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Resumen

La nueva generacion de sistemas de comunicaciones digitales demanda conversores
analégico-digital (ADC) de muy alta velocidad que sélo pueden ser realizados en base una
arquitectura paralela de conversores temporalmente intercalados (TI-ADC). Un TI-ADC
consiste en un arreglo de M ADC en paralelo que son coordinados por M fases de reloj.
Como resultado, se obtiene una tasa de frecuencia de muestreo global (Fj) igual a M veces
la tasa de muestreo individual de cada ADC. Sin embargo, debido a los desapareamientos
entre los transistores dentro de los circuitos integrados, los canales de los TI-ADC pueden
mostrar diferencias en sus diversos parametros esenciales (por ej. desajustes de offset,
ganancia y fases de muestreo). Estos desajustes pueden ser detectados y calibrados, sin
embargo, el desajuste entre las fases de muestreo presenta un gran desafio en su deteccion
y por ello representa un tema abierto de investigacion.

En esta Tesis se propone una nueva técnica para la deteccion y calibracion del des-
ajuste entre las fases de muestreo en TI-ADC para receptores digitales de fibra 6ptica de
40/100 Gb/s. Ademas, la técnica propuesta puede detectar y corregir el desapareamien-
to de tiempo de propagacion (time-skew) entre los canales en cuadratura (I/Q) que se
presenta en los receptores Opticos coherentes. Asimismo, el método de ajuste puede exten-
derse a otros tipos de receptores digitales que utilicen TI-ADC. La técnica propuesta se
demuestra efectiva y simple ya que evita el agregado de circuitos adicionales y aprovecha
la informacion disponible dentro del procesador digital de senales del receptor.

Por otro lado, el otro aporte fundamental de la Tesis es la verificacion y demostra-
cion experimental del método de calibracion para TI-ADC. Para ello se disené un chip
de TI-ADC de 2 GS/s y 6-bits que implementa 8 canales temporalmente intercalados y
un total de 16 conversores de aproximaciones sucesivas asincronicos. El disefio incorpora
multiples capacidades de calibraciéon, incluyendo celdas de retardo programable que per-
miten controlar las fases del conversor. El chip se fabricé en una tecnologia CMOS de
0.13pum, siendo este el primer chip en ser diseniado y enviado a fabricar desde la FCEFyN-
Universidad Nacional de Cérdoba. Se realizaron las mediciones del conversor y el resto
de los bloques, demostrando una correcta operacién segiin sus especificaciones de diseno.
A partir de este conversor prototipo se desarrollé una plataforma de hardware y software
dedicada que permitié emular un sistema de comunicaciones para la verificacién de la
propuesta de calibracion. Finalmente la Tesis presenta diferentes ejemplos experimentales
de calibracién, demostrando que la técnica puede mitigar correctamente los efectos de los

desajustes entre fases del conversor sobre el desempenio del receptor.






Abstract

The new generation of digital communications systems demand for very high-speed
analog-to-digital converters (ADC) that can be only realized with parallel architectures
like time-interleaved ADC (TI-ADC). A TI-ADC includes an array of M parallel ADCs
that are managed by M clock phases. As a result, the overall sampling rate (Fy) is M
times the rate of each individual ADC. However, due to mismatch between transistors
in integrated circuits, the channels of a TI-ADC may show differences in their essential
parameters (eg. offset, gain and sampling phase mismatches). These mismatches can be
detected and calibrated, however, the sampling phase mismatch detection presents a great
challenge and therefore, it is an open research topic.

This Thesis proposes a novel technique for detection and calibration of sampling pha-
se mismatch in TI-ADC used for digital receivers. The technique is specially suitable for
40/100 Gb/s fiber optic receivers. However the technique can be extended to any other
digital receiver that requires TI-ADC phase calibration. In addition, the proposed techni-
que can detect and correct the time-skew error between quadrature (I/Q) channels that
is typically found in optical coherent receivers. The technique proves to be effective and
simple as it avoids additional circuitry and it takes advantage of the information available
in the receiver digital signal processor.

On the other hand, the other main contribution of this Thesis is the experimental
demonstration and verification of TI-ADC calibration method. For this propose, a 2 GS/s
and 6-bits TI-ADC was designed. The chip consists of 8 interleaved channels and 16
asynchronous successive approximations registers ADC. The design also includes multiple
calibration capabilities, including programmable delay cells that can control each phase
independently. The chip was fabricated in a 0.13um CMOS technology process and it
was the first chip to be designed and sent for manufacture from FCEFyN-Universidad
Nacional de Cérdoba. Measurements of prototype have demonstrated a correct operation
according to its specifications. Then, based on the prototype TI-ADC and a dedicated
hard-soft platform, a communications system could be emulated for experimental calibra-
tion proposes. At the end of the Thesis, several experimental calibrations examples are
showed. With these measurements it can be demonstrated that the calibration method

can successfully mitigate the sampling phase mismatch effects over the receiver.
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CAPITULO

INTRODUCCION

Sintesis: En este capitulo se introduce la motivacion de la Tesis y se resume el estado
de la tecnologia asociada. Se presentan los desafios relacionados a los conversores analo-
gico/digitales de alta velocidad para aplicaciones de comunicaciones digitales y se detallan
los objetivos trazados en el inicio del trabajo doctoral. Luego se resume el estado del arte
y se identifican las diferentes propuestas para calibracion de conversores. Finalmente se

detallan los aportes de la Tesis Doctoral y su impacto en el medio local.

1.1. Motivacion

El surgimiento de la tecnologia del transistor bipolar en 1947 en los Laboratorios
BELL y la aparicién de los transistores de efecto de campo de metal 6xido semiconductor
(Metal Ozxide Semiconductor Field Effect Transistor (MOSFET)) sobre silicio, generaron
una gran revolucién que derivé finalmente en el desarrollo del circuito integrado (Inte-
grated Circuit (IC)). El IC fue creado por Jack Kilby (Texas Instruments) en concepto,
pero resuelto en forma industrial por Robert Noyce (Intel). Un IC permite la integracién
de multiples transistores sobre un mismo sustrato. A partir de ello, aparecen diversas
tecnologias de integracion, y entre ellas se impone la integracién a muy gran escala (Very-
Large-Scale Integration (VLSI))y se vuelve una realidad juntar desde miles a millones de
transistores en una misma pastilla de silicio.

La tecnologia que domina desde los afios 70 el mundo digital, y por ende el calculo



2 CAPITULO 1. INTRODUCCION

numérico, es la tecnologia metal 6xido semiconductor complementaria (Complementary
Metal Oxide Semiconductor (CMOS)). La tecnologia CMOS es un disefio con dos tipos
de transistores MOSFET (MOSFET de canal n y p), que se complementan mutuamente
y pueden operar con muy bajo consumo estatico. La integracion CMOS evolucioné en
forma vertiginosa desde sus inicios e impulsé el desarrollo de multiples dispositivos, desde
las primeras calculadoras hasta los grandes procesadores de computadora. Esta tecnologia
duplica su capacidad de integracion cada dos afios, siguiendo la "Ley de Moore", que no
responde a ninguna ley fisica sino a la tecnologia y al mercado. Esta posibilidad de generar
logica digital de ultra bajo consumo con gran capacidad de procesamiento derivéd en la
necesidad de interactuar con el mundo analdgico en forma eficiente a través de conversores
analogico-digitales (Analog to Digital Converter (ADC)) y digital-analdgicos (Digital to
Analog Converter (DAC)). Alli nace el procesamiento digital de sefiales y una infinidad de
algoritmos que permiten obtener resultados que hasta el momento requerian de complejos

circuitos electronicos analdgicos, o directamente, no eran posibles anteriormente.

La tecnologia de procesamiento digital de senales (Digital Signal Processing (DSP))
permite obtener informaciéon de las senales capturadas por los ADC y sintetizar los resul-
tados a través de un DAC. Este proceso de captura de senales analégicas, procesamiento
digital y generacién de senales posibilitd el nacimiento de las comunicaciones digitales.
Esta arquitectura de procesador digital de senales y conversores es el que rige la mayoria
de las comunicaciones hoy en dia. Por ejemplo, la transmision-recepcion de datos por
cables de teléfono fue una de las primeras en implementar el uso de DSP para optimizar
la velocidad y distancia de los enlaces [7, 8, 9]. Luego siguieron los enlaces inaldmbricos,
y mas recientemente, las comunicaciones por fibra optica, que estan adoptando sistemas
de comunicacion basados en DSP para llevar la capacidad de transmisiéon mas alla de los

limites iniciales de la fibra éptica como medio de transmisién [10, 11].

Por otro lado, para un aprovechamiento 6ptimo del disefio en chip, se requiere que
todos los bloques sean puestos en una misma pastilla, alli nacen (entre los anos 80’ y
90’) los sistemas en chip (System-on-Chip (SoC)) [3]. Este concepto busca reducir lo que
antes eran grandes gabinetes de hardware al tamanio en un solo chip, implementando en
un mismo sustrato de silicio diferentes bloques de procesamiento digital, etapas analogi-
cas, bloques de conversores ADC y DAC (senal mixta) y multiples interfaces digitales. La
tecnologia CMOS es la tinica capaz de soportar el disefio SoC y resulta 6ptima para la
implementacién del DSP ya que se utiliza logica digital CMOS. Sin embargo, el disefio
de los bloques anal6gicos y de senal mixta (ADC y DAC) en tecnologia CMOS requieren
un especial cuidado y presenta grandes desafios en su implementacién junto al resto de
los bloques del SoC. Las comunicaciones digitales que nos rodean hoy en dia estan basa-
das en la utilizaciéon de un tnico chip para realizar todas las etapas del enlace. De esta
forma, un tnico chip puede transmitir y recibir los datos (por cable, fibra 6ptica o en

forma inaldmbrica) sin requerir otros IC que procesen previamente la informacion. Como
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Figura 1.1: Ley de Moore: El nimero de transistores por cada chip microprocesador se
duplica cada dos arios. [Wikipedia].

resultado, se pueden lograr transmisiones a mayor distancia y velocidad con un consumo
total de un orden de magnitud menor a lo que requeriria un sistema implementado con
multiples chips.

En los dltimos afos, la industria de las comunicaciones digitales por fibra optica esté
dedicada al desarrollo de sistemas de transmisién a velocidades desde los 100 Giga-bits
por segundo (Gb/s) hasta los 400 Gb/s. Tanto el comité de normas 802.3xx del Institu-
te of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), como el Optical Interconnect Forum
(OIF) estan desarrollando normas para sistemas de comunicacién para las velocidades
anteriormente mencionadas y superiores, que se basan en sistemas multiportadora con
modulacién Quadrature Phase-Shift Keying (QPSK), Quadrature Amplitude-Modulation
(QAM)-16, QAM-32, etc. [12]. El diseio en SoC de estos enlaces implica grandes desafios
pero también grandes ventajas en los costos de fabricacién y produccion a gran escala.

Como se menciond anteriormente, todo sistema DSP necesita de un ADC que le per-
mita recibir la senal eléctrica a procesar, y para un receptor de fibra 6ptica debemos
pensar en ADC de muy alta velocidad. Por ejemplo, suponiendo un sistema receptor a
T/2 a 100Gb/s con modulacién en polarizacién y en fase con constelacion QPSK (Dual-
Polarization Quadrature Phase-Shift Keying (DP-QPSK)) [12], se necesita un ADC de 6
bits 0 mas de resolucién y con una frecuencia de muestreo de al menos 60GHz. Las nuevas

tecnologias CMOS de 28nm, 22nm y menores, permiten la integraciéon de complejos sis-
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temas DSP de muy bajo consumo, pero estas tecnologias no traen iguales beneficios para
los circuitos analégicos y de senal mixta de alta velocidad. Es por ello que la disminucién
de consumo de energia de, por ejemplo, un ADC plantea grandes desafios de investigacién
y desarrollo para los proximos anos.

En general, el diseno analdgico se realiza especificamente para cada aplicacion y no
permite un escalado directo a otras aplicaciones ni tecnologias. En cambio, los sistemas
digitales pueden resultar muy flexibles y por ello (entre otras cosas) reemplazan a los
sistemas analégicos. Sin embargo, conversores A/D y D/A no pueden ser resumidos en
circuitos netamente digitales y por lo tanto resultan indispensables para cualquier sistema
de comunicaciones digitales. Esto genera entonces la necesidad permanente de innovar en

nuevos disenios de circuitos para su adaptacion a las nuevas tecnologias CMOS.

Conversores Analégico-Digitales Temporalmente Intercalados

El desarrollo de conversores A/D de alta velocidad ha sido desde el inicio de la era
digital una demanda permanente en la industria. En los inicios se buscaba digitalizar
senales de audio para poder tratarlas digitalmente y aprovechar los nuevos algoritmos
disponibles. Rapidamente las senales de comunicacién fueron las siguientes candidatas a
ser digitalizadas y la carrera de las comunicaciones digitales desaté una fuerte demanda
por conversores cada vez mas veloces y eficientes.

En general, los conversores A/D pueden alcanzar diferentes prestaciones segtin su to-
pologia basica, entre los que podemos citar, Flash, Pipeline, Aproximaciones Sucesivas,
etc, tal como lo muestra la Fig. 1.2 [13]. Segin esta clasificacién, se extrae que los con-
versores tipo Flash resultan los de mayor velocidad de muestreo pero con limitaciones
en su maxima resoluciéon, relativo alto consumo y gran area de silicio requerida. Por otro
lado, los conversores de tipo Aprozimaciones Sucesivas (Succesive Approximation Register
(SAR)) estan entre los de menor consumo y drea, pero cerca de un orden de magnitud
mas lentos que los ADC Flash equivalentes. Estas relaciones de compromiso son las que
dictan la eleccion de las topologias de ADC segin cada aplicacién y por ende resulta en
una gran variedad de disenos posibles.

Sin embargo, més alla de la topologia elegida para una aplicacién especifica, cualquier
topologia de ADC resultara limitada en su maxima velocidad de muestreo segin la tec-
nologia de integracion utilizada. Por ejemplo, en procesos de fabricacion CMOS actuales
(32nm, 22nm, etc), las velocidades maximas de reloj se ubican desde los cientos de MHz
hasta los 10GHz a 15GHz dependiendo el circuito que se conmute. Esto se traduce en
disefio de conversores de hasta unos poco GHz [14], incluso en topologias Flash de baja
resolucion. A esto se suma el hecho de que cada topologia de ADC evoluciona en forma
diferente en cuanto a velocidad y consumo para cada nuevo proceso de fabricacion CMOS,

es decir que hay topologias que logran optimizar su velocidad y consumo con cada nuevo
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Figura 1.2: Topologias de ADC: Resolucién vs. Frecuencia de muestreo [13].

proceso (por ejemplo los SAR) y otras topologias que no mejoran en forma considerable

sus prestaciones (por ejemplo Flash o Pipeline).

El disefio de conversores A/D de alta velocidad y de mediana/baja resolucién para
aplicaciones en receptores de fibra Optica representa un gran desafio en cuanto a mejora
de las arquitecturas y optimizacion de la relacién velocidad /consumo. En estos receptores,
la velocidad de muestreo requerida al ADC puede llegar a estar en mas de un orden de
magnitud superior a la velocidad maxima ofrecida por cualquiera de las topologias de la
Fig. 1.2. Por lo tanto, no hay solucion posible brindada por un sélo conversor y debemos
pensar (al igual que en el procesamiento digital de senales) en arquitecturas paralelas. Es
decir, las implementaciones de ADC y DSP en receptores épticos se basan en arquitecturas
paralelas de procesamiento que brindan la posibilidad de transmisiones de datos en mas
de un orden de magnitud superior a la velocidad de reloj de procesamiento disponible en

el SoC [10, 11].

La arquitectura paralela de conversores A/D se conoce como ADC temporalmente
intercalado (o de entrelazado temporal) (Time Interleaved Analog to Digital Converter
(TI-ADC)). Esta arquitectura fue implementada por primera vez por Black and Hodges
en el ano 1980 [15]. En tanto que la teoria de operaciéon de los TI-ADC fue previamente
considerada por Papoulis en 1977 bajo el nombre de Generalizacion del muestreo expan-
dido [106].

El concepto operativo de un TI-ADC se muestra en la Fig. 1.3 y consiste en generar
un arreglo de M conversores A/D en paralelo que son coordinados por M fases de reloj.
Como resultado, se obtiene una tasa de frecuencia de muestreo global (Fy) igual a M
veces la tasa de muestreo individual de cada ADC. De esta forma se pueden operar en

forma paralela tantos ADC como la aplicacion requiera y es posible alcanzar (idealmente)
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Figura 1.3: Arquitectura de un conversor A/D temporalmente intercalado.

la F; deseada. Como se muestra en la Fig. 1.3 la senal analogica X;(t) ingresa en forma
simultanea a todos los conversores. Luego, cada conversor toma una muestra de la senal
X;(t) en forma escalonada o intercalada en el tiempo, de modo tal que cada un periodo
de tiempo Ty = 1/F; la senal X;(t) se muestrea en forma alternada por alguno de los
ADC individuales. En operacién normal, cada conversor individual (ADC,) se “ocupa”
de adquirir y cuantizar la senal muestreada en un instante de tiempo para luego brindar la
palabra digital a la salida. Estas salidas de los conversores luego pueden ser multiplexadas
y puestas en un tnico bus de datos digital y resultar asi en una salida digital Y[n] de las
muestras de entrada de X;(¢). Por consiguiente, un TI-ADC ideal puede ser considerado
desde sus puertos de entrada-salida como un tunico bloque conversor A/D con tasa de

muestreo Fy sin importar cuantos ADC individuales lo componen.
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Entre las bondades de la arquitectura de conversor temporalmente intercalada cabe
destacar entonces, la posibilidad de alcanzar altas tasas de conversion utilizando topologias
de conversores tradicionales (por ejemplo, Flash, SAR, Pipeline) en paralelo. Ademaés, es
posible relajar la velocidad de operacion de cada conversor individual a un punto tal
donde su operacion sea mas 6ptima y por ende cada conversor individual podra alcanzar
un menor consumo por muestra cuantizada. También, en el mismo sentido que lo anterior,
si la tasa de muestreo puede ser disminuida, entonces podemos elevar la resolucion de
conversion de cada conversor individual y por consiguiente la del conversor paralelo, ya
que la resolucion del este tltimo es la misma que la de los conversores individuales.

Sin embargo, la implementacion practica de un TI-ADC presenta muiltiples desafios
para lograr un aprovechamiento 6ptimo de su arquitectura. La principal dificultad de su
implementaciéon radica en que el concepto se basa en suponer que los M conversores en
paralelo son exactamente iguales. Es decir, cada conversor individual debe mostrar la
misma respuesta a la senal de entrada y de reloj. Entonces, dado que esta premisa no
puede satisfacerse en su totalidad ni por disenio ni por fabricacién, resulta necesario ana-
lizar los posibles problemas y soluciones en cada implementaciéon de ADC temporalmente

intercalado.

Dificultades de Implementacion de los ADC Temporalmente In-

tercalados

El desempeno de un conversor paralelo temporalmente intercalado se ve afectado por
diferentes razones, entre las cuales se destaca principalmente el desapareamiento (mis-
match) entre los ADC individuales (también denominados slices o canales) que lo com-
ponen. Esto significa que en una implementacién real, y aun dentro de un mismo chip,
los conversores o canales pueden resultar desiguales entre si en diferentes pardametros que
finalmente afectaran el desempeno global. Entre los principales pardmetros de desajuste
se destacan, el error de nivel de senal continua (DC offset), el error de ganancia y el error
de fase o tiempo de muestreo. En la bibliografia podemos encontrar diversos andlisis de-
tallados de los efectos de estos desapareamientos entre los diferentes canales [17, 18, 19].
El estudio de los efectos del desajuste entre los canales concluye que el desempeno de un
TI-ADC puede degradarse notablemente en términos de distorsién no lineal y de relacién
senal-ruido (Signal-to-Noise-Ratio (SNR)) en comparacién al desempeno de cada ADC
medido en forma individual. Por lo tanto, en todo diseno e implementacién de converso-
res temporalmente intercalados, es un requisito imprescindible un completo analisis del
desajuste entre sus canales para evaluar la necesidad de calibraciéon o compensacion.

Como se menciond anteriormente, entre los problemas mas comunes y estudiados en
la bibliografia es el desajuste de nivel de corriente continua (DC offset) y el desajuste

de ganancia. El desajuste de offset entre los canales de un TI-ADC degrada en forma
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notable su desempeno global y este se caracteriza por introducir tonos sub-armonicos de
la frecuencia de muestreo Fy espaciados cada Fs/M [17]. Por otro lado, el desajuste de
ganancia genera distorsiéon dependiente de la frecuencia de la senal de entrada X;(t) es
decir que el patrén de ruido/distorsién adicionado por el desajuste tiene correlacién con
la senal de entrada [17].

Otro aspecto a considerar, es el desapareamiento de ancho de banda (BW) que adi-
ciona una distorsion dependiente de la frecuencia de entrada y aumenta su impacto para
senales de mayor frecuencia relativa a la frecuencia de muestreo del sistema (Fj). El des-
ajuste de ancho de banda es generalmente originado por el desajuste en los parametros
de los circuitos muestreadores del conversor Track-and-Hold-Amplifier (THA). Este des-
apareamiento puede ser mitigado si el ancho de banda individual de cada canal es mayor
al ancho de banda de la senal que se desea adquirir. Como se demuestra en [20, 21] el
ancho de banda puede ser medido y considerado en la etapa de disenio en forma relati-
vamente simple evitando asi el desajuste y la degradacién del desempeno del TI-ADC.
De este modo, el desajuste de ancho de banda generalmente no se calibra, aunque exis-
ten métodos de compensacién que pueden mitigar los efectos del mismo en casos severos
de desapareamiento en un receptor de comunicaciones digitales como el presentado en
Luna,et.al. [22].

Finalmente el desajuste entre las fases de muestreo, conocido como sampling time error
o sampling phase mismatch se presenta como uno de los problemas de desapareamiento
mas dificiles de detectar y calibrar/compensar. El efecto del desajuste entre las fases
de muestreo se manifiesta en forma dependiente de la frecuencia de la senal de entrada
y resulta un serio problema cuando el ancho de banda de la sefial muestreada es mas
cercano a la frecuencia de Nyquist del sistema (Fy/2) [23].

Como se resume de todo lo anterior, la compensacién/calibracion de los desaparea-
mientos entre los canales de los TIZADC es un punto fundamental para lograr mitigar los
efectos de degradacion en la sefial de entrada y alcanzar los requerimientos de los nuevos
sistemas de comunicaciones basados en DSP. Como se ampliard en el siguiente capitulo,
la distorsién introducida por el desapareamiento del TI-ADC puede degradar el desem-
peno del receptor y elevar la tasa de errores de bits (Bit Error Rate (BER)) a valores no

tolerables.

1.2. Objetivos de la Investigacion

1.2.1. Linea de Investigacion

Los nuevos desafios de diseno analégico y de sefial mixta en los Sistemas-on-Chip han
dado lugar a un nuevo concepto, el diseno analdgico asistido digitalmente. Tal como se

resume en [24], en los nuevos disefios de ADC de altas prestaciones podemos encontrar
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cada vez mas la implementacién de circuitos digitales que aportan, de una manera u otra,
a la funcionalidad del disenio analégico. El concepto se fundamenta en que los circuitos
analogicos encuentran limites estrictos de eficiencia energética y su rendimiento queda
limitado indefectiblemente a la tecnologia utilizada y el entorno fisico del circuito. Por
otro lado, cuando el circuito analégico es digitalmente asistido, se puede explotar la gran
densidad de compuertas y el bajo consumo por computo de la légica digital moderna
en procesos CMOS nanométricos. De esta forma, los circuitos analdgicos que brindan
la interfaz al “mundo real” a los sistemas digitales, pueden alcanzar nuevos niveles de
prestaciones.

