cuales emplean el algoritmo de adaptacion LMS. En complemento con
estos modulos, se utiliza un procesador integrado MicroBlaze para el control y logueo de
los médulos antes mencionados. Ademas, interactia con la interfaz de usuario por medio
del puerto UART. La arquitectura presenta un paralelismo de ocho y una frecuencia de
reloj de 50M H z alcanzando una tasa de datos de 400Mbps. Todos estos moédulos, los
cuales se desarrollaron el lenguaje de descripcién de hardware Verilog, se sintetizaron con
la herramienta Vivado 2013.4 para la plataforma KC705. Por otro lado, el procesador
opera con un software elaborado en lenguaje de programacién C y compilado con la
herramienta SDK 2015.4.

Haciendo foco en la implementacién, se analizaron los reportes de sintesis que brin-
da la herramienta Vivado 2013.4 corroborando la complejidad del disefio propuesto asi
como también las ventajas de utilizar estructuras de implementacién directa (forward).
La importancia de esto radica en la no existencia de problemas de tiempo (timing) ni
de congestién de encaminamiento (routing), siendo estos factores clave en el anélisis de
arquitecturas de receptores de alta velocidad. Por ltimo, y tomando como referencia el
simulador de punto fijo, se realizaron distintos escenarios de evaluaciéon de desempeno para
corroborar el funcionamiento de los algoritmo implementados en la FPGA. Las mediciones
arrojaron como resultado que ambos sistemas se comportan de manera similar.

Para finalizar con el estudio el DFFE, en el siguiente capitulo se elaboran las conclu-

siones finales y los trabajos futuros.
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7.1. Discusion Final

La aparicion del transistor en 1947 en los Laboratorios BELL, permiti6é un incremento
vertiginoso en los avances de los sistemas electronicos, logrando el diseno de circuitos inte-
grados extremadamente compactos. Esto abri6 las puertas para el desarrollo de circuitos
de gran escala de integracion jugando un papel fundamental sobre los sistemas con los que
convivimos hoy en dia. Como consecuencia de estos avances, han surgido innumerables
aplicaciones generando que los ingenieros y cientificos hayan podido probar su capacidad

de invencién produciendo nuevas areas de desarrollo.

En los ultimos afnos, la industria de las telecomunicaciones ha visto evolucionar el
concepto de procesamiento en la nube, de una tecnologia emergente a una solucion de red
fuertemente establecida que esta ganando aceptacién y despliegue generalizado. Un claro
ejemplo de esto son las empresas y organizaciones gubernamentales que estan pasando
gran parte de su carga de trabajo critico a la nube. Para los consumidores, servicios
en la nube ofrecen un acceso simple a los contenidos y servicios, en varios dispositivos,
entregados en casi cualquier lugar en donde el usuario tenga acceso a la red. Las principales
motivaciones cualitativas para la adopcién de la nube incluyen una entrega mas rapida
de servicios y datos, el aumento de rendimiento de las aplicaciones y la mejora en la
eficiencia operativa. Bajo estas condiciones, los centros de datos se encuentran sometidos
a altas exigencias técnicas que pretenden restricciones de tiempos muy acotados. Tal
como se estipula, en un futuro no muy lejano [5], la infraestructura de estos sistemas
buscan migrar por completo a fibra éptica. Sin embargo, para satisfacer las demandas
actuales, los investigadores han propuesto soluciones de procesamiento de senales que
puedan utilizar los medios de transmision que hoy en dia componen un centro de datos

complejo. Tipicamente podemos encontrar fibra 6ptica y cable de cobre.