La calibracién y/o compensacion de los circuitos analégicos y de senal mixta como
los conversores A/D presentan terreno fértil de investigacién y desarrollo de técnicas de
disefio analdgico asistido digitalmente. En este sentido los ADC temporalmente interca-
lados que son calibrados en sus diferentes parametros de desapareamiento, son un caso
ejemplar de esta nueva tendencia de diseno. Los ADC para receptores 6pticos basados en
DSP deben alcanzar una muy elevada velocidad de muestreo, y para lograrlo, se recurre
a la implementacion de transistores MOS de dimensiones minimas ya que de ese modo
se alcanzan mayores velocidades. Como es bien conocido, el desapareamiento entre tran-
sistores es inversamente proporcional a la raiz cuadrada del drea (ver Pelgrom et.al.[25]).
Entonces, a menor area de silicio, mayor velocidad y mayor desapareamiento entre los
circuitos. La calibracion de los conversores en estos receptores digitales resulta imprescin-
dible, pero se necesitan optimizar las técnicas de ajuste para alcanzar sistemas robustos
y de bajo impacto en consumo, area y complejidad.

En este sentido, esta investigacién hace foco en un tema abierto para este tipo de
implementaciones como es la calibracion del desajuste entre las fases de muestreo de los
TI-ADC para receptores de comunicaciones digitales, en especial para aplicaciones en las
nuevas generaciones de receptores Opticos coherentes.

Por otro lado, esta Tesis hace un fuerte énfasis en la implementabilidad de las técnicas
investigadas y desarrolladas, por lo cual se propone investigar sobre el diseno y desarrollo
de los TI-ADC sobre procesos de fabricacion CMOS nanométricos, incluyendo los circuitos

de calibracién necesarios.

1.2.2. Objetivos Iniciales

A continuacion se detallan los objetivos propuestos al inicio de la investigacién docto-

ral:

» [nvestigar las arquitecturas de conversores analogico-digitales de alta velocidad y
baja resolucion, y desarrollar alternativas que permitan mejorar la eficiencia de las

mismas en implementaciones con tecnologia CMOS nanométricas.
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» Desarrollar un ADC de mds de 5 bits de resolucion y mds de 1 GS/s de frecuencia de
muestreo, procurando obtener circuitos eficientes desde el punto de vista de consumo-

velocidad-resolucion.

= Desarrollar esquemas de diseno y verificar la viabilidad de implementacion de un
sistema de ADC intercalados en el tiempo (Time Interleaving, TI), cuyo conjunto
representaria un nuevo ADC de mayor velocidad que el que se desarrollard como

bloque basico.

» Investigar y desarrollar circuitos comparadores y de muestreo Track-and-Hold (T/H)
acordes a las exigencias de eficiencia y precision que este tipo de conversores requie-

ren.

= [nvestigar y desarrollar técnicas de calibracion de conversores que permita mantener
el nimero de bits efectivos (Effective Number Of Bits, ENOB) por encima de lo que

resultaria de un ADC' sin un sistema de ajuste de las variables mds criticas.

Como se demuestra mas adelante, los objetivos originalmente planteados al inicio de
esta Tesis Doctoral se fueron logrando con diferentes trabajos cientificos publicados. Entre
ellos se destaca la publicacion de una nueva técnica de calibracion de conversores TI-ADC,

y el desarrollo y fabricacion de un prototipo de TI-ADC en tecnologia CMOS 0.13pm.

1.3. Trabajos relacionados

El estado del arte del disenio de ADC comprende un universo de topologias que abarca
desde conversores de muy baja velocidad hasta velocidades que permiten muestrear sefiales
de radio frecuencia u 6pticas! en forma directa (ver Fig. 1.2). Los ADC temporalmente
intercalados utilizados en los receptores digitales de alta velocidad suelen ser calibrados
en sus diferentes parametros de desapareamiento. Estas técnicas de calibracion pueden
ser primeramente clasificadas segtin su dominio de deteccion, dominio de calibracion y el
método de ejecucidn [19]. En la Tabla 1.1 se resumen las diferentes posibilidades, y en
general, casi todas las combinaciones entre dominios y métodos se pueden encontrar en
la bibliografia.

Primeramente haremos un breve repaso sobre las técnicas aplicables a ADC' indivi-
duales (no paralelos) que pueden incluir diferentes técnicas de calibraciéon/compensacion
segun la topologia de diseno. Esto es importante también para el diseno de TI-ADC ya
que, a fin de cuentas, el mismo estara compuesto por M conversores individuales. Por
ejemplo, uno de los requisitos de todo conversor es la linealidad, que no siempre es posible

alcanzar por diseno analdgico en forma directa. En esta temética encontramos diferentes

1Previa conversién al dominio eléctrico con diodo foto-detector.
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trabajos como [26, 27, 28, 29] donde se aplican técnicas de calibracién y compensacién
sobre conversores tipo pipeline que intentan contrarrestar la imprecision en ganancia de
los amplificadores de residuo entre etapas del conversor y de este modo atenuar el ruido
y la distorsion producida por el desajuste en las primeras etapas del conversor. También
podemos encontrar alternativas de implementaciéon de tablas (lookup-table) que se ma-
pean en el dominio digital a fin de compensar diferentes no linealidades de los conversores
tipo pipeline, tal como es propuesto en [30]. La lista de propuestas de calibraciéon para
ADC no paralelos contintia para cada topologia. Por ejemplo en [31, 32, 33] se proponen
diferentes técnicas para calibrar el offset en los comparadores de conversores tipo Flash y
Two-Step ya que el offset interno en este tipo de conversores afecta su linealidad en forma
considerable. En cuanto a los conversores tipo SAR, encontramos técnicas de calibracion
como las presentadas en [34, 35] que proponen técnicas para la mitigacién del desapa-
reamiento entre los capacitores del DAC que tipicamente utilizan este tipo de ADC. En
[30, 37] se proponen técnicas asistidas digitalmente para la implementacion de métodos
de redundancia en ADC tipo SAR. También existen técnicas de mitigaciéon de ruido en
conversores SAR como se propone en [38]. En cuanto a la calibracion del offset en estos

conversores en [39, 10, 11] se presentan diferentes alternativas.

Todas las técnicas antes mencionadas son de interés porque hacen al estado del arte
en disefio de conversores en general. Sin embargo, es necesario subir un nivel de abstrac-
citon para observar las propuestas de calibracién sobre conversores paralelos intercalados
temporalmente (TI-ADC). Aqui se deberd considerar, en general, que cada conversor in-
dividual (canal o slice) es ideal o bien s6lo presenta problemas despreciables de linealidad

y ruido.

Segun lo resumido en la Seccién 1.1, entre los problemas inherentes a los TI-ADC se
destacan los desajustes de offset, ganancia y fase de muestreo. Primeramente resumiremos
los diferentes métodos de calibracion de desapareamiento de offset. Por ejemplo, en [12,

, A4 A5, 46, 47, 48] encontramos diferentes propuestas para ajuste del offset en TI-ADC.
Entre ellas, [11, 13, 16, 18] se destacan por proponer un esquema de ajuste basado en el
promedio estadistico de la senial de entrada utilizando un simple algoritmo de acumulacion.
Esta dltima técnica se demuestra muy efectiva para sefiales de comunicaciones ya que
estadisticamente las mismas tienen promedio cero y entonces cualquier desviacion de la
media entre las salidas de los diferentes ADC individuales (canales) del TI-ADC puede ser
considerado desviaciéon de DC' offset. También existen otras propuestas de calibracién de
offset como [19, 50, 51] que pueden ser utilizadas para ajuste off-line o foreground es decir,
fuera de operacién normal, poniendo al TI-ADC en un estado de calibracién durante un
corto periodo de tiempo para que realice su ajuste y en ciertos casos usando una senal de
entrenamiento [51]. Es importante notar que en la mayoria de las aplicaciones conocidas
de TI-ADC el desajuste de offset se compensa en el dominio digital [14, 13, 16, 18, 19], es

decir que se sustrae con un sumador/restador digital. Por lo tanto, si bien la compensacién
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Cuadro 1.1: Técnicas de calibracién de desajustes en TI-ADC

Método de Deteccion Método de Correccion  Modo de Ejecucion

Analodgico Analégico Background
Digital Digital Foreground

en el dominio digital implica cierta pérdida de rango dinamico del TI-ADC, la simpleza de
implementacién de un sumador /restador suele preferirse por sobre el agregado de circuitos

para un ajuste de offset en el dominio analégico.

Por otro lado, existen diferentes propuestas para la calibracién del desajuste de ga-
nancia en los TILADC, tanto para implementaciones de aplicaciones generales como para
TI-ADC en sistemas receptores de comunicaciones. Por ejemplo, en [18, 46, 44, 52] se
proponen ajustes de ganancia aplicados a un sistema receptor utilizando el valor absoluto
medio de la senal en los diferentes canales del TI-ADC. Es decir, asumiendo que todos los
canales del TI-ADC deberian adquirir la misma potencia de senal, el valor absoluto medio
(amplitud media) de un ADC se utiliza como referencia para ajustar los (M — 1) ADC
restantes. Si bien este método tiene sus restricciones cuando la sefial es sobre muestreada
en forma sincrénica a la senial de entrada, en la mayoria de los casos es aplicable. El ajuste
del desapareamiento de ganancia también se puede realizar en forma simple en la moda-
lidad de fuera de linea (foreground) es decir, interrumpiendo la operacién del conversor.
En estos casos generalmente se toma un valor de tension fijo, u otra senal de referencia, y
luego se ecualizan las ganancias de los diferentes canales del TI-ADC [48, 51]. La principal
desventaja de los métodos en primer plano es que los mismos no pueden seguir las varia-
ciones en el sistema que generan las fluctuaciones de tension y temperatura del chip. En
cuanto a los métodos de ajuste, la bibliografia se reparte entre los que realizan un ajuste
de ganancia en el dominio analégico, generalmente sobre el buffer de salida del circuito
muestreador [52], y los que lo realizan en el dominio digital [18, 16, 41]. En general en
aplicaciones de muy alta velocidad a veces se prefiere el ajuste en el dominio analdgico

para evitar el uso de multiplicadores digitales de alta resolucion.

Para resumir los parrafos anteriores, podemos decir que si bien atn surgen nuevas
propuestas de calibracion de offset y ganancia, las soluciones relevadas encuentran cierta
convergencia en los criterios de deteccién y de ajuste. Especificamente, en el caso de TI-
ADC para receptores de comunicaciones digitales, las técnicas mencionadas conforman un
conjunto de soluciones valido para la mayoria de los casos reales de implementacion. Sin
embargo, cuando nos enfocamos en las técnicas de calibracion/compensacion del desajuste
entre las fases de muestreo de los TIZADC no encontramos la misma convergencia de
soluciones y se ha generando un gran espacio de investigacion y desarrollo. A continuacion

resumiremos el estado del arte sobre esta tematica.
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1.3.1. Técnicas de Detecciéon y Ajuste de Fases de Muestreo

Las propuestas sobre técnicas de calibracién/compensacién del desajuste entre las fases
de muestreo de los TI-ADC abarcan casi todas la combinaciones de dominios de deteccion,
ajuste y modo de ejecucion representados en la Tabla 1.1. Empezando en sentido inverso a
lo anterior, el modo de ejecucion en segundo plano (background) es generalmente la técnica
preferida por sobre la ejecucion tipo de técnica en fuera de linea (foreground) ya que evita
pausar el uso del ADC cuando se necesita una recalibracion. Es decir, las técnicas en
segundo plano pueden mantenerse corriendo mientras compensa las variaciones de fase
generadas por las fluctuaciones de la temperatura y tension del circuito integrado. Por
lo tanto, en lo que respecta a aplicaciones de comunicaciones digitales y aplicaciones en
SoC en general, la bibliografia se focaliza casi exclusivamente en técnicas tipo background.
Por otro lado, los métodos de ajuste utilizados pueden ser digitales o analégicos. Entre
las propuestas de compensaciéon en el dominio digital podemos encontrar [53, 54, 22,

, 50, 57, 44] los cuales se basan en la implementacién de un banco de filtros o filtros
interpoladores a la salida del TI-ADC para compensar la fase de cada canal en forma
individual. En estas implementaciones el método de compensacion trata de converger en
valores de coeficientes de filtros digitales que compensen los errores de fase de las muestras
originales del conversor. Sin embargo, en aplicaciones de muy alta velocidad (como por
ejemplo receptores de enlaces épticos), la compensacion digital del error de tiempo/fase de
muestreo llega a ser prohibitiva ya que el hardware necesario para implementar esta clase
de filtros digitales requiere una gran complejidad en técnicas de procesamiento paralelo y
su consumo de potencia puede ser muy elevado si se lo compara con el resto de los filtros
tipicos utilizados en el DSP [11, 58]. Debido a esto, muchas veces se prefiere utilizar
compensacién de fase de muestreo en el dominio analégico, tal como proponen [59, 60,

, 62,63, 64, 65, 66, 67]. Estas dltimas se basan en circuitos de retardo programable que
permiten controlar la fase relativa entre las diferentes senales de reloj que comandan los
canales del TI-ADC. No obstante, la mayor dificultad y complejidad en estas técnicas de

calibraciéon se encuentra en el método de deteccion del desajuste entre las fases.

Dado que las propuestas de deteccion de desajustes entre las fases de muestreo son muy
variadas, nos focalizaremos en las que pueden ser implementadas en sistemas receptores de
comunicaciones y aquellos que han presentado alternativas en chip para su verificacion.
Por otro lado, algunos de los métodos propuestos tienen similitudes segtin el principio
de deteccion utilizado y si bien es complejo hacer una clasificacién definitiva, podemos
diferenciar algunos principios de deteccién. Entre ellos estan los métodos basados en
correlacion de las muestras, los métodos basados en el conteo de cruces por cero de la senal
de entrada, los que observan la banda de desajuste y aquellos que realizan estimaciones
de la derivada de la senial de entrada. En otra categoria estarian aquellos especificos que

operan en receptores digitales, generalmente basados en la compensacion sobre el filtro
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ecualizador adaptativo.

Entre las primeras propuestas de compensacién de desajuste de fase estd Elbornsson
et.al. [68]. El mismo aborda la deteccién y compensacion en el dominio digital. El principio
de deteccién se basa en estudiar la diferencia cuadratica media entre las senales de los
canales adyacentes y podria ser clasificado entre los métodos de correlacion. El principio
de deteccién supone que la senal de entrada tendra mayor variaciéon en su amplitud si
las muestras se toman mas espaciadas en el tiempo y viceversa a menor separacion en el
tiempo. De este modo, la técnica plantea obtener una senal error entre las diferentes fases
adyacentes del TI-ADC y luego aplica un algoritmo para alcanzar su minimizacién. La
limitacion del método radica en que el ancho de banda maximo a la entrada del conversor
debe ser menor a 1/3 de la frecuencia de Nyquist. En [69] se presenta una implementacién
del método mencionado, y se observa cierto costo en area de silicio para ello. También se
advierten inconvenientes para sefiales con gran contenido de ruido y su implementaciéon

puede requerir complejos calculos.

También entre las primeras propuestas, Jamal et.el. [70] describe una técnica de de-
teccion y compensacion en el dominio digital. El proceso de deteccion busca generar una
senal de error proporcional al error de tiempo de muestreo. Luego, en base a la senal de
error se busca ajustar los coeficientes del filtro pasa todo que corrige la fase de la senal
muestreada por el segundo canal del ADC. En [71] y [72] se hace una extensiéon a un
TI-ADC de cuatro canales. Entre los problemas que presenta esta propuesta, se encuen-
tra la limitacién en ancho de banda para compensar el error de fase (sélo hasta 0.9 de
Fnyquist) ¥ 1a necesidad de implementar filtros de mas de 20 taps (20 coeficientes) para
deteccion del error en cada canal del TI-ADC mas los filtros necesarios para implementar

la compensacién que pueden llegar a 61 taps si se requiere alta resolucion.

Otro método de deteccion digital se conoce como banda de desajuste (mismatch band),
dado que el principio de deteccién se basa en medir el nivel de potencia en la banda de
alta frecuencia (cercana a Nyquist). La razén para ello radica en que el desajuste entre
las fases de un TI-ADC genera tonos espurios de mayor potencia en la banda cercana
a la frecuencia de Nyquist. Por ello se requiere un sobremuestreo de la senal de entrada
para poder realizar la deteccién. En Huang et.al [50] y Saleem et.al.[73] se proponen
alternativas bajo este concepto, ajustando una serie de filtros a partir de una senal de
error obtenida de la potencia medida en la banda de desajuste. En Satarzadeh et.al.[7/]
se inyecta una senal piloto cerca de la frecuencia de Nyquist que luego ayuda a generar
la sefial de error y detectar el desajuste entre las fases de muestreo. En resumen, estas
propuestas o bien imponen un sobremuestreo de la senal de entrada para dejar una banda
de alta frecuencia sin senal analdgica de entrada para poder estimar el error, o bien
necesitan inyectar seniales testigo para estimar el desapareamiento. Con lo cual brindan

pocas posibilidades de implementacion en sistemas de receptores 6pticos en general.

Una propuesta de calibracion mas reciente se basa en considerar el error generado por
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el desajuste de fase en base a estimar la derivada de la senal de entrada. En Stepanovic
et.al. [00] y Xu et.al. [75] se proponen métodos similares que requieren implementar dos
caminos de sefial auxiliar (dos ADC adicionales) para lograr una estimacion del signo de
la derivada de la senal de entrada. Ademas, es requisito esencial la generacion de un reloj
de periodo primo relativo al nimero de canales del TILADC para que el ADC auxiliar
pueda coincidir en forma periddica el instante de muestreo con cada uno de los canales
a calibrar. De este modo, el método requiere al menos cierta complejidad en circuitos
adicionales y en la generacion de reloj. Ademés en [60] la coincidencia en forma alternada
del muestreo de los conversores adicionales genera una carga desbalanceada de la linea de
senial de entrada, con lo cual se introducen errores en el muestreo de la senal, tal como se

demuestra en [19)].

En Oshima et.al. [70] se propone un concepto de detecciéon que utiliza un ADC auxiliar
de referencia para generar una sefial de error, pero a diferencia de los antes mencionados,
las estimaciones de derivada de la senal de entrada y la compensacion se hacen en el
dominio digital. Por otro lado, en Divi et.al. [57] también se hace una compensacién
basada en la minimizacion del error obtenido entre una senal estimada y la senal de
entrada pero sin usar un ADC auxiliar y todo en el dominio digital. Ademés, en [1(] se
muestra una implementacion del concepto de [57]. Sin embargo, al igual que otros métodos
de compensacion en dominio digital, las complejidades de implementacion de filtros de

compensacion se estiman impracticables para receptores de fibras épticas.

En Chen et.al. [67] se propone realizar un sistema de calibracién basado en un DAC que
sintetiza una sefial de entrenamiento y un ADC extra de referencia. El sistema se plantea
principalmente en modo de operacién fuera de linea, pero plantea también un modo en
segundo plano haciendo un uso alternativo del ADC de referencia como sustituto del
ADC que pasa a modo de calibracién. El costo de implementacion del DAC, los diversos
algoritmos de calibracién requieren un 25 % maés de area y un 15 % extra de consumo de

potencia. El sistema tampoco demuestra la convergencia de las fases calibradas.

En cuanto a las propuestas de compensacion sobre sistemas receptores digitales encon-
tramos la propuesta de Tsai et.al. [77, 44], donde se propone una deteccién y compensacion
digital. A diferencia de las propuestas de calibracién para aplicaciones en general, en este
caso la senal de error se extrae directamente del slicer (detector) del receptor. La senal se
utiliza para realimentar un banco de filtros digitales que realizan a su vez la ecualizacion
adaptativa de la senal de entrada. En cierto modo es una simplificaciéon de los métodos
[70, 71] sobre un sistema receptor. Ademés, en Luna et.al. [22] se propone algo similar
pero incluyendo la compensacion de desajuste de ancho de banda de los circuitos mues-
treadores (THA) de los TI-ADC. Si bien estas soluciones se presentan como candidatas
en receptores digitales el problema surge con las arquitecturas de los nuevos receptores
opticos coherentes. En estas propuestas el ecualizador adaptativo es un bloque posterior

a un ecualizador no adaptativo conocido como Bulk-Equalizer [11, 58]. En este bloque,
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las muestras se compensan en su dispersion con un filtro basado en Transformada Répi-
da de Fourier (Fast Fourier Transform (FFT)), por lo cual luego de este procesamiento
ya no se puede diferenciar en forma simple los canales de los diferentes TI-ADC y la

implementacién de estas técnicas se vuelve impracticable.

Técnicas de Calibracion en Senal Mixta

En el final de este resumen bibliografico, se hace hincapié en las técnicas de calibracion
de senal mixta, es decir, aquellas que se basan en detectar en el dominio digital y calibrar
en el dominio analdgico. En estas técnicas se obtienen dos grandes ventajas, la primera es
la de poder realizar la deteccion en forma flexible y eficiente con los algoritmos digitales que
sean mas convenientes. La segunda ventaja es la de poder realizar el ajuste de fase en forma
simple sobre el dominio analdgico, es decir, sobre las fases de reloj de los conversores. Esto
ultimo evita el elevado consumo de potencia que requieren los complejos filtros digitales
de compensacion de fase y que se exacerba ain mas cuando las velocidades de muestreo
son desde algunos Giga-Hertz hasta las decenas de Giga-Hertz ya que los filtros deben ser
paralelizados para alcanzar la velocidad necesaria.

Entre estas técnicas de senial mixta encontramos la propuesta de Haftbaradaran et.al.
[61]. El principio de deteccion puede ser clasificado dentro de los algoritmos de correla-
cton. La deteccion se basa en la correlacién entre el signo de una muestra con la muestra
del canal adyacente. Luego realiza lo mismo con el siguiente canal y obtiene una funciéon
error que al ser minimizada va ajustando las celdas programables de retardo en las dife-
rentes fases de reloj. El método se demuestra apropiado pero con ciertas restricciones, por
ejemplo, el ancho de banda de la sefial de entrada debe ser grande. Otro de los problemas
observados en este método es que la funcién error no se demuestra convergente para algu-
nos casos de canales de comunicaciones. Ademaés, en el caso especifico de sobremuestreo
sincrénico con la senal de entrada a tasa de T /2 (dos muestras por simbolo transmitido)
el algoritmo puede derivar en un error en la convergencia. Esto se exacerba en algunos
canales por lo que la convergencia del algoritmo se vuelve dependiente del canal de co-
municaciones. En Camarero et.al.[60] se propone un método similar al anterior y en base
a correlacién cruzada entre las fases adyacentes del TI-ADC pero sin prueba en circuito
integrado y con restricciones similares a [61].

En El-Chammas et.al. [63] se propone también un método basado en correlacién que
evita los problemas antes mencionados de [(1]. Aqui el método de deteccién correlaciona
la salida de cada canal del TI-ADC con un ADC de referencia (ADC,¢f) que puede ser
de baja resolucion, por ej. 1bit. El principio requiere hacer coincidir la fase de muestreo
del ADC,¢¢ y cada uno de los M ADC del conversor paralelo en forma alternada, con lo
cual el reloj del ADC, (CLK,f) debe tener un periodo igual a M+1 ciclos del clock de
muestreo global. Si bien la técnica se demuestra efectiva, esta demanda la implementacion

no trivial de los circuitos de referencia mencionados. Ademds, como en el caso de [66] el
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circuito muestreador (THA) de referencia carga en forma asimétrica la linea de sefial de
entrada, generando un error sobre la muestra adquirida (glitch) [19].

En otra linea de trabajo estd Huang et.al. [04] que utiliza un principio de deteccién
basado en el nimero de cruces por cero de la senial de entrada. La idea aqui es considerar
que la senal de entrada tendrd (en promedio) mayor probabilidad de cruces por cero
mientras mas espaciadas en el tiempo estan los puntos de muestreo y viceversa. Por lo
tanto la probabilidad de observar un cambio de signo de la senal de entrada (tomando
dos puntos de muestreo) es una medida relativa del tiempo entre las fases del TI-ADC, de
modo tal que, ecualizando el promedio de cruces por cero entre las fases de los conversores
se logra una calibracion de las mismas. Sin embargo esta técnica no es aplicable a sistemas
donde el muestreo es sincréonico con la senal de entrada, tal como sucede en la mayoria
de los receptores 6pticos, o si la sefial de entrada es de una frecuencia cercana a Nyquist.
Por lo cual en un sistema receptor sélo podria aplicarse en modo de calibracién fuera
de linea. Por otra parte, en [59] se propone una alternativa similar que puede operar en
segundo plano, pero al costo de adicionar un generador de senal interno que envia la senal
a muestreadores adicionales y que operan en paralelo con los THA de los canales del T1I-
ADC. Ademads, como se reporta en [19], estos métodos de deteccién tienen limitaciones
en cuanto a la precisién alcanzable.

Una de las ultimas propuestas estudiadas es Razavi [05], donde se demuestra una
técnica de calibracién de senal mixta de un TI-ADC de dos canales. El concepto se propone
como una analogia al mezclado de sefiales en radio frecuencia (RF), a través de la cual
se espera obtener una componente de senal continua que exprese el desapareamiento de
fase. En este caso se implementa la diferencia entre dos productos de fases adyacentes.
Luego en Wei et.al [78] se extiende la técnica original a cuarto canales reemplazando los
multiplicadores por la medicién de la diferencia de senal (lo cual resulta en una propuesta
similar a [68]). La convergencia en el caso de canales multiples en este método presenta
algunas particularidades y la implementaciéon tiene ciertas restricciones a fin de obtener
un sistema convergente. Ademés al igual que en [(1] el resultado obtenido con muestreo
sincrénico al doble de la tasa de simbolos puede derivar en un ajuste erréneo cuando la
respuesta del canal resulte en diagramas de ojos no simétricos.

Por todo lo mencionado anteriormente, y por la dificultad del problema, el interés de
esta Tesis es hacer foco en la estimacion del error de tiempo de muestreo o desajuste de
fase de muestreo desde el procesamiento digital para luego ajustar en el dominio analogico

las diferentes fases de reloj de los ADC' temporalmente intercalados.

1.4. Aportes de la Tesis

Uno de los aportes principales de la Tesis es la propuesta de una nueva técnica para

la deteccion y calibracién del desajuste entre las fases de muestreo de un TI-ADC em-
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bebido en un sistema receptor de senales de fibra Optica. Ademas, esta técnica puede
detectar y corregir el desapareamiento de tiempo de propagacién entre el canal en fase (I)
y cuadratura (Q) que estd presente en los receptores épticos coherentes. Por otro lado, si
bien esta Tesis hace énfasis en sistemas Opticos, la técnica de calibraciéon propuesta puede
extenderse a otros tipos de receptores de comunicaciones digitales que utilicen TI-ADC
y requieran calibracién entre sus fases de muestreo. La técnica propuesta es eficiente en
cuanto evita agregar circuitos adicionales analégicos o de senial mixta de alta velocidad
para la deteccién de error (por ej., no agrega ADC auxiliares o de referencia) ya que
aprovecha la informacion disponible dentro del procesador digital de sefiales del receptor.
Ademas la técnica tampoco requiere incorporar procesamiento digital adicional, ni ningu-
na clase de procesamiento de alta velocidad en el dominio digital, por lo cual el impacto

en consumo de potencia y en complejidad de implementacién resultan minimos.

Figura 1.4: Fotografia de circuito integrado de Conversor A /D temporalmente intercalado
(TI-ADC) sobre encapsulado abierto QFNG6/. Tamano de die de silicio 3mm x 3.5mm.

Por otro lado, el otro aporte fundamental de la Tesis aqui presentada es la verificacion
y demostracion experimental del método de calibracion para TI-ADC. Esta tarea requiere
un desarrollo en el area de la micro-nanoelectronica que posibilite la implementacion de
un TI-ADC y un sistema completo de procesamiento. Para lograr este objetivo, el trabajo
doctoral incluyé el desarrollo de un circuito integrado (chip) de conversor A /D intercalado
temporalmente de alta velocidad (Fig. 1.4). El diseno del mismo se inici6 desde “cero”,
es decir, sin contar previamente con ninguna clase de libreria de circuitos o celdas, y se
desarroll6 sobre una tecnologia CMOS 130nm. Este diseio fue luego enviado a fabricacion
en el exterior (especificamente en IBM via la empresa MOSIS) y testeado en nuestro
laboratorio. Para las mediciones de laboratorio se disené hardware y software especial
para aplicaciones de alta velocidad que permitieron controlar el conversor. Luego, a partir
de este chip de TI-ADC, se desarrollé un sistema de emulacion transmisor-receptor de
comunicaciones digitales basado en légica programable (Field Programmable Gate Array
(FPGA)) de alto desempeno que brinda la posibilidad de transmision de datos en tiempo

real y a tasas de multiples giga-bits por segundo. Con este sistema primero se recolectaron
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resultados de medicién del chip que demuestran que el diseno del TI-ADC y sus circuitos
de ajuste de fases son totalmente funcionales e implementables en tecnologias CMOS
para sistemas receptores de alta velocidad. Luego, en forma experimental y basado en
emulaciones sobre la plataforma completa (TI-ADC + DSP), se demostr6 que el método
de calibracién propuesto es capaz de minimizar el desapareamiento entre las fases de
muestreo y de mitigar el impacto de los desajustes sobre el desempeno del sistema receptor.
Esta plataforma ademas sirve no solo para analizar e investigar las técnicas de calibracion
aqui propuestas, sino para el estudio de las técnicas de ajuste de senal mixta en general.

Finalmente se destaca que el chip prototipo de TI-ADC desarrollado para esta Tesis
fue el primero en ser disefiado y enviado a fabricar en la Facultad de Ciencias Exactas,
Fisicas y Naturales (FCEFyN) de la Universidad Nacional de Cérdoba (UNC). Para ello,
el trabajo de Tesis gener6 una infraestructura de laboratorio basica para el desarrollo y
emprendié la capacitacion de tres estudiantes de grado que concretaron sus trabajos finales
en la tematica. Se espera que todo este nuevo entorno propicie futuras investigaciones y

desarrollos de mayor nivel en el A&mbito universitario local.

1.4.1. Impacto en la Industria Nacional

El desarrollo de la industria de componentes electrénicos, y en este contexto, el desa-
rrollo de la microelectronica es un area prioritaria de desarrollo segin el Plan Argentina
Innovadora 2020 del Ministerio de Ciencia, Tecnologia e Innovacién Productiva de la Na-
ciéon. Dentro de este plan, se destaca que el diseno de circuitos integrados en tecnologias
nanométricas CMOS es de gran importancia por el potencial impacto tecnolégico en el
mercado interno y principalmente por no presentar ninguna barrera para participar a
nivel global con disenio realizado en el pais. En este marco, esta Tesis aporta un trabajo
de relevancia en disefio en tecnologias CMOS y toda una incipiente infraestructura de
diseno que puede servir de base para futuros proyectos en el area. Dentro del desarrollo

en infraestructura originado a partir de la Tesis se comprende:

= Realizacion peridédica de capacitaciones y entrenamientos a estudiantes de grado en

disefio analogico y de senal mixta.

= Direccién de tres tesis de grado en disefio presentadas (calificadas con la maxima

puntuacién) y otra tesis en curso.
= Supervisién de cinco practicas profesionales en el area.
= Direccion de ocho becas de investigacion de grado en diseqio.
= Participacion en diversos foros del area.

= Organizacion local de la Escuela Argentina de Micro-Nanoelectronica, Tecnologias
y Aplicaciones de Argentina (EAMTA) en su edicién 2012.
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Se espera, que a partir del trabajo de investigacién aportado por la Tesis y el incipiente
entorno de trabajo creado para el desarrollo del area, futuras articulaciones con otros

actores puedan traer nuevos desafios de desarrollo en esta tecnologia dentro del pais.

1.5. Organizacion de la Tesis

En el Capitulo 2 se explica una nueva técnica de calibracion de desajustes entre fases
en los TILADC para un receptor 6ptico coherente. En el Capitulo 3 se presenta el disefio y
desarrollo de un circuito integrado de TI-ADC con miltiples capacidades de calibracién y
con capacidad de interconexion a plataformas de procesamiento digital. En el Capitulo 4
se explica el desarrollo de la plataforma de prueba del circuito integrado y se resume una
serie de mediciones que verifican el funcionamiento del prototipo de TI-ADC fabricado.
Luego, en el Capitulo 5 se realiza una verificacion y prueba de concepto de la técnica
de calibraciéon propuesta en el Capitulo 2 sobre una plataforma experimental basada en
el chip de TI-ADC explicado en el Capitulo 3 y un sistema de comunicaciones emulado.
Aqui se demuestra la efectividad del concepto de ajuste entre las fases y se muestra su
desempeno en diferentes entornos de prueba. Finalmente en el Capitulo 6 se resumen las

conclusiones finales.



CAPITULO

NUEVA TECNICA DE CALIBRACION
DE ADC TEMPORALMENTE
INTERCALADOS PARA RECEPTORES
OPTICOS

Sintesis: En este capitulo se introducen y discuten los efectos de los desajustes en
conversores temporalmente intercalados sobre los sistemas de dpticos coherentes. Luego se
repasan algunas de las técnicas de calibracion de fases propuestas en la bibliografia y se
propone una nueva técnica de calibracion conjunta para el desajuste entre fases del con-
versor y el desajuste de tiempo de propagacion (time-skew) entre los canales en cuadratura
(1/Q). Ademds, se discute la implementacion de la técnica de ajuste en la arquitectura
tipica de los receptores opticos coherentes y se demuestra sus ventajas sobre otras técni-
cas. Finalmente se muestran los resultados de simulacion de la nueva técnica de ajuste

calibracion.
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2.1. Introducciéon

Antes de pasar a la propuesta de calibracién del desajuste entre fases en los TI-ADC,
permita introducir y contextualizar el problema de los TI-ADC en el complejo entorno
de un receptor coherente de comunicaciones épticas. Como se mencioné en el Capitu-
lo 1, las comunicaciones épticas de largo alcance (Long-Haul, por €j. las transocednicas) y
también las redes metropolitanas, estan experimentando una transicion hacia las técnicas
de modulacién coherentes y de alta eficiencia espectral tales como la doble polarizacion
(DP) QPSK, DP-QAM y OFDM. Esta combinacién de demodulacién coherente, suma-
do al procesamiento digital de senales, posibilita que costosas compensaciones Opticas de
dispersion cromatica (Chromatic Dispersion (CD)) y dispersion por modo de polariza-
cién (Polarization Mode Dispersion (PMD)) puedan reemplazarse por receptores basados
en procesamiento digital [79]. Un factor clave en el desempeno de estos receptores es el
bloque de procesamiento de senales analdgicas (Analog-Front-End (AFE)) el cual tipi-
camente incluye cuatro conversores A/D que muestrean las cuatro componentes de las
senales complejas de entrada. En la Figura 2.1 se muestra el diagrama en bloques del
receptor basado en el demodulador éptico conectado al AFE. De este modo se necesita
conectar las senales en fase (I) y en cuadratura (Q) de ambas polarizaciones, vertical (V)
y horizontal (H). En este tipo de receptores, las resoluciones de ADC requeridas son de
6 a 7 bits y la frecuencia de muestreo es tipicamente el doble de la tasa de baudio. Es
decir, para un enlace de 40 Gb/s con modulacién QPSK y considerando margen de c6digo
corrector de errores (Forward Error Correction (FEC)), la tasa de baudio puede alcanzar
los 12.5 Gigabaudios (GB) lo que resulta en al menos 25 GS/s. De modo similar para un
enlace de 100 Gb/s con 32 GB, cada ADC deberd operar a 64 GS/s. Como se menciond
antes, solo las arquitecturas TI-ADC pueden alcanzar estas especificaciones de velocidad

de muestreo y resolucion.

Por otro lado, un problema muy relacionado al desajuste entre las fases de muestreo en
los TI-ADC aparece en los receptores coherentes y es conocido como el desajuste de tiempo
de propagacion (Timing Skew (TS)) entre los diferentes canales en cuadratura (I/Q) (ver
Fig. 2.1). Este desfasaje entre canales del receptor puede afectar en forma considerable el
desempeno total del sistema [58]. A diferencia del desajuste entre canales dentro de un
mismo TI-ADC, aqui el error esta entre los diferentes TI-ADC y puede deberse no sélo
a los circuitos analdgicos del chip receptor, sino principalmente al desapareamiento de la
propagacion de seniales dentro del mismo demodulador éptico coherente y las trazas de
circuito impreso. La bibliografia demuestra que el TS entre las diferentes polarizaciones
(vertical y horizontal) puede compensarse por el ecualizador (Feed-Forward Equalizer
(FFE)). Sin embargo, el error de TS entre las componentes en cuadratura I y Q dentro
de cada polarizacién, es decir entre VI-VQ y HI-HQ, no pueden compensarse con el FFE

[58]. Ademas, si bien existe bibliografia sobre la compensacién de TS [$0], la mayoria de
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Figura 2.1: Front-End Optico /Analdgico para un receptor 6ptico coherente.

las propuestas se basan en agregar complejidad al DSP y en conocer previamente el error
de desfasaje, es decir no tienen técnicas de estimacion del T'S. Otras implementaciones de
la industria como Crivelli et.al. [11] también pueden ajustar los relojes para corregir el
TS pero no es adaptativo y es el usuario quien debe ajustarlo. Ademads, esta estimacién
manual del TS resulta ain mas compleja cuando el enlace de comunicacién de fibra
presenta una gran interferencia intersimbolo (Intersymbol Interference (ISI)) tal como
tipicamente ocurre. En estos casos la ISI es generada principalmente por la dispersién
cromatica y la dispersion por modo de polarizacién, y las especificaciones tipicas para
el receptor implican compensar la dispersiéon generada por miles de kilometros de fibra
Optica estandar. Como resultado, el pulso se dispersa por cientos o miles de periodos de
simbolos, es decir, un simbolo (en QPSK es un par de bits) transmitido en un instante
dispersard su energia en los mil simbolos siguientes a transmitir. Esta ISI se compensa con
el FFE (canales I y Q simultdneamente) y luego de ello resulta casi imposible identificar
en forma practica el error de TS. Recientemente han aparecido técnicas adaptativas para
corregir también el TS [31] pero no se demuestran en canales largos (més de 500km) y debe
agregar un ecualizador digital de compleja implementacion y alto consumo de potencia.
Debido a todo lo mencionado, el ajuste del TS también resulta de interés en receptores
de comunicaciones 6pticas coherentes.

En el trabajo Reyes et.al. [I] hemos introducido un nuevo método para calibrar el
desajuste entre las fases de muestreo dentro de cada TI-ADC y el TS entre 1/Q de las
diferentes polarizaciones del receptor (VI/VQ,HI/HQ) en forma conjunta. La técnica de
ajuste se basa en la estimacién del gradiente estocastico del error cuadréatico medio (Mean-
Square Error (MSE)) medido en el slicer (detector de umbral) del ecualizador del receptor,
en funcion del instante de muestreo (fase relativa) de cada canal de los TI-ADC. Con ello
se puede obtener una funcién que al minimizarse se comprueba que el reajuste de fase
minimiza el desajuste dentro del TI-ADC y también el error de TS. El método es iterativo

y realiza ajustes de las diferentes fases del TI-ADC en forma periddica en busca de la
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minimizacién de los gradientes mencionados. De esta forma el algoritmo logra ajustar en
forma conjunta el error entre las fases de muestreo y el error de TS entre I/Q. Ademds
en [1] también hemos propuesto la estimacion del gradiente de la tasa de error de bits
(BER) para realizar el ajuste de las fases de muestreo, pero en esta Tesis nos focalizaremos
solamente en la estrategia de ajuste en funcion del MSE.

A diferencia de las técnicas resumidas en el capitulo anterior la técnica aqui desarro-
llada busca optimizar una métrica que es de interés para cualquier receptor de comunica-
ciones digital ya que el MSE se relaciona en forma directa al ruido/distorsién de la senal
de entrada y a la BER del receptor. En este sentido, nuestra aproximacion al problema
guarda mayor relacion con las técnicas de optimizacion de conversores mencionadas en
Singer et.al. [$2] ya que alli también evaliian pardmetros de desempeno globales para in-
tervenir sobre el ajuste de un ADC, especificamente se refiere al ajuste de los niveles de

cuantizacion.

2.2. Impacto del Error de Fase de Muestreo y del
Desajuste de Tiempo de Propagacién Sobre el

Desempeno de Receptores ()pticos

La propuesta de calibracion para TI-ADC se basa en optimizar su desempeno en el
sistema receptor, por lo cual se detalla a continuacién un breve analisis y cuantificacién
del impacto real de los desajustes sobre un sistema receptor. El modelo de simulacién
que se describe a continuacién es un modelo completo de sistema 6ptico coherente tipico
para 40/100 Gb/s con modulaciéon DP-QPSK. A partir de este modelo se presentaran una
serie de resultados numéricos que intentan demostrar el impacto de los desajustes en el

desempeno global.

2.2.1. Modelo del Front-End Analégico

La Figura 2.1 muestra un diagrama en bloques de un front-end 6ptico (Optical-Front-
End (OFE)) para un receptor coherente DP-QPSK. Como se puede apreciar, la senal
optica a la salida del OFE consiste de cuatro canales, las componentes en fase y cua-
dratura (I/Q) de las dos polarizaciones (H/V). Las senales eléctricas resultantes de los
foto-detectores (i.e., HI, HQ, VI, y VQ) se procesan luego por el Analog Front-End del chip
receptor. Generalmente, se emplean receptores digitales de sobremuestreo para compensar
la dispersién de la fibra éptica en el enlace, por ejemplo, la arquitectura propuesta en [79]
se basa en utilizar T, = % donde T es el periodo de simbolo y T es el periodo de mues-
treo de cada TI-ADC. La Figura 2.2 muestra el modelo simplificado de uno de los cuatro

canales de recepcion. Aqui, cada canal del AFE estd compuesto por M ADC paralelos
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Figura 2.2: Modelo de canal para uno de los cuatro canales de entrada de informacién del

receptor (HIL,HQ,VI,VQ).

Pol/comp)(t> a (Poll/comp)(t>

que forman cada TI-ADC. Los bloques fé AT modelan la respues-

ta en frecuencia independiente de cada unidad de circuito muestreador (7/H) del canal
P/ Comp, con Py € {H,V}y Comp € {I,Q}. Los errores de ganancia de cada ADC son

modelados por gép"l/ Come) 4 gj(\fo_’{c"m”) y los errores de offset por O(()P"l/ Comp) o Oj(\f"_l{c"mp)_
Los parametros 5((]P"’/ Comr) 4 5](\511400771,7 ) modelan los errores de tiempo de muestreo. Los

pardametros 7(Fot/Com») yepresentan el delay (retardo) introducido en el canal P,;/ Comp POT
los demoduladores 6pticos. Debido a estas imperfecciones en los demoduladores épticos,
estos tiempos de propagaciéon pueden ser diferentes entre los canales. En particular, la
diferencia de tiempo de propagacién entre las componentes 1/Q de cada polarizacion (i.e.
7o) = 7(Pa/T) _ 7(Pot/Q)) resulta de interés debido a que no puede compensarse por la
etapa de ecualizacién del receptor. Como se muestra luego en las simulaciones, la combi-
nacién de error en el tiempo de muestreo (dentro de cada TI-ADC) y de TS entre 1/Q
puede degradar considerablemente el desempeno del receptor.

En la Fig. 2.3 se muestra el modelo simplificado de recepciéon para una sola polariza-
cién (horizontal), el cual se utiliza para la demostracion de calibracién. En este modelo
simplificado se desprecia el desajuste de ganancia y offset entre cada TI-ADC ya que
los mismos pueden ser compensados con alguno de los métodos repasados en el Capi-
tulo 1. Por otro lado, en este modelo se considera el desajuste de TS entre HI y HQ
(ie. 7i = 71 — 7H@) y Juego se suman los desajustes de fase internos de cada TI-ADC
(ie. 671 §HQ i =0,1,..,M —1).

2.2.2. Resultados Numéricos

., . . . Pol/C
En esta seccién se analiza el impacto del error de tiempo de muestreo, 5. /<™,

e
0,1,..., M —1,y el time-skew entre 1/Q, 71!, sobre el desempefio en un receptor coherente

DP-QPSK de tasa T/2. Para este andlisis se considera el siguiente caso tipico . Los

1Para simplicidad de notacién, en el resto de este capitulo nos focalizaremos en una sola polarizacién
(i.e., el indice que se refiere a la polarizacién vertical /horizontal serd omitida).
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Figura 2.3: Modelo simplificado para el canal de polarizaciéon horizontal (H) y modelo
simplificado de TI-ADC (HILLHQ).

errores de tiempo de muestreo 5; (@ o suponen aleatorios y distribuidos uniformemente
en un intervalo [—A a2, +Anaz]. El nimero de ADC paralelos dentro de cada TI-ADC
es M = 8. En este analisis se considera un enlace tipico de fibra éptica de 1000 km
con 100 ps de retardo diferencial de grupo (Differential Group Delay (DGD)) y 4000 ps?
de PMD de segundo orden. El desajuste de ganancia, offset y respuesta en frecuencia
de T/H son despreciados para este andlisis y se supone que no introducen distorsién
adicional. Las salidas de los ADC proveen las muestras al procesador digital (DSP), el
cual implementa las principales funciones de un receptor. Esto incluye, compensacion de
la dispersion cromatica, recuperacién de reloj y recuperacion de portadora, decodificador
FEC, entre otros. La Fig. 2.5 presenta el diagrama en bloques del receptor. Para mayores

detalles de esta arquitectura puede referirse al trabajo [79] y sus referencias.

La Figura 2.4 muestra los resultados de simulaciéon en un diagrama que pondera la
penalidad en relacion senial /ruido 6ptica (Optical Signal-to-Noise-Ratio (OSNR)) medida
en [dB], en funcién del maximo error de tiempo de muestreo A, y del desfasaje 1/Q
7,, considerando una tasa de errores constante BER=10"2. De esta figura se puede notar
que para lograr una penalidad baja de OSNR, por ejemplo, menos de 0.2 dB, entonces

se requiere que los margenes de error de tiempo de muestreo y desfasaje 1/QQ deberan
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Figura 2.4: Degradacién de la OSNR a BER = 102 en funcién del maximo error de
muestreo (A,..) v del desajuste de tiempo de propagacién entre 1/Q.

mantenerse menores a A,,.,./T < 0.03 y 75/T < 0.05, respectivamente. Esto significa
que para enlaces de muy alta velocidad (por ej., 100 Gb/s y superiores), el margen de
error de tiempo de muestreo y TS debe ser < 1 ps. Asimismo, esta restriccién serd me-
nor si se pretende una menor tasa de error o un esquema de modulacién mas complejo.
Por ello, cualquiera sea el caso (por ej., 40/100 Gb/s en DP-QPSK o superior), el uso
de calibracién/compensacion se vuelve obligatorio para alcanzar las especificaciones del

sistema.

2.3. Nueva Técnica de Calibracion de Senal Mixta de
Error de Tiempo de Muestreo por Minimizacién

de Error Cuadratico Medio del Receptor

2.3.1. Concepto de Calibracion

El nuevo método de calibraciéon propuesto se basa en la optimizaciéon o mejora del
error cuadratico medio (MSE) medido en el slicer del filtro ecualizador. Para reducir el
MSE, el método propone un algoritmo de minimizacién basado en la medicién del mismo
para diferentes variaciones de la fase de muestreo. El método formula una funcion costo
del error de forma de estimar el gradiente de la misma en funciéon de cada fase de los
ADC. A partir de ello la fase de cada canal sera corregida hasta alcanzar el minimo de la
MSE posible. Como se demostré en la Fig. 2.4 el minimo de MSE se encuentra a partir

de obtener el minimo desajuste entre las fases de cada TI-ADC y entre canales 1/Q. En
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Figura 2.5: Arquitectura de procesador digital de seniales (DSP) para un receptor 6ptico
coherente DP-QPSK (para més detalles ver [79]).

esta Tesis el algoritmo de minimizaciéon de MSE se denominara M-MSE.