Uno de los fenémenos que se presenta en cualquier medio de transmision es la ISI
[6], siendo el principal obstaculo para la transmisién digital de alta velocidad confiable
sobre canales de banda limitada. Para hacer frente a las imperfecciones del canal, se han
propuesto diferente técnicas de ecualizacién. El método de ecualizaciéon més atractivo por
su baja complejidad en la implementacion es el ecualizador lineal [15, 16]. Por otro lado, las
técnicas que mejor rendimiento presentan frente a la ISI son el ecualizador realimentado

por decisién [17, 18] y el detector de secuencia de méxima verosimilitud. En aplicaciones
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comerciales, los receptores que utilizan estas técnicas digitales, se suelen implementar en
tecnologia CMOS de 28nm [13]. En implementaciones seriales, en donde la frecuencia
maxima que puede alcanzar el reloj en sistemas complejos de procesamiento digital esté
limitado a 1GHz, hace prohibitivo su utilizacién para altas tasas de datos. Es por ello,
que es indispensable plantear técnicas de procesamiento paralelo que solucionen estas
limitaciones. En primer lugar, en el MLSD la complejidad crece exponencialmente con
la memoria del canal, independientemente si utilizamos o no técnicas de paralelizacion.
Por otro lado, el lazo de realimentacién dentro del DFE determina el limite superior de
velocidad alcanzable en la implementacion hardware en el caso serial. En otras palabras,
el rendimiento del DFE esta limitada por la velocidad del lazo de realimentacion. Esto
nos lleva a buscar técnicas de paralelizacion del DFE que satisfagan la necesidad de
velocidad y baja complejidad. Los métodos que buscan solucionar estas dificultades de
implementacién se clasificaron son la segmentacion y paralelismo, cancelacién iterativa y
decisiones tentativas detallados en el Capitulo 2. Estos métodos continiian teniendo un
incremento exponencial de la complejidad dependientes de la memoria del canal, tal como
se analizo en el Capitulo 3.

En resumen, la problematica en los receptores de alta velocidad que utilizan el DFE

como técnica de ecualizaciéon para compensar la ISI del canal, esta asociada a que

= No hay arquitecturas de implementacion estandar del DFE que posean una com-
plejidad reducida en canales muy dispersivos. Las soluciones propuestas tienen un

incremento exponencial de la complejidad en relacién con la memoria del canal.

= Las técnicas de paralelizacion del DFE no son totalmente directas (forward), lo que
agrega un factor de dificultad adicional al disenador para solucionar los problemas

de tiempo (timing).

Es por ello que esta Tesis propone una técnica de ecualizaciéon orientada a resolver
todas estas dificultades, denomina ecualizador directo asistido por decisiones (Decision
FeedForward Equalizer - DFFE). El Capitulo 4 desarrolla el andlisis teérico del ecualiza-
dor propuesto, el cual utiliza decisiones tentativas para compensar la distorsion del canal.
Se utiliz6 el concepto de informacién mutua para mostrar que el incremento de las itera-

ciones favorece el desempeno. La ventaja que presenta esta técnica, es que no posee lazo

Ing. Pola, Ariel Luis 169



Capitulo 7. Conclusiones

realimentado, lo cual la convierte en una excelente alternativa para aplicaciones de alta
velocidad. Para facilitar la configuracion de los pardametros del DFFE, se propuso una
metodologia de estimacion de la probabilidad de error de bits que permite al disenador
estimar las iteraciones 6ptimas del ecualizador. Asi como también, se empled resultados
de simulacion para corroborar las estimaciones de desempeno del DFFE, dando como re-
sultado un comportamiento similar al DFE. El escenario utilizado para tal fin fue un canal
de cobre, tipico en los centros de datos. Como se analiz6 en el Capitulo 5, la ventaja que
presenta el DFFE es que la complejidad crece cuadraticamente con la memoria del canal a
diferencia de otras alternativas ecualizadores. Acompanando este beneficio es importante
resaltar la no interconexion de setiales entre los médulos DFFEnN, esto disminuye el en-
caminamiento (Touting) y permite un diseno simple de la arquitectura del receptor. Las
estimaciones de complejidad tedricas se compararon con resultados de sintesis para una
implementacién en ASIC, en donde se verific6 que ambas estimaciones son muy similares.