La técnica propuesta (i.e. M-MSE), a diferencia de otras previamente propuestas,
puede simultdneamente compensar el error de tiempo de muestreo de los TI-ADC, y a
la vez, corregir el desajuste de tiempo entre los canales 1/Q (TS). Las Figuras 2.5 y 2.6
grafican un ejemplo de implementacion del sistema de calibracién basado en una técnica
de senial mixta, es decir, la deteccién del desajuste esta en el dominio digital y el ajuste de
las fases de reloj de los ADC esta en el dominio analdgico dentro del AFE. En este ejemplo
(Fig. 2.6), el AFE incluye un conjunto de celdas de retardo (delay cells) programables
(61, 63, 2]. Estas 4 x M celdas de retardo se controlan con una palabra digital desde el
bloque de control cuyos valores son a su vez definidos por el algoritmo de calibracién en
cuestion. Como se puede observar, este método no se basa en realizar un procesamiento
especial de la senal adquirida por los canales del TI-ADC, sino que mide una variable
disponible en todo receptor de comunicaciones moderno como es el error al slicer. Por
lo tanto no incorpora bloques de procesamiento de alta velocidad que requieran area y
disipacion de potencia. En este caso la implementacién de la técnica solo necesita agregar
una maquina de estados asociada a un filtro promediador/acumulador para estimar la
MSE en un determinado momento. Para mayor claridad explicaremos luego cémo opera

la maquina de estados que implementa el algoritmo de calibracion.

2.3.2. Algoritmo de Calibracién por Minimizaciéon de Error Cua-
dratico Medio del Receptor

Se define (;(n) como la fase de muestreo del conversor nimero i-th de nuestro TI-ADC
en el instante n. En este caso, note que el nimero total de ADC es 4 x M. Ademas se define
C(Co, 1y -y Caxcar—1) como la funcién costo a minimizarse (es decir, el MSE). De forma que,
el algoritmo de gradiente podra reajustar la fase de cada ADC en forma iterativa con el

objetivo de minimizar la funcién costo C(.). Es decir que, la fase de los conversores se
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Figura 2.6: Diagrama en bloques detallado de la arquitectura propuesta para el Fron-
End Analégico (AFE) del receptor basado en cuatro TI-ADC con calibracién de fases de

muestreo.

ajustara segun la formula,

((n+1) = ((n) — uVe,C, (2.1)

donde n es el numero de iteraciones,

() = [Go(n), (1), ooy Caxar—a(m)] " (2.2)

es el vector de valores de fase de muestreo para la iteracién niimero n-th (el stmbolo T

denota transpuesta), y

T

36((0,...,@“4,1) 36((0,...,@“4,1)
G 7 0 (2:3)

VC =

es el gradiente de la funcién costo C(.), mientras que u es el paso de ajuste de fase.
Desafortunadamente, es realmente dificil derivar una expresion cerrada y simple para
la MSE en funcién de la fase de muestreo de cada conversor de los TI-ADC sumado al
desajuste de I/Q. Considere que la MSE depende de miltiples factores como el ruido en el
canal, la dispersion del canal, la compensacién implementada, etc, y finalmente también
podra verse degradada por el desajuste de las fases de los conversores temporalmente
intercalados. Por lo tanto, la degradacién introducida por el desajuste entre las fases
dependera de los otros factores adicionales al conversor. Sin embargo esto no es algo

problematico para la deteccion ya que el objetivo es evitar que el desapareamiento entre
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las fases de los TI-ADC y el TS entre I/Q impacten en el desempeno del receptor sin
importar las condiciones de ruido y canal en las que opere. Este hecho permite el uso de
una técnica de minimizacion muy utilizada en otros algoritmos como la expresada por
(2.1). De este modo, se propone un algoritmo iterativo que realiza ajustes en las celdas de
retardo de reloj (fases del TI-ADC) hasta alcanzar el minimo MSE posible. A continuacién

se describe el algoritmo disenado:

Algoritmo 1 Calibracién de fases de reloj de TI-ADC por M-MSE
1: Ajustar a cero los 4 x M —1 fases de muestreo (i.e., (;(0) =0 (7€ [0,1,...,4x M —1]).
Ademas, ajustar a cero el indice k que representa a los ADC.
2: Estimar el valor de la funcién costo inicial C (es decir el MSE).
3: Mover la fase de muestreo del ADC numero k-th en el sentido positivo, es decir,

Gk = Ce(n) + s, (2.4)

donde p; es el paso de ajuste de fase minimo que permite la cela de retardo progra-
mable del bloque generador de fases (por €j., us=1% del periodo de baudio).

4: Re-estimar el valor de la funcién costo para la nueva fase de muestreo C’ .

5. Ajustar la fase de muestreo del ADC k-th segtn el resultado de

Ge(n+1) = C(n) — pssign (C' = C) . (2.5)

6: Seleccionar un nuevo ADC para calibrar y repetir los pasos 2 a 5. Usar un modo de
seleccion de forma secuencial circular (round-robin) para elegir el siguiente ADC (por
ej., para M = 8 y 4 TI-ADC en el AFE, la secuencia total de ajuste de los ADC seria
k=0,8,16,24,1,9,17,25,2,...,23,31,0,8...).

7: Luego de que todos los ADC han sido ajustados un paso ug, repetir los pasos 2 a 6.

Segun este algoritmo, se necesita calcular la direccion del gradiente de la funcién costo,
sign (C' — C). Para ello, se debe estimar la funcién costo C en el paso 2 y C’ en el paso
4. En el Apéndice A se analiza el problema de la estimacién del MSE en base a técnicas
estadisticas conocidas [33]. En este sentido, la implementacién préactica del estimador
de la funcion costo puede basarse en la promediacion del error usando un simple filtro
promediador recursivo o filtro de alisado exponencial [31] que puede estimar el MSE a

partir de una determinada cantidad de muestras de error,

Cn = alen)*+ (1 —a)Cpy (2.6)

donde « es un coeficiente menor a uno, e,, es la muestra de error actual medida en el slicer
y C, es el MSE estimado en la enésima iteracién. Aqui, una de las incognitas a resolver en
la implementacion es el nimero de muestras de error n necesarias para estimar el MSE
en forma adecuada. Por ello en el Apéndice A se analiza el problema de la determinacion
del gradiente en base a la estimacién del MSE para dos posiciones de fase diferentes, tal

como propone el Algoritmo 1 en los pasos 2 y 4. En base a este analisis se obtiene que el
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numero de muestras de error n que se requiere para estimar cada MSE esta dada por,

19602 \?
4 2% 9.
" (\AMSE\) (27)

2
T

puede ser aproximado por la relacién senal-ruido SNR = 1/02 (o bien OSNR ~ 1/c?

donde o7 es la varianza del ruido gaussiano presente en la senial de entrada del slicer y
para el caso del receptor 6ptico) ya que representa el ruido presente en el canal. Ademas,
|AMSE)| es la diferencia entre los dos valores de MSE que se requieren comparar y el
valor 1,96 representa el procentual de la funcién normal |z, /2| para un a = 0,05, es decir,
para una probabilidad del 95 % de que el intervalo de confianza permite comparar las dos
MSE separadas por el |[AMSE| (ver Apéndice A). Como es de suponer, |[AMSE]| es el
impacto del cambio de fase del conversor en ajuste sobre el MSE, y en principio, su valor
serd mayor cuanto mayor sea el cambio de fase (paso de calibracién). En base a (2.7)
y a las mediciones de |[AMSE| obtenidas por simulacién la anterior seccién, los valores
de n se ubican en el orden de 107 muestras (ver Apéndice A), lo cual concuerda con los

ejemplos de calibracion que se presentan la préoxima seccion.

Por otro lado, cabe destacar la posibilidad de realizar algunas simplificaciones de
implementacién. Por ejemplo, si la tasa de simbolos es extremadamente elevada, por ej.
100 Gb/s, entonces la tasa de muestreo del error puede reducirse (diezmarse) a fin de
disminuir la velocidad de procesamiento del filtro promediador. De este modo se evita la
complejidad de las arquitecturas de alta velocidad y se disminuye el consumo de potencia,
con la tunica penalidad de un incremento del tiempo durante el cual se recolectan las

muestras de error.

Finalmente, el modo de ejecucién del método de ajuste es en segundo plano (back-
ground) ya que no necesita interferir el camino de sefial de informacion (sefial muestrea-
da) en ningtin momento y por lo tanto no interrumpe la normal operaciéon del conversor
ni el DSP. Esta capacidad es una gran mejora con respecto a la mayoria de las técnicas
resumidas en el Capitulo 1 ya que muchas de ellas se basan en realizar procesamiento
directo de la sefial muestreada y la introduccién de circuitos adicionales para la obtencion
de senales de referencia [59, 60, 61, 63, 6, 65, 66, 67]. En cuanto a la ejecucién en un SoC
de receptor digital, el algoritmo puede prenderse al inicio de operaciones del receptor y
apagarse luego de alcanzar su convergencia y calibrar los conversores. También este puede
bajar su tasa de actualizacion de error o ejecutarse en forma intermitente. Esto tltimo
sirve a fin de seguir las variaciones del desajuste entre las fase que generan los cambios de

temperatura y tension sobre el chip.
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Figura 2.7: Convergencia del algoritmo de calibracién para un conjunto inicial de valores
(aleatorios) de error de muestreo més desajuste de tiempo entre los canales I/Q. Se utiliza
OSNR = 13dB. Arriba: error de muestreo de los ADC de la polarizacion H. Abajo:
Penalidad de OSNR estimada para BER = 1073.

2.3.3. Desempeno de la Calibracién

En esta seccion se presentan los resultados de simulacion del algoritmo antes descripto
sobre un sistema receptor éptico. Se analiza la capacidad de la técnica propuesta de para
ajustar el desajuste de tiempo de muestreo y el TS entre I/Q sobre un sistema receptor
6ptico coherente con modulacion DP-QPSK de 100 Gb/s y en base a la arquitectura
explicada en la Fig. 2.5. Es importante aclarar que tanto el canal como el resto de los
parametros de ajuste del receptor son los mismos que se utilizaron en la Sec. 2.2 para
evaluar el impacto de los desajustes.

Primeramente, en la Figura 2.7 se muestra el error de tiempo de muestreo de todos los
ADC de la polarizacion horizontal (H) del receptor (8 ADC para canal I, trazos en color
azul, y 8 ADC para canal Q, trazos en color rojo), mientras que la polarizacién vertical
(V) no tiene desajustes y muestrea en fase alineada en todos sus canales de TI-ADC y
entre canales 1/Q. El desajuste inicial entre las fases de muestreo fue generado con una
distribuciéon uniforme y con valor maximo de A,,,, = +0,077. Ademas, el desajuste de
tiempo entre los canales 1/Q fue fijado en 7, = 0,17, y el nivel de senal/ruido a la
entrada del receptor es de OSN R = 13dB. Como se observa en la Fig. 2.7 el error de fase

de muestreo de los canales del TI-ADC convergen alrededor de la media de los mismos
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Figura 2.8: Comparacion de desempertio del sistema pre y post calibracion.

en forma conjunta. Es decir, se observa un ajuste conjunto tanto del error de muestreo
como del TS entre I/Q. Al mismo tiempo, en la Fig. 2.7 se detalla la penalidad de OSNR
para una tasa de error constante de BER = 1073, la cual pasa de 0.8 dB a 0.05 dB, es
decir que la penalidad de OSNR final es practicamente despreciable en comparacion a la
degradacion inicial. A partir de este ejemplo de convergencia de calibraciéon podemos notar
que el ajuste de las fases converge hacia una media del error entre ellas. Ademéas podemos
observar que luego de la convergencia, las fases se mantienen dentro de un margen de
error, que si bien no es el minimo posible porque es mayor a £+, (paso de ajuste), el error

residual no parece afectar el desempenio del sistema.

Para una comprobacion completa del comportamiento del receptor luego de ser ca-
librado, se presentan las curvas de BER en funcién de la OSNR en la Fig. 2.8. Aqui
brindamos una comparativa del efecto de la calibracién tomando en cuenta el desempeno
completo del receptor pre/post calibracién para el caso de un desajuste de A4, = +0,1T
y 7s = 0,1T"). Notar que el impacto del desajuste es mucho mayor que en la Fig. 2.7 ya
que aqui los desajustes son un poco mayores, y fundamentalmente, aqui los desajustes
estan tanto en la polarizacion horizontal como vertical. También se contrastan las curvas
pre/post calibracién con la curva del receptor usando un TI-ADC  “ideal” , es decir, sin
errores entre las fases y entre 1/Q. Aqui se puede apreciar que el desemperio del receptor
post-calibracién de fase de los ADC paralelos alcanza niveles similares al ideal a pesar de

el desajuste residual que mostraba la Fig. 2.7 al finalizar la convergencia del algoritmo.
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2.4. Conclusiones

En este capitulo se presenté un nuevo método de calibracién de TI-ADC [1] que
contempla el ajuste conjunto del error de tiempo de muestreo (o error de fase de muestreo)
de multiples TI-ADC y a la vez contempla el ajuste del time-skew entre canales [/Q del
receptor.

La técnica esta pensada para las actuales y proximas generaciones de AFE que deben
implementarse en receptores Opticos coherentes DP-QPSK, QAM16, etc. Igualmente, la
técnica puede aplicarse a toda clase de receptores de comunicaciones digitales que requie-
ran ajuste de los TI-ADC del AFE. Los resultados de simulacién (basados en complejos
modelos de receptores épticos) demuestran un excelente desempefio de la técnica para
mitigar los dos efectos indeseados en el AFE (i.e., el error de tiempo de muestreo y el TS
entre 1/Q). La técnica es capaz de correr en segundo plano (background), después de la
convergencia del DSP, y sin alterar el normal funcionamiento del receptor.

El algoritmo puede ejecutarse en forma peridédica con el fin de ajustar las variaciones
de fase de muestreo surgidas durante la operacién normal del chip (por ej., debidas a va-
riaciones de temperatura). Uno de los aspectos fundamentales de la técnica es que requiere
muy baja complejidad de calculo digital y que el mismo puede ejecutarse a velocidades
de reloj mucho menores que las altas velocidades de reloj de muestreo utilizadas en los
receptores 6pticos. Ademas, el algoritmo no es sensible a los efectos del canal 6ptico sobre
la senal, por €j., la alta dispersién de los largos canales épticos transocedanicos (long-haul
optical links).

Finalmente, es interesante destacar que los resultados mostrados en esta secciéon no
reflejan el desempenio aislado de los conversores, sino que representan el desempeno total
del receptor. En este sentido, se tuvo en cuenta la degradacion real del desempeno del
receptor debido a los desajustes entre fases de muestreo y el debido al TS entre 1/Q.
Luego se analizaron los resultados de calibracion en base al desempeno del receptor y
no en la precision de ajuste de las fases. Es decir, que el analisis no se enfoca en las
posibles “pequenas” imperfecciones del TI-ADC, ya que esto generalmente no impacta
en el desempeno normal del receptor. Por el contrario, el estudio se concentra en los
desajustes que generan un impacto observable en el sistema receptor y su correspondiente

mitigacion.



CAPITULO

DISENO DE CIRCUITO INTEGRADO DE
CONVERSOR A/D TEMPORALMENTE
INTERCALADO

Sintesis: En el presente capitulo se muestra el diserio e implementacion de un chip
prototipo de conversor temporalmente intercalado. Primero se discuten las especificaciones
establecidas para el diseno y se analizan aspectos de metaestabilidad en los conversores de
aproximaciones sucesivas. Luego se muestra la arquitectura final del conversor y se detalla
el diseno de cada bloque. Finalmente se comentan aspectos de verificacion y fabricacion

del chip prototipo.

3.1. Introduccién

Uno de los objetivos mas importantes planteados al inicio del trabajo doctoral fue
la investigacién y desarrollo de un chip prototipo de un “conversor de mas de 5 bits de
resolucion y mds de 1 Gs/s de frecuencia de muestreo” (Sec. 1.2), para verificar experi-
mentalmente la propuesta de calibracion en conversores de alta velocidad. Para alcanzar
este objetivo se propuso dedicar gran parte del tiempo y esfuerzo en el estudio y trabajo
sobre disenio analégico y sefial mixta. Este trabajo pasé por varias etapas entre las cua-

les estan, el estudio del diseno de cada bloque del ADC, el desarrollo de los mismos y
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la generacion de un equipo de diseno capaz de acompanar el proyecto de chip. De este
modo, luego del estudio y especializacion en el area de microelectronica, se emprendid
la capacitacion de tres estudiantes de grado de diferentes universidades con interés en el
area. Finalmente, luego de un ano de capacitacion, los estudiantes pudieron alcanzar el
nivel suficiente para iniciar el diseno de bloques periféricos al ADC y se pudo enviar un
disenio completo a fabricacion. El proyecto de chip alcanz6 ademas otros objetivos, entre
los que cabe resaltar la generacion de las primeras tesis de grado en el area de microelec-
tronica de la Universidad Nacional de Cérdoba y el Instituto Universitario Aeronautico -
Cérdoba, y el envio a fabricacion del primer chip disefiado en la UNC (articulos de prensa
[85, 86, 87, 88]).

Una vez planteado el objetivo, y luego de la investigacién y aportes realizados en el
area de calibracion de TI-ADC [1], se inici6 el desarrollo de un circuito integrado (IC)
capaz de estar en sintonia con el estado del arte del diseno de conversores A/D de alta
velocidad de mediana-baja resolucion, pero a la vez, cumpliendo el objetivo principal de la
investigacion que es la demostracion de los métodos de calibracion de senal mixta. En esta
seccién se presenta el desarrollo y diserio de un TI-ADC de 6-bit resolucién y mas de 2 GS/s
basado en conversores SAR. Los detalles de diseno y mediciones del chip fabricado han
sido publicados en [2, 3] y serdn explayados en este capitulo. A continuacién se explican
las motivaciones y especificaciones de disefio para este chip conversor A /D temporalmente

intercalado.

3.1.1. Requerimientos de Diseno

El diseno aqui presentado pretende ser base de una plataforma de verificacién de algo-
ritmos de calibracién de mismatch en TI-ADC. Es decir, se intenta disenar un conversor
paralelo de arquitectura de intercalado temporal que permita introducir los circuitos de
ajuste necesarios para calibrar variabilidades tipicas en un TI-ADC (offset, ganancia, fa-
se). En este sentido, el interés principal radica en el ajuste de la fase de muestreo de
cada ADC ya que nos permitird verificar en forma experimental el funcionamiento de
algoritmos propuestos en el capitulo anterior. De este modo, se requiere un TI-ADC con
multiples conversores en paralelo y de alta velocidad en la tecnologia a utilizar de modo
que pueda admitir implementaciones para aplicaciones de receptores 6pticos y similares.
Esta arquitectura de TI-ADC debe incluir multiples circuitos muestreadores THA pa-
ralelos, seguidos por conversores individuales que permitan alcanzar una tasa total de
conversion de hasta Fy; = 2GS/s (es decir Ty = 0,5ns). Por otro lado, el principal reque-
rimiento sobre este chip es permitir una gran flexibilidad para manejar las fases de reloj
de cada THA de forma tal que se pueda no sélo calibrar los desajustes propios del chip,
sino también generar escenarios de desajuste de tiempo de muestreo de hasta +25% del

periodo de muestreo global T,. Ademas, para poder operar en todos los entornos posibles,
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se requiere que la velocidad minima de muestreo del TI-ADC sea de 200 MS/s, es decir
que este diseno debe operar y calibrar las fases de reloj, ya sea que opere a 200 MHz o
hasta 2 GHz. Esta especificacién impuso una gran exigencia de variabilidad de retardo a
la celda de calibracion (programmable delay cell) ya que debe ser capaz de desviar hasta
un £25% la fase de reloj tanto para la minima frecuencia (200 MHz) como la maxima
(2 GHz). Ademas, otra de las exigencias de este chip es que el mismo debe ser capaz de
enviar todas las muestras capturadas y digitalizadas sin diezmado, ya que nos interesa
emular un sistema real de comunicaciones y por lo tanto el DSP debe recibir todas las
muestras de la senal de informacion. Por ello, en esta plataforma se pretende computar
toda la informacién capturada por el ADC en un procesador off-chip como por ejemplo

un sistema basado en légica programable (FPGA).

3.2. Seleccién de Topologia de Conversor

Segun los requisitos planteados, para desarrollar el diseno se necesita elegir primero la
topologia de los conversores individuales del TI-ADC. Por el enfoque en comunicaciones
en receptores 6pticos hemos considerado topologias de conversores de > 6 bits de resolu-
cién y de bajo consumo de potencia. Los conversores tipo Flash han sido siempre los mas
considerados para aplicaciones de alta velocidad. Sin embargo, debido a que los Flash tie-
nen un consumo de energia y area que dependen de manera exponencial con la resolucion
[13], su adopcién en los futuros transceptores Opticos comerciales parece ser limitado. Esto
se debe a que en las préximas generaciones de enlaces 6pticos se necesita de: (7) esquemas
de modulacién mas complejos (por €j., QAM-16, QAM-64) y (7)) menores consumos de
potencia. Por otro lado, los ADC temporalmente intercalados basados en conversores de
aproximaciones sucesivas (SAR) son capaces de proporcionar un buen compromiso entre
consumo y velocidad de conversiéon debido a su dependencia logaritmica con la resolucion.
En particular, la topologia SAR asincrona (A-SAR) ha sido propuesta por su ventaja de
velocidad sobre la SAR sincrona (S-SAR) [13, 89]. Si bien el disefio de un A-SAR puede
requerir mayores esfuerzos en el diseno que uno tipo S-SAR las ventajas de velocidad com-
pensarian esto, sin embargo hay otros aspectos muy importantes que también es necesario
analizar en esta comparativa. Como se demuestra en la Secciéon 3.2.1, la topologia A-SAR
no soélo aumenta la velocidad de conversion, sino que también reduce el impacto de un
estado metaestable durante la conversion. Esta caracteristica resulta de gran interés en
los sistemas de comunicacién donde la probabilidad de error de bit (BER) debe ser muy

baja (por ejemplo, < 1079).
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Figura 3.1: Maxima velocidad de muestreo en conversores SAR en funcién de su resolucién
y su tasa de error de conversion para las topologias sincrona y asincrona, sobre una
teconologia de 130nm CMOS.

3.2.1. Analisis de Metaestabilidad

La probabilidad de estados metaestables en cualquier tipo de latches debe ser siempre
considerada en altas velocidades y/o cuando los tiempos de conmutacion de los latches no
pueden ser manejados con margenes “conservativos” [90]. La probabilidad de un estado
metaestable en los comparadores latcheados de un conversor tiene que ser cuidadosamente
analizada en toda aplicaciéon de comunicaciones digitales. Esto se debe a que un estado
metaestable genera una conversién erronea de la senal analdgica y, por lo tanto, la tasa
de error de bits (BER) minimo alcanzable por un receptor digital puede ser degradado
[65]. Una técnica muy utilizada en conversores Flash para disminuir la probabilidad de
estados metaestable es la concatenacién de comparadores o pipelining [91] que permite
extender el tiempo total de comparacién en multiples latch regenerativos para cada con-
version y asi disminuir en forma drastica la probabilidad de un estado metaestable. Sin
embargo en topologias de ADC de multiples pasos (por ej. SAR o Pipeline) no es posible
la implementacién de esta técnica ya que retardaria cada conversion en forma inviable.
Por lo tanto, un el caso de un ADC SAR se tiene que considerar la velocidad de reloj
utilizada y el tiempo de regeneracion disponible en cada ciclo de aproximacioén con el fin
de evaluar la probabilidad de un estado metaestable y asi poder estimar la probabilidad

de una conversién erronea.

La metaestabilidad en latches y comparadores ha sido ampliamente estudiada [92, 93,
| v se puede estimar su probabilidad de ocurrencia [90, 92, 941]. En el Apéndice B se

desarrolla en forma analitica la probabilidad de un estado metaestable para las topolo-
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glas SAR sincronas y asincronas. Como resultado de este andlisis, la Fig. 3.1 muestra
una comparativa entre las topologias SAR sincrona y asincrona considerando la maxima
frecuencia de muestreo alcanzable en funciéon de la resolucién y la probabilidad de me-
taestabilidad. El anélisis considera los tiempos de propagacion tipicos de la tecnologia de
130nm CMOS utilizada en este trabajo. Alli se puede observar una parametrizacion de
las curvas de velocidad segiuin los diferentes limites de probabilidad de metaestabilidad
(Pyr) analizados. De esto se deduce que para cualquier resolucién, y dado un limite de
Py, hay una importante diferencia entre las velocidades de muestreo maximas alcanza-
bles por el A-SAR en comparacién con el S-SAR. Mas importante ain es apreciar que
cuando se requiere una muy baja tasa de error de conversién (es decir, una muy baja
probabilidad de metaestabilidad) la topologia S-SAR es notablemente restringida en su
maxima velocidad alcanzable. En cambio, se verifica que el requerimiento de una muy
baja tasa de error en la conversion casi no afecta la velocidad méxima alcanzable por la
topologia SAR asincrona. Este resultado puede explicarse por la diferencia de tiempo de
regeneracion requerido para evitar un evento metaestable, es decir, en una topologia SAR
sincrona se requiere N veces mas tiempo de regeneraciéon que en una asincrona, donde N
es la resolucién de bits (véase Apéndice B).

De lo anterior, se deduce que la topologia SAR asincrona es la mas adecuada para
aplicaciones de alta velocidad, ya que es capaz de lograr una alta tasa de muestreo,
un bajo el consumo de energia, y una conversién fiable (es decir, baja probabilidad de

metaestabilidad y conversiones erréneas).

3.3. Arquitectura del Circuito Integrado

Tal como se expresé en la introduccion, el conversor considerado en este trabajo esta
pensado para ser el nicleo de una plataforma de analisis y evaluacion de métodos de cali-
bracion de fases en conversores temporalmente intercalados. A partir de ello se desarrolld
la arquitectura del chip que se presentada en la Fig. 3.2. Esta arquitectura responde a los
requerimientos mencionados en la Seccién 3.1.1. Para ello el diseno incluye incluye ocho
THA operando en forma intercalada en el tiempo y dieciséis conversores SAR de 6 bits de
resolucion que pueden alcanzar tasa global de muestreo de mas de 2 GHz. Esto significa
que cada conversor SAR individual operara hasta 125 MHz y por lo tanto, el impacto de
la metaestabilidad es insignificante segin el andlisis anterior (ver Fig. 3.1). Ademas, la
arquitectura comprende un amplificador de entrada de ganancia variable (Variable-Gain
Amplifier (VGA)) que provee senal a los THA paralelos. Luego la senal es enviada en forma
intercalada y paralela a los conversores SAR que envian los datos digitales a un transmisor
paralelo de alta velocidad basado en doce canales tipo Low- Voltage-Differential-Signaling
(LVDS) que pueden transmitir todas las muestras a la tasa nominal sin diezmado alguno.

A continuacion se desglosara la arquitectura por bloques y se presentaran las particu-
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laridades de cada uno en comparacion a lo investigado en la bibliografia.
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Figura 3.2: Arquitectura de chip prototipo de ADC temporalmente intercalado.

3.3.1. Amplificador de Ganancia Variable de Entrada

La entrada analdgica de senal del chip es acondicionada por un amplificador de ga-
nancia variable (VGA) que es digitalmente controlado para ajustar la amplitud de senal
(ver Fig. 3.2). Este bloque se implementé para permitir la emulacién de algoritmos de
control automético de ganancia (Automatic Gain Control (AGC)) tipicos en receptores
de comunicaciones digitales y permitir asi el maximo aprovechamiento de rango dindmico
en diferentes escenarios de sefial. La VGA mostrada en la Fig. 3.3 esta compuesta por tres
etapas activas full diferenciales en cascada y consta de realimentacion para cancelacion
dindmica de offset similar a [52, 95]. Este tltimo bloque es fundamental para evitar pér-
dida de rango dinamico sobre los ADC cuando la VGA se fija a maxima ganancia ya que
el offset de salida puede alcanzar varias decenas de milivoltios por sobre una excursion de
entrada maxima de 400 mV ,pig.

Como se observa en la Fig. 3.3, cada etapa de la VGA consta de 48 pares diferenciales
paralelos tipo NMOS (con carga resistiva) que operan en forma conjunta segin la palabra
de control digital. Dado que en cada etapa amplificadora la ganancia en DC (A4,) queda
fijada segin [90]:

A, = g Ry, (3.1)
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Figura 3.3: Amplificador de ganancia variable basado en 3-etapas diferenciales con ajuste
de ganancia digital.

donde g,, es la transconductancia total de los NMOS de una de las ramas del par dife-
rencial y Ry, la resistencia de carga correspondiente a dicha rama. De este modo, cuando
se manipulan las llaves MOS que habilitan/deshabilitan cada uno de los pares diferen-
ciales paralelos, podremos variar el ancho total equivalente (W) del NMOS de la etapa

amplificadora. Es conocido que la transconductancia g, es proporcional a /W, esto es:

f W
9m = 2ﬂn001f[D7 (32)

donde p, es la movilidad electrénica de los portadores mayoritarios en un transistor
NMOS, C,, es la capacidad de la compuerta por unidad de area, W y L son el ancho
y largo del canal del NMOS respectivamente, e Ip es la corriente DC de drenador en el
transistor amplificador. A partir de ello, podemos definir una variaciéon de A, en funcién
del nimero de pares diferenciales encendidos y que se define cuasi-lineal en cierto rango
de operacién. De este modo, la VGA toma una tnica palabra de configuracion digital que
define su ganancia total ya que las tres etapas amplificadoras se configuran con la misma
palabra digital del bus de datos.

Es importante destacar que la corriente de polarizacion de cada etapa es mantenida
constante, con lo cual, el modo comin de operaciéon de las etapas full diferenciales se
mantiene constante a pesar de las variaciones de g,,. Ademas, se opté por implementar una
etapa atenuadora previa al amplificador para permitir operar la VGA con baja excursion
de entrada y asi evitar una elevada distorsién. La variacion total de ganancia del bloque

es de -3 dB hasta 7 dB, incluyendo atenuacion del circuito de entrada.

Finalmente, se destaca que el bloque puede ser puenteado (bypassed) mediante un
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circuito de llaves MOS. Esto permite la alimentacién directa de senal de entrada a los
THA cuando no se necesita control de ganancia y asi se evita la distorsiéon que tipicamente

agregan esta clase de amplificadores [52].

3.4. Conversor A/D Temporalmente Intercalado

El ntcleo del chip es un ADC intercalado temporalmente (Time Interleaved ADC (TI-
ADC)) y organizado en forma jerarquica (hierarchical interleaved ADC). La Figura 3.2
muestra los bloques incluidos en el conversor. El diseno incluye 8 canales paralelos (slices)
donde cada canal consta de un THA y dos ADC SAR sub intercalados temporalmente,
es decir, una sequnda jerarquia de intercalado temporal. Cada THA es controlado por una
senal de reloj de 50 % de ciclo de trabajo y frecuencia Fy;.. = F;/8 = 2 GHz/8 = 250 MHz.
Segin esta senal de reloj, el THA se mantiene en el modo tracking (seguimiento) de sefial
durante el periodo alto y luego cambiara al modo de hold (retencién) en el periodo bajo
de reloj. Durante este tultimo estado, la muestra analdgica es re-muestreada por uno de
los dos conversores SAR en forma alternada. En otras palabras, el THA envia en forma
alternada una muestra analdgica a cada SAR para su conversién digital (cuantizacién).
Los conversores SAR son sincronizados por un bloque divisor de reloj (uno por cada canal)
que toma la sefial de reloj del THA y genera dos senales de reloj (una para cada SAR)
desfasadas 180 grados entre si, con ciclo de trabajo del 25 % y frecuencia Fsap = Fyjice/2 =
125MHz. Luego de la cuantizaciéon de las muestras, las salidas digitales de los SAR son
multiplexadas para proveer un unico bus de datos (por canal) de 6 bits de “ancho” y
frecuencia de salida Fy;.. = 250 MHz.

Finalmente, las salidas digitales del TI-ADC (8 slices x 6 bits) son enviadas al bloque
transmisor (7X) de alta velocidad. Notar que a diferencia de la mayoria de los test-chips
de conversores A/D del orden de giga-muestras por segundo, [64, 63, 65] el diseno aqui
presentado es capaz de transmitir la totalidad de las muestras cuantizadas a un procesador
externo sin necesidad de diezmado. En la Seccion 3.6 se discute el disenio de la interfaz de

alta velocidad.

3.4.1. Generador de Fases Mailtiples

En la arquitectura mostrada en la Fig. 3.2, los THA son controlados por 8 fases de reloj
que provee un generador de fases multiples como el diagramado en la Fig. 3.4. El mismo
esta basado en un doble registro de desplazamiento (Shift Register (SR)) que se alimenta
con una senial de reloj de entrada de 1 GHz desde afuera del chip (off-chip) y genera
8 fases de 250 MHz desfasadas 45° entre ellas. Los shift registers son implementados en
l6gica de modo de corriente (Current-Mode-Logic (CML)). La l6gica CML se diferencia de

la tipo CMOS en que los niveles l6gicos se propagan en forma diferencial y sobre un modo
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Figura 3.4: Generador de 8 fases de reloj basado en doble shift-register en topologia
Current Mode Logic.

comun de aproximadamente 0.8 V. La principal desventaja de la logica CML es su gran
consumo estatico y area requerida. Sin embargo, el tratamiento full-diferencial permite
operar en alta velocidad sin generar ruido significativo en las lineas de alimentacion y a
su vez minimizar el acoplamiento de ruido (y consecuente jitter) desde estas lineas [97].
El diseno de generador de fases incluye también un buffer de entrada, compuesto por tres
etapas CML en cascada, que permite amplificar y limitar la sefial de reloj de entrada,
brindando la posibilidad de operar el chip con un amplio rango de amplitudes de reloj de
entrada (por ej. desde 100 mVppir & 1 Vpppis )-

Por otro lado, se requiere un divisor CML para proveer el patrén de reloj a la entrada
de cada SR. Este diseno de divisor CML requirié un especial cuidado ya que se debe
optimizar su sensibilidad en todo el espectro de frecuencias de operacién [97]. Tomando
en cuenta esto, el divisor se disené para alcanzar una correcta operacion desde 100 MHz

hasta mas de 1 GHz de frecuencia de reloj.

3.4.2. Circuito Track and Hold

El disenio del circuito muestreador (Track-and-Hold Amplifier (THA)) se describe en
la Fig. 3.5. Este circuito estd formado por una etapa de entrada de senal, una etapa de
muestreo, y una etapa de salida tipo buffer. La etapa de entrada es un buffer pseudo-
diferencial seguidor de fuente (source follower) que alimenta la llave NMOS del circuito
de muestreo. Este buffer de entrada junto al circuito de muestreo alcanza un ancho de
banda (Bandwidth (BW)) de casi 4 GHz. Este ancho de banda superior al requerido segtin
la frecuencia de muestreo de diseno (Fyyquist = 1GHz) permite evitar efectos indeseados

por el mismatch de BW entre los THA [21, 20]. Ademads, segin simulaciones, se verificd
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Figura 3.5: Circuito de muestreo (THA) con etapa intermedia de ganancia variable para
calibracion.

una distorsién armoénica total (Total Harmonic Distorsion (THD)) menor a -60 dB (en el
peor caso), lo que resulta en mas de 9.5 bit eficaces (Effective-Number-of-bits (ENOB))

en esta etapa.

Por otro lado, el buffer de salida del THA esta formado por un amplificador de 3 eta-
pas. Las etapas de entrada y salida son buffers tipo source-follower pseudo-diferenciales,
similares a la primera etapa del THA. En tanto la etapa intermedia del buffer de salida del
THA es un amplificador pseudo-diferencial common-source y con degeneracion de source.
Esta etapa tiene particular importancia ya que esta diseniada con el propdsito poder ca-
librar el desajuste de ganancia entre los THA. Es sabido que, variando la resistencia de
source Rg de un amplificador common-source, se puede obtener una variaciéon de ganancia

que se define por [96]:
Ry

T
— + Ry

m

A, = (3.3)

donde, Ry es la resistencia de carga del amplificador, g,, su transconductancia y Rg
la resistencia de degeneracion de source. En este diseno, el valor de Rg es digitalmente
programado conectando en paralelo una resistencia fija con una de las 16 ramas en paralelo
disponibles en el arreglo. Notar que cada una de las resistencias del arreglo es partido en
dos secciones simétricas y conectadas por una llave MOS (ver Fig. 3.5). Esta topologia
simétrica es necesaria para evitar el desbalance de impedancia y parésitos en la resistencia
Rs. En esta operacion de programacion, la llave MOS opera en la regién de triodo (regién
6hmica) cuando esta encendida y en sub-umbral (alta impedancia) cuando esta apagada.
Segun simulaciones Montecarlo el maximo desajuste de ganancia entre THA fue estimado
en 1 dB, y por lo tanto se eligié disenar una programabilidad de ganancia de +/-0.7 dB
con pasos de ~ 0,1dB.

Finalmente, la ultima etapa del buffer de salida del THA es una etapa tipo source
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follower pseudo diferencial y es la etapa que alimenta los DAC de los conversores SAR .
El tiempo de establecimiento de senal (settling time) cuando un DAC es conectado al
buffer de salida del THA es un parametro importante en la linealidad del re-muestreo
de senal entre estos bloques. En este caso, el circuito source follower de salida del THA
alcanza una constante 7 < 150 ps (en el peor caso de simulacion) considerando una carga
equivalente de DAC (Cp) de 600 femto-Faradios (fF). Esto resulta en una THD a la
entrada de los conversores SAR de -48 dB, lo cual es suficiente para la resoluciéon de 6 bit

requerida.

3.4.3. Celda de Retardo Programable

El disefio de celdas de retardo programables para calibracién del desajuste entre fases
de muestreo en conversores temporalmente intercalados ha sido estudiado en varias pu-
blicaciones recientes [63, 6, 65]. Sin embargo, los requerimientos de disefio descriptos en
la Seccién 3.1.1 exceden las capacidades de ajuste de los disefios de celdas previamente
propuestos. La Figura 3.6 muestra el circuito de delay interpuesto entre el bloque genera-
dor de fases miultiples y los THA. Estas celdas permiten fijar un retardo de tiempo (7})
para controlar el tiempo/fase relativo entre las diferentes fases de reloj. En particular, este
disefio considera dos bloques, un circuito de retardo de ajuste de pasos grueso y otro de
ajuste de pasos fino. Ademas incluye un control general para ajustar el rango total de los

dos casos (grueso y fino) que permite variar el paso de calibracion relativo a la frecuencia

1 Recordar que en esta arquitectura los conversores SAR (cuya etapa de entrada son los DAC) se
conectan en forma sub-intercalada en el tiempo sobre la salida del THA correspondiente (ver Fig. 3.2).
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Figura 3.7: Simulacion temporal de la celda de retardo programable, fijada en los extremos
maximos de retardo y algunos de sus valores intermedios.

de operacién del conversor en todo el rango de frecuencias (200 MS/s a 2 GS/s).

Los bloques de ajuste fino y grueso estan pensados para dos casos de aplicacion o
escenarios de uso del chip. Por un lado, el circuito de ajuste de retardo fino esta pensado
para el ajuste del mismatch propio del chip luego de fabricacién. El mismo esta disenado
para un retardo total Ty pe, = £0,037, donde T, = 1/Fj es el periodo de muestreo global
del TI-ADC y el rango total de ajuste se divide en 40 pasos de Ty g, = 0,00157,. Con
esta modalidad de ajuste fino se pueden realizar pequenos ajustes a las fases de reloj y asi
evaluar el maximo desempenio del ADC desde el punto de vista analdgico. Por otro lado,
como se adelant6 en Seccién 3.1.1, se necesita un amplio rango de control de fase de reloj
para emular los escenarios de “grandes” desajustes relativos entre las fases (por ej., el caso
de los TI-ADC de alta velocidad para receptores épticos [1]). Para ello, se implement6 un
circuito de ajuste de retardo grueso con un rango de control de tiempo de muestreo de

T'q. maz = £0,3T dividido en 40 pasos de ajuste T'q giep = 0,0157.

Como se puede observar en la Figura 3.6, tanto el circuito de control de retardo grueso
como el de ajuste fino, son de igual topologia y control, pero se diferencian en sus valores
de constantes de tiempo asociadas 2. En efecto, ambos bloques de retardo estdn basados
en la técnica shunt-capacitor (capacitores de derivaciéon). En base a esta técnica, cada
celda se compone de un buffer CMOS que es “cargado” por un arreglo de 40 capacitores
MOS (MOScap) de igual tamatio que pueden variar su capacidad equivalente mediante
un control digital en forma progresiva (variacién termomeétrica) [64]. En la Figura 3.7 se
muestra un ejemplo de simulacién de las celdas de retardo en modo de control grueso.
Alli se demuestra que al programar diferentes retardos la sefial se desfasa proporcional-

mente. En este ejemplo se programa una celda en los pasos 0,10,20,30,39 y se puede

2Notar ademas que el control de retardo fino y grueso estan conectados en cadena, pero no estén dise-
nados para ser controlados de forma simultdnea sumando retardos, ya que tienen diferente aplicaciones.
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observar un retardo total entre los pasos 0 y 39 de unos 300 ps, lo que resulta en pasos
de aproximadamente 7.5 ps, es decir, T g, = 0.016 T , para Fy = 2 GHz.

En nuestro diseno, el TIZADC debe operar en un amplio rango de frecuencias de mues-
treo, desde Fy=200 MS/s a Fy;=2 GS/s, es decir, el periodo T toma valores desde 5 ns
a 500 ps, respectivamente. Por lo tanto, para poder generar escenarios de calibracién en
cualquiera de los puntos operable, entonces se debe tener la flexibilidad de cambiar el
paso de ajuste de retardo T} g4, como sea requerido. Este tipo de programabilidad resulta
dificil de lograr utilizando soélo la técnica de shunt-capacitor y la bibliografia no muestra
propuestas para este caso. La solucién propuesta para la programabilidad de T} g, fue
adicionar un control de corriente sobre el buffer del banco de capacitores utilizando 18
buffers CMOS de 3-estados (3-state buffers) CMOS de igual tamano que operan en forma
paralela [01]. Estos buffers pueden ser habilitados o deshabilitados (estado de alta impe-
dancia) lo que posibilita el control de corriente sobre el arreglo de MOScap. Entonces, esta
combinacion de control adicional sobre la celda de retardo original nos permite variar el
rango total de ajuste de retardo y por ende el paso de calibracion Tj gte,. De esta forma, el
T4 step de ajuste grueso puede ser fijado entre 7.5 ps hasta unos 75 ps y el paso de retardo
fino Ty step entre 0.75 ps hasta 7.5 ps aproximadamente.

Notar, que estas flexibilidades de ajuste tienen por finalidad brindar una capacidad de
calibracion adicional con la que se puedan probar muy diferentes escenarios de desajuste en
forma arbitraria con fines de verificacion e investigacion. Es decir, el usuario debera elegir
primero el escenario de trabajo, planear la frecuencia de operacién del TI-ADC, ajustar
el paso de calibracion Ty g4p ¥ finalmente podra verificar alguna técnica de calibraciéon de

fase controlando el arreglo de MOScap.

3.5. Diseno de Conversor SAR Asincronico de 6 bits

La topologia de conversor A /D més conveniente para este TI-ADC, segtin se discuti6 en
la Seccién 3.2, es la de aproximaciones sucesivas asincrono (A-SAR). La implementacién
del disenio conversor A-SAR se detalla en la Fig. 3.8. El mismo esta formado por un DAC
de redistribucién de cargas con dimensionamiento binario (binary-weighted redistribution-
charge DAC), un comparador tipo latch, y légica de control auto-conmutada asincrona.
Uno de los pardmetros importantes en un conversor SAR basado en capacidades conmu-
tadas es el tamafio de capacitor minimo utilizado. En este diseno se utiliz6 el capacitor
minimo que ofrecia la libreria de disenio de la tecnologia para capacitores metalicos tipo
fringe. Concretamente el capacitor unitario (C,) del arreglo full diferencial es de 6.5 fF.
El valor seleccionado de (), permite un minimo tamano, y al mismo tiempo, suficiente
apareamiento y confiabilidad (reliability) para alcanzar los 6 bits de resolucién requeridos
[98]. Ademads, el arreglo de capacitores es distribuido en el layout (disefio fisico) en forma

simétrica diferencial y de modo common-centroid en cada rama para optimizar ain mas
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Figura 3.8: Conversor A/D SAR Asincrono implementado.

el apareamiento entre ellos. En los extremos de los bloques de capacitores se incluyen ade-
mas capacitores dummy (eléctricamente no funcionales) para optimizar la homogeneidad
total del circuito 3.

Otro bloque fundamental de todo conversor es el comparador. Aqui se implement6 un
comparador conmutado tipo StrongArm [99] PMOS con un pre-amplificador diferencial
de cargas resistivas. Este pre-amplificador cumple la funcién de cancelacion de offset ya
que incluye un par diferencial auxiliar para tal fin [32]. Cabe destacar que la cancelacién
de offset del comparador sirve para compensar el offset propio y por ende el offset de
cada conversor SAR. Sin embargo, el offset de cada THA no es compensado aqui y pasa a
formar parte del offset tipico entre canales de un TI-ADC que puede ser luego facilmente
compensado en forma digital. En la Secciéon 3.5.1 se detallard el funcionamiento de esta
calibracion y su importancia.

En la Figura 3.9 se muestra un diagrama de tiempo de un ciclo de aproximacion tipico
(secuencia de cuantizacién). Como se puede observar, la secuencia inicia con el pulso de

la senal SAR sample, que es generada a partir el divisor de reloj de THA (ver Fig. 3.2)

3Se destaca en general que en la implementacién fisica de cada bloque del chip utilizé alguna de
las variantes de ordenamiento tipo common-centroid o interdigitado y respectivas celdas dummy en los
extremos de bloques de modo tal de minimizar el desapareamiento en los circuitos.
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Figura 3.9: Diagrama de tiempo (simulado) de un ciclo de aproximacién tipico del con-
versor SAR asincrénico.

y la propia légica interna del SAR. Cabe destacar que esta senal proveniente del divisor
de reloj del THA es la tnica senal de reloj externa que llega a los conversores SAR, el
resto de las senales de reloj del diagrama se auto-generan internamente. Con este pulso
en alto, el DAC del SAR se pone en modo muestreo y sus llaves lo conectan a la salida
del THA. Luego de este periodo, y antes de que el THA termine su periodo retencion,
el DAC obtiene su muestra analégica para cuantizar. Entonces, al finalizar SAR sample,
el shift-register de la logica SAR es conmutado por la sefial Ready (listo) y el SAR pasa
al ciclo de comparacién para determinar el bit més significativo de la conversion (Most
Significant Bit (MSB)). Para iniciar este ciclo el shift-register conmuta el DAC para
realizar la diferencia entre la sefial analégica de entrada (recientemente muestreada desde
el THA) y el valor mitad de escala (V;r/2, con V,.; fijado por las tensiones Viery ¥ Viesn)-
Luego del tiempo de margen necesario para que el DAC estabilice su tensiéon conocido
como DAC settling time, el comparador sale de su modo reset e inicia la comparacion
entre sus entradas diferenciales. Al cabo de un tiempo conocido como regeneration time
(Treg) las salidas del comparador toman valores 16gicos en niveles CMOS *. Luego de
la comparacién, un detector de regeneracion formado por una compuerta NOR detecta
el cambio a “alto” en alguna de las salidas del comparador y conmuta para generar un
cambio en la senal Ready. Esta sefial es luego regenerada y se utiliza como senal de reloj

para el shift-register (SR). La conmutacion de Ready a “alto” genera que, el shift-register

“Se hace notar que este tiempo Tge, es un pardmetro muy importante y fue eje central en la discusién
sobre metaestabilidad en la Seccién 3.2.1 y expandido en el Apéndice B.
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haga un desplazamiento, el resultado de salida del comparador sea almacenada en un latch
y en consecuencia el DAC conmute al nuevo estado de comparacion para determinar el
segundo bit (MSB-1). Ademéds, la senal Ready en “alto” vuelve el comparador al estado
de reset y concluye el ciclo. Luego de un nuevo periodo de espera de DAC settling time
con el comparador en estado de reset la senal de Ready vuelve a “bajo” habilitando la
comparacion y reiniciando el ciclo. El conversor realiza en total n aproximaciones, siendo
n el numero de bits de resolucion del SAR, en este caso 6 bits. En la siguiente Seccién se
detallara el ciclo adicional para calibracion de offset.