En conjunto con este analisis, y utilizando la misma metodologia planteada en el
parrafo anterior, se propuso una arquitectura alternativa que combina los beneficios del
DFFE con la eficiencia de deteccion del detector de secuencia de maxima verosimilitud.
El concepto radica en implementar esta técnica de deteccion empleando el algoritmo de
Viterbi pero con estados reducidos. Es decir, compensar parcialmente la ISI del canal para
reducir la probabilidad de error en la deteccion de bit en las primeras decisiones tentativas
del DFFE. El efecto que esto logra, es reducir el niimero de iteraciones del DFFE, lo que
lleva a una reduccion complejidad del receptor, tal como se detall6 en el Capitulo 5. Todas
estas ventajas hacen del DFFE y DFFE-VA dos arquitecturas excelentes para aplicaciones
de muy alta velocidad.

Finalmente, y con el objetivo de darle un marco préactico a la propuesta realizada en
esta Tesis, en el Capitulo 6 se detall6 la implementacion en paralelo del DFFE en FPGA. El
entorno de verificacion incluye un procesador integrado (MicroBlaze)y diferentes médulos
que permiten corroborar el desempeno del sistema desarrollado. La arquitectura presenta
un paralelismo de ocho y una frecuencia de reloj de 50M Hz alcanzando una tasa de
datos de 400Mbps. Los reportes de tiempo demuestran una implementacion correcta de
la arquitectura, ya que no se identifican tiempos de holgura negativos. Desde el punto
de vista de los recursos, se aprovecharon los bloques de registro de desplazamiento (shift

register) como elemento principal para el diseio del DFFE, tal como se observa en las
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Tabla 6.4. También es importante resaltar la flexibilidad que brinda la utilizacion de
algoritmos de estructuras directas (forward), facilitando el encaminamiento (routing) de
las senales sin generar problemas de congestiones en los distintos sectores de la FPGA.
Dos factores claves en el andlisis de arquitecturas de receptores de alta velocidad. A nivel
funcional, el desempeno del DFFE paralelo implementado en FPGA fue similar al obtenido
en entornos de simulacién. De esta forma, se validé los aspectos tedricos y funcionales del
DFFE.

Todo lo antes mencionado nos lleva a concluir que el DFFE es una arquitectura versatil
para ser implementada en cualquier plataforma (ASIC o FPGA) ya que brinda las ventajas
de una estructura directa (forward) facilitando el desarrollo al disenador. Ademés, el
desempeno es similar al DFE, el cual es uno de los algoritmos mas utilizados en receptores

de alta velocidad. Por lo tanto, el DFFE es una excelente opcion para este tipo de sistemas.

7.2. Trabajo Futuro

Para continuar con el desarrollo, se abren dos lineas de trabajos que se resumen a

continuacion

= Kl trafico en los centros de datos y los servicios en la nube continuaran creciendo
en forma vertiginosa [4], todo a consecuencia del Internet de las cosas (IoT). Para
lograr satisfacer esta demanda serd fundamental utilizar modulaciones de un orden
mayor para incrementar la tasa de informacion. De este modo, el trabajo futuro se
centra en la extrapolacion del DFFE a modulaciones de mayor dimensionalidad con

el objetivo de corroborar la eficiencia en complejidad y desempenio.

= Por otro lado, la distorsiéon no lineal en sistemas de comunicacion 6ptica ha atraido
una atencién significativa en los tltimos afos [72]. En este entorno, el DFE basado en
filtros no lineales ha tomado una importante participacion [73]. El filtro de Volterra
es una popular herramienta de procesamiento de senales no lineales y, a menudo
se utiliza para la compensacién de la distorsién no lineal [72]. Por lo tanto, una
solucion que ha llamado la atencion de los investigadores es la combinacion de ambas
arquitecturas [74]. Es por ello, que otra linea de trabajo es evaluar el desemperio y

complejidad del DFFE en este tipo de receptores.
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