En esta secuencia de aproximacion se observa que los retardos de la légica de control
del DAC, asi como la de control del comparador (reset) deben ser optimizados para
minimizar el tiempo de comparacion total. En este sentido se utilizé logica a medida
(custom) tipo CMOS con el objetivo de alcanzar minimo consumo y méaxima velocidad
[100]. Por ejemplo, en el diserio de la légica de control se utilizaron latches tipo C2MOS
para retener los resultados del comparador y légica dindmica en el shift-register para
alcanzar el minimo tiempo de propagacion posible entre las senales Lg, Ls, ..., Ly que
conmutan el DAC. De este modo se logré alcanzar un buen desempeno en cuanto a
velocidad (> 125MHz) y consumo, comparable al estado del arte en conversores SAR

sobre procesos de fabricacién similares [101, 102, 103].

3.5.1. Calibraciéon de Offset de Comparador

El offset del comparador define el offset completo del conversor SAR (sin considerar
el offset del THA) y el valor de offset en este tipo de comparadores de pequenia area
puede alcanzar valores relativamente grandes, es decir puede afectar varios bits menos
significativos (Least Significant Bit (LSB)). Debido a esto, la calibracion del offset del
comparador es necesario para evitar el desajuste de offset entre los SAR del TI-ADC.
Este desajuste de offset entre los conversores SAR le llamamos intra-slice offset mismatch
dado que este esta presente entre los dos conversores SAR asociados a un mismo THA.
Por otro lado definimos como inter-slice offset mismatch el desajuste de offset entre los
diferentes THA y que sera compensado fuera del chip por el DSP.

Como se muestra en la Figura 3.9, luego de los 6 ciclos de aproximacién, aparece la
senal Ly. Cuando Ly pasa a “alto” se cierra la llave Sy (ver Fig. 3.8) y se cortocircuitan
las entradas del comparador. Luego el comparador se habilita para hacer una nueva com-
paracién. Dado que la tension diferencial a la entrada del comparador es “cero”, entonces
la decision tomada por el comparador se debera a su propio offset, incluyendo el offset del
pre-amplificador y el offset del comparador latch. Como se propone en [32] y se aprecia
en la Fig. 3.8, el resultado de la comparacion se guarda en una pequena carga fija sobre
una capacidad parasita C,. Luego durante el pulso de senial de SAR sample la légica de

calibraciéon de offset promedia la carga almacenada en (), con un capacitor de integra-
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cién de cargas C,,. Finalmente, la tensién V., se realimenta al par diferencial auxiliar
del pre-amplificador del comparador y se cierra el lazo de calibracion. De este modo, en
cada ciclo de calibracién de offset se darda un “pequeno paso” de tension en V., en el
sentido opuesto al offset del comparador. Luego de varios ciclos de calibracién la tension
V. aplicada al par auxiliar lograra cancelar el offset del comparador y el valor de V4 se
mantendra oscilando alrededor del valor de tension en cuestion.

Notar que el método de calibracién propuesto en [32] es un método de ajuste de offset
fuera de linea (foreground) para conversores Flash. En cambio en nuestra propuesta la
cancelacién de offset corre en segundo plano (background) sin afectar el normal funciona-
miento del conversor SAR. Mas importante atin, si ocurre un estado metaestable durante
los ciclos de aproximacion del SAR, es decir, una comparacion que demande un Tg,
mayor de lo estimado, entonces esto no afectara el proceso de cuantizacién. En tal caso,
podria darse la situacién de que no haya suficiente tiempo para el ciclo Ly y entonces se
saltee el paso de ajuste de offset. En un caso aiin peor de metaestabilidad, la calibracion
de offset y el ultimo bit de los ciclos aproximacion podrian ser salteados, lo cual tampoco
afectara el funcionamiento. Es decir, segtiin lo analizado el Apéndice B y graficado en la
Fig. 3.1) la probabilidad de que ocurra un “salteo” del ciclo de calibracién de offset es
de entre 1071 y 10710, y la probabilidad de que se afecte el tltimo bit (LSB) es menor a
1072°. En este sentido el concepto de nuestra propuesta es similar a [39] que fue publicada

en forma posterior a la fabricaciéon de nuestro diseno.

3.6. Diseno de Interfaz Digital de Alta Velocidad

La arquitectura de chip detallada en la Fig. 3.2 requiere una interfaz de alta velocidad
para transmitir la totalidad de las muestras a la maxima velocidad requerida (i.e. 6 bits
x 2 GS/s = 12 Gb/s) desde el conversor a una tarjeta FPGA de alto desempeno. La
interfase de 12 canales LVDS desarrollada con este propdsito se presenta en la Fig. 3.10
y su disefio fue publicado en detalle en [3].

Como es sabido, toda interfaz chip-a-chip de alta velocidad sobre placa de circuito
impreso (PCB), es decir lineas de transmisién tipo microstrip o canal de cobre, presenta
limitaciones en su ancho de banda (BW). Esto se debe a que el canal de cobre presenta
pérdidas dependientes de la frecuencia causado por el efecto pelicular (skin effect) y las
pérdidas en el dieléctrico [104]. Debido a esta limitacién en ancho de banda en las lineas
de transmision sobre PCB (por ej. sobre materiales FR4) se puede producir interferencia
inter-simbolo (IS1). La ISI se observa en el receptor como jitter dependiente del dato (Data
Dependent Jitter (DDJ)) [105]. Por ello, en transmisiones de datos de alta velocidad (por
ej., > 1 Gb/s) sobre lineas de transmisién largas (por ej., >10 pulgadas), ya se observa

un alto DDJ (efecto ISI) y se requiere compensacién de canal, incluso en enlaces LVDS

[106, 105).
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Figura 3.10: Arquitectura del transmisor de alta velocidad LVDS.

La pre-ecualizacién o pre-énfasis es el método preferido para la compensacion de canal
en las interfaces LVDS debido a su bajo consumo de potencia, reducida area de silicio y
la simplicidad de disefio [107, ]. Normalmente en la mayoria de los disefios de LVDS
reportados se implementa un circuito de pre-énfasis fijo que permite compensar algunos
canales [107, |. Sin embargo, el nivel de pre-énfasis introducido deberia ser ajustable
para cada entorno de transmisién (por ejemplo, diferentes longitudes de canal FR4) para
poder compensar efectivamente la ISI introducida por el canal. Por esta razén, hemos di-
seniado un driver LVDS con pre-ecualizacién de canal basada en un circuito programable
de pre-énfasis que permite adaptar el transmisor a diferentes entornos de operacién (por
ejemplo, diferentes longitudes de canal de cobre, diferentes sustratos de PCB o encapsu-
lados de chips).

La Figura 3.10 muestra la arquitectura del transmisor LVDS, donde cada canal trans-
misor consta de un multiplexor 4:1, un pre-driver y un driver LVDS. El multiplexor 4:1
toma las senales CMOS de salida de los conversores A/D y las serializa por medio de
cuatro llaves MOS tipo transmission-gate que son conmutadas secuencialmente por un
shift-register. El bloque pre-driver incluye un circuito de sincronizaciéon (retiming), un
circuito elevador de nivel CMOS de 1.2 V a 2.5 V y una cadena de buffers CMOS. El
circuito de retiming estd compuesto por dos flip-flop estaticos tipo D (DFF) que pro-
veen las sefiales de datos en forma complementaria (D y D) sin desajuste de tiempo (sin
skew) hacia el elevador de nivel CMOS. Ademés, el driver LVDS incluye un circuito de
realimentaciéon de modo comin (CMFB) y un circuito de pre-énfasis programable que se

detallaran a continuacion.

3.6.1. Driver

El estdndar LVDS [110] define las especificaciones eléctricas para las sefiales de salida
de los driver (por ej. voltaje de excursiéon tipica diferencial (Vpp) de 350 mV, tensién
de modo comin (Vi) de 1.2 V, e impedancia de carga diferencial en el receptor de

100 ©Q ). Un driver LVDS es béasicamente un driver de corriente diferencial que puede
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Figura 3.11: Driver BSCS con circuito de pre-énfasis programable: (a) selector de duracion
de pre-énfasis, (b) driver BSCS con circuito de pre-énfasis.

ser implementado en varias topologias. En esta implementacion se eligié la topologia
de puente de llaves con fuente de corriente (Bridged-Switches Current Source (BSCS))
[111, |. Esta topologia es simple, brinda un bajo consumo de potencia y puede operar
con alimentacion de 2.5 V que es la disponible para los puertos de entrada-salida en
el proceso de fabricacion seleccionado. Dada la especificaciéon de modo comin de salida
de 1.2 V, se implementé un lazo de realimentacién de modo comin (CMFB) sobre la
polarizacién del driver (ver Fig. 3.10). Ademads, debido a la alta velocidad utilizada en
esta implementacién, se agregé una impedancia on-chip de 100 €) para evitar el desajuste

de impedancias del driver con la impedancia de la linea diferencial de transmisién [112].

3.6.2. Circuito de Pre-énfasis

El circuito de pre-énfasis funciona proveyendo un pulso de corriente adicional en cada
transicién de estado del driver de modo tal que logre acelerar el tiempo de subida/bajada
de la senal y asi poder compensar la limitaciéon de ancho de banda del canal. En esta
implementacion, se usa un circuito de pre-énfasis similar a [107]. Sin embargo, a diferencia
de la propuesta original, se agreg6 un bloque de retardos programable que puede controlar
el tiempo de duraciéon del pulso de pre-énfasis.

La Figura 3.11 muestra la conexion de la celda de retardo programable que controla
el pre-énfasis junto al driver BSCS. La celda de retardos programable esta basada en una
cadena de inversores y un selector tipo transmission-gate. Las senales retardadas, Dy y
Dy, son generadas a partir de las sefiales, D y D, respectivamente por medio de las celdas
de retardo. La Figura 3.12(a) diagrama la superposicién de las sefiales D, Dg y Dy, D que

encienden la corriente de pre-énfasis en cada transicién de bit. La Figura 3.12(b) muestra
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Figura 3.12: Sefiales del driver LVDS: (a) entradas en niveles CMOS del driver y pre-
énfasis (D,D; y D,D,), (b) corriente diferencial de salida (Ipp) y tensién diferencial de
salida (Vop).

la senial de salida de corriente con el efecto de pre-énfasis y por lo tanto se observa que
la tension de salida Vop muestra un sobre-pico en cada transiciéon. En el Capitulo 4 se
demuestra mediante simulaciones y mediciones el desempeno del driver LVDS y el circuito

de pre-énfasis para diferentes canales de cobre.

3.7. Fabricacion de Prototipo

3.7.1. Verificacion de Diseno

Las mascaras de layout del chip completo se muestran en la Fig. 3.13. Estas mascaras
fueron verificadas para cumplir todos los requisitos y reglas de fabricacion, incluyendo
verificaciones de efecto antena, reglas de densidad de capas de metal y reglas para mini-
mizacion de efecto de electro-migracién en todos las conexiones. Mas importante atn, el
diseno de layout fue optimizado para lograr minima caida de tension por efecto resistivo
de las pistas de alimentacién (IR drop) y se garantizé una caida de tensién menor de
10 mV en todas las lineas de alimentacion desde los pads de alimentacion hasta cada uno
de los circuitos funcionales. Ademads, se verificd en forma exhaustiva las funcionalidad de
todos los bloques mediante simulacion post-layout basadas en extracciéon de parasitos y

variando todos los corners de proceso, tensién y temperatura (PVT).

3.7.2. Envio a Fabricacién

Finalmente, el test-chip de conversor tipo TI-ADC fue enviado a fabricacion utilizando
un proceso CMOS estandar de 0.13um de la empresa IBM (Burlington-EEUU) a finales
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Figura 3.13: Mascaras de layout del disefio completo del chip fabricado.

de Febrero de 2013. El TI-ADC ocupa un area de 1.8mm x 1.8mm (sin considerar VGA y
transmisores LVDS) y el tamano total del chip fabricado es de 3 mm x 3.5mm incluyendo
todos los bloques y pads de conexionado. En la Figura 3.14 se muestra una fotografia
con microscopio de la pastilla de silicio recibida donde se demarcan los bloques del chip
en lineas de trazo. Los bloques no demarcados corresponden al bloque de polarizacién y
de capacidades de desacople de alimentacién. El numero de pines del chip es de 64 y fue
encapsulado en QQF'N-6/ ya que era el empaquetado con maximas capacidades de velocidad
(minimos parésitos) disponible desde la empresa MOSIS. El proceso de fabricacién y
encapsulado demando6 un tiempo de cuatro meses, durante los cuales se desarroll6 parte

de la plataforma de mediciones que se detallara en el préximo capitulo.

3.8. Conclusiones

El diseno del chip fue realizado en la etapa intermedia del desarrollo de esta tesis.
El mismo considera todos los aspectos fundamentales de disenio de conversores A/D de
alta velocidad e incluye diversos bloques que nos permiten demostrar la nueva técnica
calibracion propuesta en el Capitulo 2 para conversores paralelos intercalados en el tiempo.

El desarrollo requirié grandes esfuerzos de disenio para la optimizaciéon en velocidad
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Figura 3.14: Fotografia en microscopio de la pastilla de silicio (die). Tamano total: 3mm

x 3,bmm. Fotografia tomada en LAMARX-FAMAF-UNC.

de cada bloque hasta alcanzar las maximas frecuencias posibles en el proceso de fabrica-
cién disponible (0.13um CMOS). Se requiri6 el disefio de cada una de las celdas bésicas,
desde las compuertas, registros, amplificadores, etc., hasta la integracion de los bloques
completos, ya que no se contaba con ningin disefio previo. Se verificé la funcionalidad
del disenio y el cumplimiento de especificaciones en todos los corners de proceso, tension
y temperatura.

El layout del chip fue realizado con la premisa de alcanzar las maximas prestaciones
de velocidad y la mas alta confiabilidad posible. Se verificaron tanto los aspectos funcio-
nales del layout (pardsitos, mismatch de transistores y caidas de tension en las lineas de
alimentacion) como los aspectos de confiabilidad (reglas de disefio, recomendaciones de
disefio y densidades de corriente para evitar efectos de electro-migracién). El prototipo
fue fabricado en los plazos previstos (se realizé una sola “corrida” de fabricacién) y en

los siguientes capitulos se presentan los resultados de medicion.



CAPITULO

4

PLATAFORMA DE VERIFICACION Y
CARACTERIZACION EXPERIMENTAL
DE ADC TEMPORALMENTE
INTERCALADO

Sintesis: En este capitulo se presenta, en primer lugar, el desarrollo de la plataforma
de mediciones del conversor prototipo. Alli se detallan los diferentes sistemas de hardware
y software implementados para soportar la operacion del chip y luego se muestran los
resultados de las mediciones. Las mediciones incluyen el andlisis del desempeno de todos
los sub-bloques del prototipo. En la parte final del capitulo se resumen las mediciones de

consumo de potencia y eficiencia del conversor.

4.1. Plataforma de Medicion

Las exigencias de medicion del chip fabricado requirié el desarrollo de una plataforma
de hardware y software especialmente dedicada a tal fin. En la Figura 4.1 se diagrama el
esquema basico para efectuar las mediciones del conversor prototipo. A nivel funcional el

TI-ADC requiere las siguientes conexiones:
= Senal de reloj externo.

o7



58 CAPITULO 4. PLATAFORMA DE VERIFICACION EXPERIMENTAL

Oscilloscope ADC samples
R -< Post - procesing

: 5
H -
(8

3

N
=]

Amplitud (dB)
Lot

‘ Clock (1GHz) -8y 500 1000
. > ADC U S B Input Frequency (MHz)
Analog Slgna:l (DUT) (ADC GUI config.)
| <€ GUI: ADC Configuration
12 Ch LVDS X =
(1Gbps/ch)
FPGA
ALTERA
Stratix IV Ethernet

(ADC samples)

Figura 4.1: Diagrama de plataforma de pruebas y mediciones de TI-ADC.

= Senal analogica de entrada que se desea digitalizar.
= Conexion de salida digital de datos de alta velocidad LVDS.

= Conexion de datos serial asincrona para configuracion de los registros de control del

conversor.

Para el armado de este esquema, se utilizd6 un equipo generador de reloj de 4 GHz
de frecuencia maxima, un generador de sefial analdgica sinusoidal de hasta 4 GHz como
senal de entrada, una tarjeta FPGA para la captura las muestras digitalizadas y una
computadora (PC) que controla el chip. De este modo, las muestras digitalizadas por el
conversor son capturadas por el FPGA, almacenadas en su memoria y luego enviadas por
conexion Fthernet a una PC para su procesamiento y visualizacién. Ademas, el conversor
se conecta a una PC (via interfaz USB) para la carga de sus cadenas de registros de
control. Los registros de control son manipulados en la PC mediante una interfaz grafica
de usuario (GUI) para simplificar su control. A continuacién se detallan los diferentes

sistemas desarrollados para la medicién y caracterizacion del chip conversor.

4.1.1. Placa de Circuito Impreso Multicapa

La primera fase de desarrollo de la plataforma de mediciones comprendi6 el disend
de una placa de circuito impreso (Printed Circuit Board (PCB)) multicapa (de 6 capas
en total) en la cual se monta el chip encapsulado. El diseno de PCB (ver Fig. 4.2) in-
cluye consideraciones especiales para manejo de senales de alta velocidad. Para ello, se
utilizaron lineas de transmision diferenciales tipo Microstrip de impedancia controlada
(1002 diferencial) sobre las conexiones de senal de reloj y entrada analégica, las cuales

fueron verificadas por simulacién para frecuencias de mas de 3 GHz. Ademas, la placa
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Figura 4.2: Disenio del PCB de soporte para el chip conversor: (a) vista de reverso de la
placa con conector a FPGA, (b) vista superior de la placa con montaje de componentes
principales.

Figura 4.3: Fotografia de PCB para el chip prototipo de TI-ADC.

cuenta con un bus de 12 senales LVDS de alta velocidad que conectan las salidas digitales
del chip prototipo con la tarjeta FPGA. Estas lineas también son diferenciales, de im-
pedancia controlada a 1002 y fueron apareadas en longitud de trazo total para evitar el
desajuste de tiempo de propagacion. Con este apareamiento de longitudes, el tiempo de
desfasaje maximo estimado entre las lineas LVDS se mantiene en el orden de unos pocos

pico-segundos y se evitan asi problemas de skew entre los receptores del chip FPGA y
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entre el reloj de referencia enviado por el TI-ADC hacia el FPGA para sincronismo.
En la Figura 4.2 se muestra el disefio de la capa superior e inferior del circuito impreso.
En el centro de la placa se ubica el chip prototipo de TI-ADC. Entre los detalles de diseno

que incluye este circuito impreso se destacan:

= Conectores SMA para senales diferenciales de alta velocidad: entrada analdgica y

reloj.

= Conector de 160 pines para conexion con placa FPGA mediante bus diferencial
LVDS.

= Interfaz USB para configuracién desde PC.

= [mplementacion de balunes de RF opcionales para pasaje de senales single-ended a

full diferencial.

» Diseno de multiples desacoples capacitivos para minimizaciéon de impedancia de

alimentacion.
= Referencias de tension ajustables de bajo ruido.

En la Figura 4.3 se muestra una fotografia de la placa ya fabricada y ensamblada,
lista para la medicion del chip. En el centro de la imagen se puede observar el TI-ADC

prototipo montado (chip con etiqueta blanca).

4.1.2. Recepcion de Datos de Alta Velocidad en Légica Progra-

mable

En segundo lugar, se desarrollé un sistema sobre légica programable FPGA de alto
desempeno ALTERA Stratiz IV [113, | para poder capturar en memoria todas las
muestras digitalizadas por el TI-ADC. El desarrollo sobre FPGA incluye la configuracion,

descripcién de hardware y sintesis de:
= Deserializadores de alta velocidad.

» [ogica para organizacion de muestras capturadas.

Configuracién de PLL.

Memoria RAM.

= Microprocesador.

Interfaz Ethernet.
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Figura 4.4: Fotografia de la plataforma de hardware para mediciones. Placa ADC (derecha)
conectada a la placa FPGA (centro) para captura de las senales digitalizadas. Ademas,
una placa DAC para emulacion (izquierda) no utilizada en esta medicion.

La tarjeta FPGA es la que se ocupa de recibir los 12 canales LVDS de 1 Gbps (cada
uno) desde el TI-ADC y deserializarlos hacia memoria. En esta aplicacion se optimizo la
légica necesaria para poder alcanzar velocidades de operacién de mas de 1.5 Gbps por
canal. Es decir, tipicamente el FPGA captura en forma simultanea a 12 Gbps pero puede
alcanzar los 18 Gbps sin necesidad de alterar su configuracién. Esto permitié desarrollar
ensayos sobre el conversor mas alld de las velocidades nominales con solo variar el reloj

externo.

Durante los ensayos y pruebas del TI-ADC el sistema opera de la siguiente manera:
primero la tarjeta FPGA recibe y ordena las muestras del ADC en la memoria interna,
luego pasa los datos de memoria a un microprocesador embebido (NIOS) y finalmente los
datos son transferidos por red LAN Fthernet a una PC local o remota. El sistema es capaz
de capturar en tiempo real las muestras del ADC hasta agotar la memoria interna de hasta
512KByte y luego puede transferir los datos a alta velocidad por Gigabit Ethernet a la
red. Cabe destacar que el microprocesador NIOS opera un sistema operativo de tiempo-
real (Real-Time Operating System (RTOS)) que se ocupa de administrar los pedidos de
captura de muestras y transferirlas a la PC cuando son solicitadas. Finalmente desde la
PC las muestras son analizadas utilizando software de alto nivel para procesamiento de

senales.

En la Figura 4.4 se muestra una fotografia del sistema de ensayo montado. En el centro
de la imagen se observa el kit FPGA ALTERA DEJ, a la derecha la placa de soporte del
chip prototipo que se describi6 en la seccion anterior y a la izquierda una placa DAC de

Texas Instruments (no utilizada en las mediciones mostradas en esta seccion).
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Figura 4.5: Ventana principal del software de interfaz gréfica de usuario (GUI) desarrollada
para control de los registros del chip prototipo.

4.1.3. Interfaz Grafica de Usuario para Configuracion de Chip

En tercer lugar, se desarrollé un software con interfaz grafica de usuario (Graphical
User Interface (GUI)) para realizar la configuracion de mil registros de control de un bit
(1 kb) que son los que definen el modo de funcionamiento del conversor. La mitad de esos
registros, corresponden a las configuraciones de fase de muestreo de cada THA, es decir,
configuran las celdas de retardo programables. La otra mitad de los registros configuran
la operacion de los sub-bloques de por ejemplo, calibraciones de los conversores SAR,
ajuste de ganancia de VGA de entrada, nivel de pre-énfasis de cada transmisor LVDS y
control encendido/apagado de cada bloque, entre otras configuraciones. En la Figura 4.5
se muestra el aspecto de la GUI. Desde esta interfaz el usuario puede controlar todos los
registros del TILADC y decidir que bloques desea encender o ajustar. Todo esto simplifico
la configuracion para el usuario y se pudo realizar mayor cantidad de pruebas en menor
tiempo.

Para transmitir los datos de configuracion, la placa de soporte incorpora una interfaz
USB basada en el chip FTDI FT232RL que permite conectar el chip prototipo directamen-
te a una computadora. El software sobre la PC es el encargado de ordenar la configuracién
cargada sobre la GUI y de enviar la cadena de bits en forma serial y asincrona hacia el
TI-ADC. Al finalizar la carga, se envia una senal de actualizacién que permite que todos
los registros sean actualizados en forma simultanea.

Para ilustrar el trabajo de laboratorio se muestra en la Figura 4.6 una fotografia de
todo el sistema en pruebas utilizado, incluido los generadores de senal, osciloscopio para

la verificacion de las diferentes seniales y la PC que corre la GUI.
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Figura 4.6: Fotografia del set de medicion del chip en laboratorio.

4.2. Verificacion Experimental de Interfaz de Alta
Velocidad LVDS

Uno de los primeros sub-sistemas del chip en ser verificado experimentalmente fue
la interfaz de alta velocidad LVDS, bloque fundamental para garantizar una correcta
transmision de los datos digitalizados hacia el FPGA. La Figura 4.7 muestra el enlace de
transmision de datos considerado tanto para la simulacién del driver LVDS en su etapa
de diseio como para la verificaciéon experimental y mediciones. La efectividad del pre-
énfasis se verifico a través de una captura de senal directamente de la salida del buffer
LVDS utilizando un osciloscopio digital de alta velocidad de 40 GS/s. Con las muestras
ya capturadas a diferentes niveles de configuracion de pre-énfasis y a distintas tasas de
transmision, se pudieron luego realizar pruebas de la sefial sobre diferentes canales de cobre
(Microstrip) en material FR4 '. Las mediciones presentadas sobre las sefiales LVDS en esta
seccién fueron realizadas a una tasa superior a la nominal, concretamente a 1.66 Gb/s, de
modo tal que el bloque sea exigido en prestaciones y se garantice su 6ptimo desempeno a

velocidad nominal.
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Figura 4.7: Setup utilizado para el diseno y la mediciéon del desempeiio de la interfaz

LVDS.
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Figura 4.8: Diagramas de ojo sin efecto de canal a tasa 1.66 Gb/s y con pre-énfasis
apagado: (a) simulacién en Cadence Spectre, (b) medicién con osciloscopio digital.

4.2.1. Mediciones Sin Canal de Cobre

En esta seccion analizamos la respuesta del driver transmisor con diferentes configura-
ciones pero sin considerar efectos de las lineas de transmisién en circuito impreso (canal de
cobre). En primer término, la Figura 4.8 muestra dos diagramas de ojo donde se comparan
la senal de salida del driver LVDS simulada (incluyendo s6lo el modelo de encapsulado)
con la senal capturada por el osciloscopio directamente del chip (en condiciones nomina-
les de tension y temperatura). En ambos diagramas (simulacién y medicion) los drivers
operan con el circuito de pre-énfasis apagado. Fn segundo término, la Figura 4.9 compara
los diagramas de ojo simulado y medido pero con el circuito de pre-énfasis encendido y
configurado a un nivel medio (sin canal de cobre entre transmisor y receptor).

Como se puede observar, las senales LVDS medidas (Fig. 4.8(b) y Fig. 4.9(b)) se

Dado que al momento de las mediciones no se disponia de canales fisicos sobre placas FR4 para rea-
lizar las mediciones de ejemplo, fue necesario utilizar modelos de canal proporcionados por herramientas
especializadas en diseno de lineas de transmision, por ejemplo, HyperLynx de Mentor Graphics.
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Figura 4.9: Diagramas de ojo sin efecto de canal a tasa 1.66 Gb/s y con pre-énfasis
encendido: (a) simulacion en Cadence Spectre, (b) mediciéon con osciloscopio digital.

ajustan en forma notable con las simulaciones previas del diseno (Fig. 4.8(a) y Fig. 4.9(a),
respectivamente). Esto demuestra que se estimaron correctamente los modelos de carga

de los driver y que los circuitos operan segun se esperaba en la etapa de disefio.

4.2.2. Mediciones Con Diferentes Modelos de Canal de Cobre

En esta seccién se analizan los resultados de medicion de las sefiales transmitidas
cuando se le aplican los modelos de canal. El procedimiento se basa en utilizar las medi-
ciones del chip obtenidas con el osciloscopio de alta velocidad (por ejemplo, Fig. 4.8(b)
y Fig. 4.9(b)) y procesarlas con la respuesta de los canales de cobre sobre material tipo
FR4 de diferentes longitudes. En la Figura 4.10 se muestran dos ejemplos de respuesta
en el tiempo (diagramas de ojo) para un canal de cobre de 6” de longitud, considerado
en esta aplicaciéon como canal corto. En el caso de la Fig. 4.10(a) el driver se configurd
sin pre-énfasis y se evidencia una leve dispersién (cerramiento del ojo). Luego se ajusto
el pre-énfasis a su valor minimo y se realizé una nueva captura con osciloscopio. Al pro-
cesar la senal con el modelo de canal se puede observar (Fig. 4.10(b)) que el diagrama de
ojo estd mas “abierto” comparado con la Fig. 4.10(a). Ademds se puede observar como
disminuye el jitter dependiente del dato (DDJ).

Por otro lado, la Figura 4.11 muestra una comparativa similar a la anterior pero las
sefiales medidas se procesan con modelo de canal de 30” (canal largo). Como se puede
observar en la Fig. 4.11(a), con el driver operando sin pre-énfasis, el diagrama presenta
una severa atenuaciéon y un elevado nivel de jitter. Luego, con el circuito de pre-énfasis
operando a un nivel medio y utilizando el canal de 30”, se puede observar una diagrama de
ojo mas abierto, lo que demuestra un aceptable nivel de compensaciéon del canal y menor
interferencia inter-simbolo.

Como se demuestra en los dos casos anteriores, al variar el nivel de pre-énfasis es posible
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Figura 4.10: Diagramas de ojo de la senal recibida luego de un modelo de canal de cobre
de 6” en material FR4 y a una tasa de 1.66 Gb/s: (a) sin pre-énfasis (b) con nivel minimo
de pre-énfasis.
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Figura 4.11: Diagramas de ojo de la senal recibida luego de un modelo de canal de cobre
de 30” en material FR4 y a una tasa de 1.66 Gb/s: (a) sin pre-énfasis (b) con nivel medio
de pre-énfasis.

lograr una adecuada pre-ecualizacion del canal y una minimizacion del efecto dispersivo

del mismo.

4.3. Mediciones y Caracterizacion del ADC Tempo-

ralmente Intercalado

En esta seccién se muestran los resultados de medicién del conversor temporalmente
intercalado y se detallan los parametros tipicos que caracterizan el desempeno del conver-
sor A/D. Las mediciones de esta seccién fueron realizadas a Fy = 2GS/s salvo que otra

frecuencia sea explicitada. Ademas aqui se hace foco en la caracterizacion de los bloques
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conversores por lo cual no se utiliza el amplificador de entrada, es decir que la VGA per-

manece en modo bypass, para evitar cualquier afectacion de los parametros de linealidad
y ruido del TI-ADC.

4.3.1. Linealidad

En primer lugar se resumen las mediciones de desempeno de un sélo conversor SAR. La
Figura 4.12 muestra las mediciones de linealidad del conversor SAR representada por la no-
linealidad integral Integral Non-Linearity (INL) y diferencial Differential Non-Linearity
(DNL). Estas mediciones fueron realizadas en forma dindmica, a través de la recoleccion
de muestras de una senal de entrada sinusoidal de baja frecuencia y confeccionando el
histograma correspondiente. Esta técnica es conocida como test de densidad de codigo y
permite obtener los resultados de linealidad con un simple procesamiento del histograma
de la senal de entrada [1 15, 116]. Como se observa en la Fig. 4.12, la DNL alcanza un valor
absoluto maximo de 0.16 LSB y la INL de 0.49 LSB. Por otro lado, la Fig. 4.13 muestra
la linealidad del TI-ADC completo. Como se puede observar los valores de linealidad para
el conversor completo (Fig. 4.13) son muy aproximados a los mostrados para un solo
conversor SAR (Fig. 4.12).
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Figura 4.12: Medicion dindmica de DNL e INL para un solo ADC SAR Fgag = 125 MS/s,
Fin =3 MHz.

Con las mediciones de DNL presentadas en la Fig. 4.12 y Fig. 4.13, se verifica que el
mismatch o desajuste entre los capacitores de los DAC de los conversores SAR se mantiene
en un nivel bajo y aceptable para la resolucién pretendida. Sin embargo, se demuestra
cierta limitacion en la linealidad integral. Esto tltimo se podria deber a la limitacion en
linealidad de las llaves MOS de entrada del chip hasta los THA sumado a las llaves MOS
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que conmutan los capacitores de los DAC. En cualquier caso, la no linealidad integral se
mantiene en la cota de £0.5 LSB como es requerido y es posible alcanzar una conversion

de senal con bajo contenido de tonos espurios tal como se demuestra en la proxima seccién.
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Figura 4.13: Medicién dinamica de DNL e INL para el TI-ADC completo. Fs; =2 GS/s,
Fin =3 MHz.

4.3.2. Respuesta en Frecuencia

La respuesta en frecuencia de un conversor de alta velocidad es la medicion més im-
portante en cuanto a desempeno. Esta medicién busca una representacion de desempeno
en términos de relacion Senal/Ruido (SNR) y/o Seral/(Ruido + Distorsion) (Signal-to-
Noise-and-Distorsion-Ratio (SNDR)). En muchas ocasiones, para evitar el valor de SNDR
en decibelios y dar una idea mas clara del desempenio del conversor, se utiliza el valor
equivalente en nimero de bits efectivos (ENOB) (ver [117]). En esta seccion se demuestra
que los parametros de desempeno del conversor fabricado responden en forma satisfactoria
a los requeridos en el disefio.

El método de medicién de SNDR y ENOB aqui utilizado se basa en la adquisicién de 215
(32k) muestras digitalizadas por el conversor prototipo desde una PC (via tarjeta FPGA).
Las muestras son luego procesadas en base a transformada rapida de Fourier (FFT) y a
partir de ello se realiza el cdlculo de SNDR/ENOB correspondiente. La configuracion
del sistema de medicion especifica la frecuencia de muestreo global en Fy =2 GHz y la
frecuencia de la senial de entrada (Fj,) se “barre” desde Fj, ~ 100 kH z hasta F},, ~ 2 GHz.
En tanto la amplitud de la senial de entrada se fija entre 90 % a 95% de su maxima
excursion posible (aproximadamente 360 mV,, diferencial). Ademas, se hace notar que el

procedimiento de medicion fija la frecuencia de entrada en forma automética mediante
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Figura 4.14: SNDR/ENOB en funcién de la Frecuencia de entrada. Donde: ‘/INppDiff ~

360 mV , 100 kHz < F},, < 2 GHz, F, = 2 GHz, Numero de Muestras para FFT = 32768.

un célculo previo para evitar cualquier efecto de dispersion espectral (spectral leakage).
Es decir, dentro de la ventana de tiempo utilizada, se procura obtener un ntmero de
ciclos entero de la senial analdgica muestreada y este niimero de ciclos debe ser un valor
primo relativo al nimero de muestras utilizado. Ademas, el nimero de muestras utilizadas
para el procesamiento de FFT tiene base de potencia dos para cualquiera de los ejemplos

medidos y no se realiza rellenado de senal (padding).

En la Figura 4.14 se expresa la SNDR y el ENOB del chip fabricado en funcién de la
frecuencia de la senal de entrada Fj,, y tomando en cuenta el desempeno de los diferentes
sub-bloques: ADC SAR, un canal (Slice) y el TI-ADC completo. Alli se puede observar
que el desempeno para un unico conversor SAR alcanza una SNDR pico de 34.2 dB (5.39
ENOB) y de 33 dB (5.2 ENOB) cerca de la frecuencia de Nyquist (F;, = 937M H z). Notar,
que si bien la frecuencia de muestreo de cada ADC SAR es de F;/8 = 125 M Hz el mismo
debe poder adquirir y convertir en forma correcta hasta Nyquist (F;/2 = 1 GHz). Por
otra parte, cuando se observa la respuesta del slice (THA 4+ 2 ADC SAR) la degradacién
de SNDR, comparado con la mediciéon para un solo conversor SAR, es de apenas 0.3 dB
SNDR (0.05 ENOB). Esto tltimo es muy importante para el desempeno del conversor
temporalmente intercalado en general y significa que el desajuste de offset intra-slice ha
sido calibrado correctamente. Es decir, la calibracion interna de cada comparador logra
minimizar el offset y se evita el desajuste entre los ADC SAR que componen cada canal.

Esto también posibilitaria escalar la arquitectura actual de dos conversores SAR sub-
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Figura 4.15: Comparacién de andlisis de FFT de la senal de salida del TI-ADC: (a) sin
calibracién (b) con calibracién de mismatch entre fases del TI-ADC usando las celdas
de retardo programable del chip. Medido a: Viy, = 400mV , F,, = 93TMHz, F, =
2G H z, Numero de Muestras para FFT = 32768.

pDiff

intercalados por cada canal, hacia un mayor ntimero de conversores sin necesidad de
compensaciones digitales extras en cada uno de los SAR y manteniendo asi el problema
de offset a los desajustes entre los diferentes THA.

Finalmente, sobre los graficos anteriores de la Fig. 4.14 se observa también la respues-
ta en frecuencia del TI-ADC completo. Aqui se realizaron dos mediciones que ilustran
la importancia de la calibracién entre fases del TI-ADC 2. En primer lugar, en la Fi-
gura 4.14 se observa una SNDR pico de 33.9 dB para el TI-ADC, lo que implica un
desempeno global equivalente al obtenido para un solo slice. Sin embargo, en alta fre-
cuencia relativa (Fj, cercana a Nyquist), se observa una predecible degradacién de la
SNDR/ENOB en comparacion con la respuesta del slice (ver trazo azul de Fig. 4.14) y
se debe al desajuste entre fases de muestreo. Por ello, para evaluar el méximo desempeno
del TI-ADC se requiri6 calibrar el desajuste entre las fases. Dado que la verificacion de la
técnica de calibracién propuesta se realizard en el siguiente capitulo, aqui se optoé por una
“calibracién manual” sobre las celdas de retardo del chip 3. Bajo esta nueva condicién

de fases calibradas por las celdas de retardo, se observa que el conversor temporalmente

2Se destaca que estas mediciones incluyen compensacién digital de desajuste de ganancia y offset entre
los diferentes canales, es decir, los desajustes generados por los circuitos de THA de cada canal fueron
compensados previo al procedimiento de medicién de SNDR y ENOB, tal como lo haria el DSP en una
implementacién de receptor de comunicaciones digitales.

3Notar que no se realizé ningin procesamiento de sefial digital para compensar el desajuste entre fases
para esta medicién, sélo se ajustaron las celdas de retardo incluidas en el prototipo.
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Figura 4.16: SNDR/ENOB en funcién de la frecuencia de entrada Fj, con Fg = 2.3 GHaz.
Donde: Vin, ., =~ 360 mV , 100 kHz < Fj,, < 2 GHz, F, = 2 GHz, Numero de Muestras
para FFT = 32768.

intercalado logra mejorar sustancialmente su SNDR (trazo rojo de Fig. 4.14) y recupe-
ra su desempenio en alta frecuencia. De esta forma la SNDR alcanza los 31.4 dB (4.92
ENOB) con Fj, cercana a Nyquist y Fy = 2GS/s. Para ejemplificar la diferencia entre el
TI-ADC con fases calibradas y sin calibrar, la Figura 4.15 muestra la comparativa de los
espectros de potencia (en base a andlisis de FFT) para una senal sinusoidal de entrada
F;,=937 MHz. Alli se puede notar la diferencia de potencia de los tonos espurios entre la
Figura 4.15(a) y Figura 4.15(b) debidas al desajuste entre las fase de muestreo. Ademas
en el anélisis espectral de la Fig. 4.15(b) se demuestra un rango dindmico libre de espurios
(Spurious-Free-Dynamic-Range (SFDR)) de 42 dB. Es decir, no se evidencia una limita-
cién de linealidad importante como en principio podia analizarse en base a la medicién

de INL de la seccién anterior.

Para finalizar esta serie de resultados experimentales de respuesta en frecuencia del
TI-ADC, se verificd el la maxima frecuencia de muestreo posible. En la Figura 4.16 se
pueden observar los resultados de medicién para Fy = 2.3 GHz. Los graficos demuestran
una degradacion del desempefio, en términos de SNDR, de sélo 2 dB respecto a la medicion
en Fy = 2 GHz de la Fig. 4.15. Esta medicién demuestra que el chip prototipo puede operar
mas alld de la frecuencia nominal de diseno y que su desempeno es aun aceptable en

términos de su calidad espectral. Incluso se pudo obtener mediciones hasta Fy = 2.5 GS/s
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Figura 4.17: Gréfica de resumen de eficiencia alcanzada por los ADC (FOM), presentados
en las conferencias ISSCC'y VLSI entre los anos 1998 y 2013 (Murmann [1 18]), y eficiencia
alcanzada por el conversor aqui presentado.

con resultados del orden de los 4.5 ENOB para Fj, cercana a Nyquist.

4.3.3. Consumo de Potencia

El consumo de potencia es otro de los parametros importantes en toda implementacion
de conversores, y junto al desempeno determinan la eficiencia del diseno. En el area de
conversores de alta velocidad se requiere reducir el consumo para lograr disenos eficientes
y existe una “fuerte competencia” en este sentido. Si bien este disefio no se propuso
como objetivo alcanzar minimo consumo ya que el eje del disefio son las capacidades
de calibracion entre las fases y el de brindar una plataforma de investigacion, resulta
necesario ubicar el diseno en relacién a su eficiencia en consumo de potencia. Existe
una figura de mérito (Figure-Of-Merit (FOM)) aceptada por la bibliografia que pondera

diferentes aspectos relacionados a consumo y desempenio, y que se define como:

Power
FOM = (2ENOB.Nyq F) (4.1)

donde Fj es la frecuencia de muestreo y ENOB, Nyq es la resolucion efectiva medida
en bits con Fj, cercana a la frecuencia de Nyquist y la FOM se expresa en [Joules/(Paso-
Conversion)]. Notar que si la Fj, no alcanza Nyquist (Fs/2), la FOM se debe calcular

CcOomao:

Power

donde la ENOB expresada corresponde a la Fj, utilizada.
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Cuadro 4.1: Comparacién de desempeno entre conversores TI-ADC SAR.

‘ Referencia ‘ Este Trabajo ‘ [20] ‘ [103] ‘
Arquitectura TI-SAR TI-SAR | TI-SAR
Tecnologia 0.13pum 0.13um | 0.13pum
Resolucién [bits] 6 10 6
Frec. Muestreo [GHz| 2 1.35 1.25
Ancho de Banda [GHz] 1 1 0.45
ENOB 4.92 7.7 )
Cons. Portencia [mW] 192 168 32
FOM [pJ/Conv-Step] 3.163 0.6 1.09
Area Activa [mm?] 3.24 1.6 0.09

El diseno que se presenta en esta tesis reporta dos casos de figura de mérito diferentes,
una para el caso de un solo conversor y otra para el caso del conversor temporalmente
intercalado completo. Por un lado, los conversores individuales SAR reportan un consumo
de potencia de 3.3 mW con Vpp=1.2 V, con una F; g4r= 125 MHz y 5.39 ENOB, lo que
resulta en una la FOM de 0.63 [pJ/(Paso-Conversién)|. Por otro lado, el consumo de
potencia del TI-ADC completo es de 192 mW (sin considerar el consumo de la VGA y
el Generador de fases de reloj), Fy;= 2 GHz y 4.92 ENOB, lo que resulta en una FOM
de 3.17 [pJ/(Paso-Conversién)]. La Figura 4.17 ilustra el contexto de la bibliografia de
conversores recopilada por [115] y ubicamos en este contexto nuestro diseno. Como puede
observarse, el conversor aqui presentado esta en el linea con el grupo de conversores de
alta velocidad y aventaja en eficiencia a varios de los disefios reportados en los tltimos
anos en las conferencias de IEEE International Solid-State Circuits Conference (1SSCC)y
Symposium on VLSI Circuits (las mas importantes del drea de conversores). Por otro lado,
en la Tabla 4.1 se compara el disenio de conversor aqui presentado con otros conversores
de alta velocidad (>1 GS/s) que fueron fabricados en igual tecnologia (0.13um) y de
igual arquitectura (TI-ADC SAR). Se puede destacar que segun la recopilacion de [115],

el diseno aqui presentado es el de de mas alta velocidad.

Para completar el reporte del chip, cabe destacar que el disefio del transmisor LVDS
utiliza un 4rea activa de 0.084 mm? por canal y la interfase completa LVDS consume
260 mW a Vpp=2.5 V| incluyendo los 12 canales LVDS y los 2 canales de reloj de refe-
rencia. El 4rea total de la interfase LVDS es de 2.1 mm?, incluyendo los capacitores de
desacople de alimentacién on-chip (bypass caps). Finalmente, el consumo de potencia del
chip completo es de 515 mW, incluyendo la totalidad de los bloques y operando a una
frecuencia de muestreo de 2 GHz. En la Tabla 4.2 se resumen los valores de medicién de

desempeno maés relevantes del diseno.



74 CAPITULO 4. PLATAFORMA DE VERIFICACION EXPERIMENTAL

Cuadro 4.2: Resumen de resultados de desempeno del chip prototipo.

Conversor
SAR Individual TI-ADC Completo
Resolucion [bits] 6
Vin [Vpp—diﬂ"] 0.4
Frec. Muestreo [MHz] 12.5 to 125 200 to 2000
Ancho de Banda [GHz] 1 1
ENOB [bits] 5.2 4.92
DNL/INL [LSB] 0.21/0.52 0.16/0.49
Cons. Potencia [mW] 3.3 192
FOM [pJ/Conv-Step] 0.6 3 3.163
Area Activa [mm?] 0.065 3.24
Celda de Retardo Programable
Modo de Retardo Nominal Max. Retardo
(Fs=2 GS/s) (Fs <2 GS/s)
Paso Fino [ps] 0.62 3.5
Ajuste Fino Total [ps] +12.4 +70
Paso Grueso [ps] 7.15 15.25
Ajuste Grueso Total [ps] +143 +305
Cons. Potencia [mW] 3.3 1.1
Generador de Fases
Frecuencia de Operacién [MHz] 200 to 2000
Cons. Potencia [mW] 33
VGA
Ganancia VGA [dB] -3.5 t0 9.6
Paso de Ajuste de Ganancia [dB] 0.4
Cons. Potencia [mW] 27.6
Transmisor LVDS
Ntmero de Canales 12 Datos + 2 Clk. Sincronismo
Velocidad / Canal 1.2 Gb/s (Max. 1.66 Gb/s)
Cons. Potencia [mW] 260 mW (18.5 mW /Ch)
Area Activa [mm?] 2.1 mm? (0.084 mm?/Ch)
Tensién de Alimentacién 1.2V (2.5 V LVDS Tx)
Cons. Total Chip [mW] 515
Tecnologia IBM 0.13pm CMOS
Tamano Chip 3.5mm x 3mm
Empaquetado QFN 64pin, 10mm x 10mm

4.4. Conclusiones

La etapa de mediciones y caracterizacion del circuito integrado requirié el desarrollo
de una plataforma dedicada de hardware y software. Se desarrollé un placa de circuito
impreso multicapa con requerimientos de lineas de transmision diferenciales de impedancia
controlada para senales de alta velocidad. Ademas, se desarroll6 el hardware de recepcién

de datos en base a logica programable sobre una tarjeta FPGA de altas prestaciones. La
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plataforma se completé con un software de interfaz grafica de usuario para el control y
configuracion del chip desde una computadora.

En base a pruebas experimentales se demostré la correcta operacion de todos los cir-
cuitos del sistema. Primero se verifico la correcta transmisién de las sefiales digitales desde
el conversor A/D prototipo hacia el FPGA, utilizando la interfaz LVDS de ambos circuitos
integrados. Alli se demostré la efectividad de los circuitos de pre-énfasis para compensar
los canales de cobre considerados en la etapa de diseno hasta 1,66 Gb/s y se comprobé la
correcta sincronizacién de los datos entre ADC y FPGA. Luego se realizaron las medicio-
nes del conversor y su caracterizacion en frecuencia a fin de poder ubicar sus prestaciones
en el contexto bibliografico. En las mediciones se demuestra una correcta operacion del
conversor, tanto los ADC SAR individuales como el conversor paralelo temporalmente
intercalado. También se demostré que las celdas de retardo programables tienen la capa-
cidad de ajustar en forma controlada los posibles desajustes entre las fases y permiten
que el conversor completo alcance un desempeno similar al de un canal individual. Estas
mediciones también permitieron verificar la calibracion de DC offset en los comparadores
y se comprobd que los canales no presentan desajuste de offset interno. Finalmente se
remarca que, si bien el diseno de conversor no tuvo como objetivo principal la minimiza-
cién del consumo de potencia, la eficiencia alcanzada por el prototipo esta en linea con

los disenos de las mas prestigiosas conferencias y revistas.
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CAPITULO

VERIFICACION EXPERIMENTAL DE LA
NUEVA TECNICA DE CALIBRACION DE
CONVERSORES TEMPORALMENTE
INTERCALADOS

Sintesis: En el presente capitulo se detalla la verificacion experimental de la nueva
técnica de calibracion de fases de conversores temporalmente intercalados propuesta en
el Capitulo 2. En primer lugar se muestra la arquitectura del sistema de comunicaciones
emulado sobre la plataforma de hardware y software, y se muestran los resultados bdsicos
del sistema emulado. En la seqgunda parte se muestran una serie de ejemplos de calibracion

de fases y se demuestra la efectividad de la técnica en forma experimental.

5.1. Sistema de Comunicaciones Digitales para Prue-

ba de Concepto

En este capitulo se hace foco en la demostracion experimental y desempeiio de la téc-
nica de calibracién de senal mixta propuesta en el Capitulo 2. La plataforma de hardware
y software mostrada en el Capitulo 4 se utiliza en esta etapa del trabajo como base para

demostrar en forma experimental la nueva técnica de calibracion de fases. Como se detalld

77
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Figura 5.1: Arquitectura de emulador de sistema de comunicaciones digitales broadband
para verificacion de nueva técnica de calibracion.

en el Capitulo 2, la técnica de calibraciéon propuesta se basa en operar sobre un sistema
receptor digital, es decir, es una técnica basada en la optimizacién de la operacién del
DSP del receptor mediante la minimizacién del error cuadratico medido en el slicer. Por
lo tanto, para su demostracion experimental se requiere implementar un sistema receptor
completo tal como se realizo en la etapa de simulacion. La prueba de concepto se basa en
emular un sistema de comunicaciones digital tipo broadband de alta velocidad sobre una
plataforma de hardware-software dedicada. En este sistema se dispone el conversor pro-
totipo como Analog Front-End (AFE) de la etapa receptora y se implementa el algoritmo

de calibracion investigado en la etapa de simulacion.

5.1.1. Arquitecura del Sistema de Emulacion

En la Figura 5.1 se muestra un diagrama del sistema de emulacién completo. Aqui se
observa el eje central del sistema que es la implementacién del chip conversor como Analog
Front-End de un receptor digital. Como se puede observar, el sistema de comunicaciones
incluye el conversor prototipo, una tarjeta FPGA y una computadora. Los tres siste-
mas estan mutuamente interconectados y conforman un sistema de transmision-recepcion
completo. En este esquema, el bloque transmisor de datos se implementé en la FPGA
mediante la sintesis de un generador de bits pseudo-aleatorio (Pseudorandom-Binary-
Sequence (PRBS)) que alimenta los datos a un serializador para elevar la velocidad de
reloj desde 125 MHz (velocidad interna de la FPGA) hasta 1 GHz en los pines de salida,
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Figura 5.2: Imagen fotografica del sistema de comunicaciones emulado para verificacion de
técnicas de calibracion de senal mixta para TI-ADC. (En el extremo derecho, la placa del
conversor prototipo; al centro, kit FPGA ALTERA Stratix IV; centro-izquierda, placa de
expansion de FPGA para conexiones de alta velocidad; Izquierda, placa PLL-DAC Texas
Instruments utilizada para generacion de reloj externo.

generando una tasa de datos de 1 Gb/s. La senial de salida es transmitida por un driver
de alta velocidad CML que es accesible mediante conector tipo SMA. La senal eléctrica
de datos del transmisor pasa luego a través de un canal eléctrico (filtro de pardmetros
concentrados) y luego se le adiciona ruido a fin de emular un canal de comunicaciones
tipico. El filtro analégico del canal puede ser cambiado en su ancho de banda para dife-
rentes pruebas, al igual que el nivel de ruido, a fin de obtener diferentes escenarios para el
sistema receptor. Se destaca que el ruido del canal es uno de los aspectos mas dificiles de
implementar en un sistema experimental, por lo cual se busco la forma mas simple posible
de emulaciéon de ruido Gaussiano. En este caso se optd por generar una senal eléctrica de
ruido en base secuencia pseudo-aleatoria (PRBS) de muy alta frecuencia (> 6 veces la tasa
de transmision de informacién). Como se demostrard mas adelante, a partir del hardware
disponible para esta tesis, se pudo lograr una emulacién simple de ruido gaussiano (en un
cierto rango).

En cuanto a la arquitectura del receptor digital, éste se compone del ADC de entrada,
un procesador digital de senales y un detector de umbral o slicer. El conversor se usa a
tasa nominal de muestreo de 2 GS/s y el mismo puede ser reconfigurado en su calibracion

de fases en forma iterativa a fin de lograr la implementacion de la técnica de calibracion.
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De este modo, las muestras del conversor pasan a una memoria interna de la FPGA de
500 KByte y luego el microprocesador embebido (NIOS II) transfiere la memoria a alta
velocidad (via conexion Gigabit-Ethernet) a una PC. En los ejemplos de este capitulo, el
DSP del receptor digital se implement6 en software en la PC para posibilitar maxima fle-
xibilidad de reconfiguracién de procesamiento. Sin embargo, también se desarrollé un DSP
de alta velocidad (en base a procesamiento paralelo) que se puede sintetizar directamente
en la FPGA en futuras investigaciones. En el receptor digital también se aprovechan las
posibilidades de ajuste de amplitud de senal de entrada utilizando el amplificador de ga-
nancia programable a la entrada del conversor (ver Sec. 3.3.1) para lograr una utilizacién
optima del rango dinamico disponible. El sistema de emulacion se completa implementan-
do en software los algoritmos de calibracién de fases que corren en segundo plano junto al
DSP. Ademas, los parametros de operacion del conversor, incluidos los registros de confi-
guracion de fases, son visibles y controlables desde la interfaz grafica de usuario mientras
el sistema de emulacion opera.

Para mayor ilustracién del sistema, la Fig. 5.2 muestra una fotografia de las placas

FPGA-ADC interconectadas y algunos de los accesorios utilizados.

5.1.2. Procesador Digital de Senales del Receptor

Como se mencion6 anteriormente, se opté por implementar el procesador digital de
senales del receptor en alto nivel de computo (software en PC), a fin de abordar la inves-
tigaciéon experimental en forma flexible y reconfigurable. De este modo, todas las alter-
nativas de calibracién se pudieron verificar en un tiempo acorde al trabajo de tesis y se
evitaron algunas de las limitaciones de procesamiento de sefial que imponen tipicamente
las implementaciones en légica programable (FPGA) en esta etapa. Las ventajas de velo-
cidad de procesamiento en FPGA se esperan aprovechar en una segunda etapa de trabajo
experimental.

Como se observa en la Fig. 5.1, el DSP se implement6 con los elementos basicos a fin
de lograr la méxima velocidad de procesamiento. Concretamente, el nicleo del DSP es un
filtro ecualizador de espaciado fraccional (Fractionally-Spaced-Equalizer (FSE)), tal como
se implementa en la mayoria de los sistemas 6pticos coherentes de tultima generacion
discutidos en los primeros capitulos [11, 58]. El FSE implementado en el sistema de
emulacién toma las muestras a una tasa de 7'/2, siendo T el periodo de simbolo (1 ns), es
decir que el conversor opera en forma sincrénica al ecualizador a una tasa de 2 GS/s. En
consecuencia, la salida del ecualizador pasa al slicer a la tasa del baudio (1 Gb/s). El FSE
se implement6 con 30 taps (coeficientes) para lograr una correcta ecualizacion de todos
los canales de prueba disponibles. Notar que en este DSP no se requiere implementar un
bloque de recuperacion de sincronismo, ya que tanto transmisor como receptor toman

una tunica senal de reloj de referencia.
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Figura 5.3: Respuesta del canal estimado: (a) respuesta al impulso, (b) respuesta en
frecuencia, (c) diagrama de ojo de senal de salida de ADC, (d) diagrama de ojo sintetizado
en base a canal estimado.

La operacién del DSP inicia con la convergencia de los coeficientes del FSE en base a un
algoritmo de minimizacién de media cuadratica (Least-Mean-Squares (LMS)) utilizando
el error entre la entrada y salida del slicer. En general, la secuencia de adaptacion del
filtro inicia con un paso de adaptacion relativamente grande, y luego de la convergencia se
conmuta a un paso de entre 4 a 10 veces menor a fin de minimizar el ruido de adaptacion

y obtener un éptimo desempeiio del ecualizador.

Finalmente, luego de la convergencia del ecualizador, el algoritmo de calibracion de
fases del conversor puede iniciar su operacion “midiendo” el error en el slicer. El algoritmo
ejecuta la promediaciéon y estimacion del error cuadratico medio para actuar en conse-
cuencia sobre las fases del conversor temporalmente intercalado, tal como se describié en
el Capitulo 2.
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Figura 5.4: Muestras de entrada y salida del ecualizador (FSE). (a) Muestras del ADC en
el “cruce del ojo”. (b) Muestras del ADC en el “centro del ojo”. (c) Diagrama de ojo de
salida del ADC formado por las muestras de (a) y (b). (¢) Simbolos de salida del FSE ya
ecualizadas (sin dispersién).

5.1.3. Respuesta del Canal

Antes de detallar el funcionamiento de la calibracién del conversor, se desea ilustrar el
comportamiento del sistema emulado. A partir de las senales capturadas por el conversor
se realizé una estimacion del canal. En la Figura 5.3(a) y (b) se muestran la respuestas
del canal en el tiempo y frecuencia. Esta respuesta incluye todos los elementos del sistema
desde el transmisor hasta el conversor, pero en general la misma estda dominada por un
filtro eléctrico pasa bajos de 650 MHz de ancho de banda ( VLF-490+, Minicircuits [119])
que se intercala antes del conversor (ver Fig. 5.1). La respuesta fue estimada en base a
la captura del conversor mostrada en el diagrama de ojo de la Fig. 5.3(c). Para verificar
este analisis, se sintetiz6 un diagrama de ojo en base al canal estimado (Fig. 5.3(d)) que
claramente se ajusta a la respuesta real muestreada por el conversor (Fig. 5.3(c)).

Desde el punto de vista del ecualizador del receptor, en la Fig. 5.4(a) se grafican las

muestras en el tiempo capturadas por el conversor cerca del “cruce por cero” del baudio,
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Figura 5.5: Curvas de Bit-Error-Rate vs. Es/No de entrada. Comparativa de curva teérica
y resultados de tasa de error del sistema emulado.

en tanto la Fig. 5.4(b) muestra la senal en el “centro del ojo”. Estos puntos de muestreo se
observan mas claramente en la Fig. 5.3(c). A partir de estas dos muestras, el ecualizador
fraccional (FSE) adapta sus coeficientes para obtener una salida a la frecuencia de los
simbolos de entrada tal como la mostrada en la Fig. 5.4(c). En esta dltima figura se
observa una notable reduccién de la dispersiéon de la sefial de entrada, quedando sélo
el error residual originado por el ruido. También se hicieron pruebas con canales/filtros
de menor ancho de banda para emular efectos de dispersiéon mas severos. Sin embargo,

salvo especificacion, se consideraran casos de emulacion con el canal basado en el filtro
VLF-490+,Minicircuits [119].

5.1.4. Verificacion Experimental

La verificacion del sistema de comunicaciones emulado se presenta en esta secciéon. La
Figura 5.5 muestra el desempeno general del receptor expresado en tasa de error de bits
(BER) en funcién de la relacién senal/ruido de entrada (Es/No). Como se describi6 en la
seccion anterior el método de adicién de ruido es simple pero presenta limitaciones cuando
se desea emular una baja tasa de errores, lo cual se puede observar en los histogramas de
la senal de entrada. En la Fig. 5.6 se muestran los histogramas observados a la entrada del
slicer del receptor (Fig. 5.6(a)) y el ruido total visto en el slicer luego de la sustraccion
de los bits transmitidos para una Es/No de entrada de 9 dB (Fig. 5.6(b)). Ademads, en la
Fig. 5.6(b) se superpuso una curva de distribuciéon gaussiana (trazo rojo) con la misma

desviacion estandar estimada desde el histograma. Como se puede observar, el ruido se
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Figura 5.6: Histogramas: (a) Histograma de senal de entrada al slicer del ecualizador
adaptativo para una Es/No ~ 9 dB . (b) Comparativa de histograma del ruido al slicer
ajustado a una curva de probabilidad Gaussiana para una Es/No ~ 9 dB.

ajusta a la curva de distribuciéon aunque no muestra valores coherentes en los extremos
de la distribucion. Ademas, los histogramas de la Fig. 5.6 muestran una leve asimetria en
sus valores extremos. Esta discrepancia en los “extremos” de las funciones de densidad de
probabilidad (pdf) explica la subestimacion de la tasa de errores para Es/No superiores
a 8 dB !. Sin embargo, como se observa en las secciones siguientes, esta limitacién de
emulacién de bajas tasas de errores no imposibilita ni afecta la verificacion de la técnica
de calibracién propuesta, ya que la misma se basa en observar el nivel medio de ruido
en el slicer. Es decir, la técnica de ajuste propuesta no es sensible al tipo de distribucion
de ruido en el slicer sino que se enfoca en la medicién de la potencia total de ruido y
su minimizacién. A los fines préacticos, las mediciones de tasas de error menores a 1074
no seran consideradas. En estos casos, las mediciones se enfocaran en valores del error
cuadrético medio (MSE) en el slicer. Luego, a partir de las mediciones del MSE se puede
obtener el impacto en decibelios o bien comparar las tasas de error teodricas para los
diferentes valores de MSE. Esto tultimo no implica una idealizacién del sistema ya que,
como se demostrd en la Seccion 5.1.3, el canal y la respuesta total del sistema presenta

una alta linealidad.

5.1.5. Capacidades del Sistema de Calibracién

Como se detall6 en la Figura 5.1, el sistema experimental de verificacion puede operar
la calibracion de fases en forma iterativa para realizar los ajustes sobre las fases del
conversor prototipo. El sistema de ajuste es controlado por una maquina de estados que

implementa el algoritmo de calibracion y envia los parametros de programacion a las celdas

'Esta limitacién de precisién en la generacién de ruido no ha sido posible de suplir en el laboratorio
al momento de las mediciones, por lo cual se planea buscar nuevo equipamiento para la optimizaciéon de
futuras mediciones.
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Figura 5.7: Medicién de paso de retardo programable en las celdas de control de fases
segin configuracion de paso grueso (coarse) o fino (fine).

de retardo. Es decir, cada vez que el algoritmo de calibracién realiza un corrimiento de
fase, el comando se transmite al software de interfaz grafica (GUI) que controla todas las
configuraciones del chip y se actualizan los registros de control de fases. Los datos del
software se bajan a través de una interfaz USB (desde la PC) directamente a la placa de
soporte del conversor. Luego de la actualizacion de los registros de las celdas de retardo, el
algoritmo de calibracién continda su ejecucion sobre el siguiente conversor. Cabe aclarar,
que la configuracién y actualizacién de registros no afectan la operacién normal del ADC,

es decir que el muestreo de la sefial de datos contintia en forma ininterrumpida.

Por otro lado, las celdas de retardo programable pueden ser manipuladas de diferentes
modos. En primer lugar se pueden configurar en cualquiera de sus 40 pasos de retardo,
pero ademas se puede configurar su modo de operacion fino o grueso, es decir que se
pueden generar diferentes escenarios de calibracion. En la Fig. 5.7 se presentan las medi-
ciones del paso de retardo para los dos modos. Segin estos resultados, el paso de retardo
grueso puede ser manipulado desde aproximadamente 6 ps hasta 13 ps, operando a la
frecuencia de operacién nominal Fy=2 GS/s. Esto es posible gracias a la flexibilidad de
ajuste introducida sobre las celdas de retardo, utilizando los buffers CMOS en paralelo
sobre cada arreglo de capacitores (ver Secciéon 3.4.3). Por lo tanto, en primera instancia
se puede elegir con qué paso de retardo operar y ejecutar la emulaciéon de calibracion

con la posibilidad de variar cada fase £20 pasos. Por otro lado, el ajuste fino, brinda la
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de BER.

posibilidad de realizar ajustes de igual modo que el ajuste grueso (£20 pasos), pero el
paso de ajuste puede ser fijado entre 0.6 ps hasta 2.3 ps (ver Fig. 5.7).

En general, en los ejemplos de calibracion presentados en este capitulo, se opera en el
modo de ajuste grueso ya que permite generar los escenarios de desajuste relativamente

severos que se investigaron en los conversores para aplicaciones opticas del Capitulo 2.

5.1.6. Impacto del Desajuste entre Fases del ADC Temporal-

mente Intercalado sobre el Sistema Receptor

Uno de los puntos mas interesantes para analizar sobre el desajuste entre fases en
conversores paralelos temporalmente intercalados es su impacto en el desempenio de los
receptores digitales. En las Figuras 2.4 y 2.8 del Capitulo 2, se podia apreciar la degra-
dacién de la senial de entrada (en términos de relacién sefial /ruido 6ptico (OSNR) y tasa
de error) en funcién del desajuste entre fases del conversor. En esta seccién se realizd
un analisis similar, pero considerando los desajustes en el conversor prototipo sobre el
receptor digital emulado.

La Figura 5.8 muestra la curva de BER tedrica (trazo color rojo) sobre la curva de

BER medida con el sistema receptor implementado (trazo color verde). Sobre estas curvas
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se traza la curva de BER obtenida con los conversores desajustados (trazo color azul) 2.
El nivel de desajuste de los conversores es del orden de +12 % del periodo de simbolo (7T'),
con distribucion uniforme. Es importante recordar que en el Capitulo 2 se obtuvieron
valores similares de penalizacién de relacién senal/ruido para un nivel de desajuste de
fases de £10%T y un time-skew entre canales en cuadratura (I/Q) de otro 10 %T. Esto
ultimo no es posible de emular aqui ya que el sistema experimental sélo tiene posibilidad
de modulacién antipodal.

Finalmente, se destaca que la degradacion del desempeno aumenta a medida que
la Es/No de entrada del sistema crece. Esto es coincidente con las simulaciones de los
capitulos anteriores y a su vez es coincidente con el desempeno que requiere el receptor
sobre el conversor. Es decir, para poder operar a mayor nivel de Es/No (ya sea para
implementar esquemas de modulacién mas complejos o para operar con una baja tasa
de error) los requerimientos sobre el conversor son mayores y la tolerancia al desajuste
entre fases es cada vez menor. La tendencia actual en los sistemas de alta velocidad, tanto
para canal 6ptico como otros canales de comunicaciones, es implementar esquemas de
modulacién cada vez mas complejos (16QAM, 64QAM, etc.). Por lo cual la degradacién
mostrada en la Fig. 5.8 no s6lo es intolerable en los sistemas actuales bajo esquemas QPSK
sino que serd un problema mayor en las futuras generaciones con esquemas de modulacion

mas complejos.

5.2. Nueva Técnica de Calibracion

5.2.1. Verificaciéon de Convergencia de Calibracion

La convergencia del ajuste de fases del conversor es uno de los aspectos mas impor-
tantes en todo esquema de calibraciéon. El foco en esta seccién es demostrar en forma
experimental el comportamiento de la nueva técnica de calibracién propuesta en el Ca-
pitulo 2. En la Figura 5.9 se muestra el primero de una serie de ejemplos de calibracion
de las fases de muestreo del conversor paralelo. En este ejemplo, el conversor se fijo con
un desajuste inicial de hasta £12% T, donde T es el periodo del simbolo (1 ns), y el
sistema opera con una relacién sefal-ruido a la entrada del receptor (Es/No) de 8.9 dB.
En la parte superior de la Fig. 5.9, se ilustra el desajuste entre las fases del conversor,
donde cada color corresponde a la configuracion de cada una de las ocho celdas de retardo
programable en funcion del tiempo de ejecucion de la calibracion. En todos los ejemplos
de esta seccion, el paso de tiempo de retardo de cada celda se ajusto en aproximadamente
6 ps (ajuste grueso) por lo cual el rango de ajuste de cada fase es de aproximadamente

4120 ps. En la grafica inferior de la Fig. 5.9 se observa la mediciéon del error cuadratico

2 Notar que los puntos de BER medidos por sobre los 9 dB de Es/No corresponden a valores extrapo-
lados tedricos, ya que como se verificd en la Seccion 5.1.4, el sistema de emulaciéon no logra contabilizar
los errores de manera correcta para tasas de error relativamente bajas (< 1E-4).
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Figura 5.9: Convergencia de la técnica de calibracion por minimizaciéon de MSE. Nimero
de simbolos promediadas por iteracién por fase = 8 x 10% Es/No = 89dB.

medio (MSE) en el slicer del receptor. Como se puede observar, el sistema inicia con un
nivel de error en el slicer de MSE=-8 dB, y se mantiene en ese nivel hasta que se permite
la operacién de la calibracion de fases (en t=500 ms). Una vez que se da inicio a la calibra-
cién de fases el nivel de error en el receptor baja en forma gradual hasta alcanzar un piso
cercano a los -8.9 dB. En este ejemplo, el ajuste de las fases se realiza con ajustes de fase
6 ps por paso (minimo paso grueso) y se trabaja en forma round-robin sobre cada fase del
conversor. Kl primer aspecto importante de analizar en este ejemplo es que el conversor
alcanza el piso minimo posible de MSE y las fases se ajustan en forma conjunta en un
valor medio relativo a sus desviaciones originales. Este aspecto de minimizaciéon del MSE
(y consiguiente minimizacién de la tasa de error de bits) es lo mas destacable de la técnica
propuesta. Entonces, si bien se puede observar un error residual en el ajuste de las fases
(luego de la convergencia), el mismo no tiene mayor impacto en el desempeno del sistema
receptor ya que se mantiene en los margenes minimos necesarios para evitar degradacion
del desempeno. Notar que el comportamiento de la convergencia y minimizacién del MSE
guarda una gran similitud con el ejemplo de ajuste presentado en la Fig. 2.7. Otro aspecto
importante observado en la Fig. 5.9 es que en este ejemplo se realiza un ajuste de fase
cada 8 x 10° simbolos, es decir, durante ese periodo se hace la estimacién del gradiente
del MSE en funcién de la fase y se corrige la misma (en direccién del minimo) en un paso

de fase. Como se puede apreciar, el tiempo de convergencia total alcanza casi los 2 s, con
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Figura 5.10: Convergencia de la técnica de calibraciéon por minimizacion del MSE. Ntmero
de stmbolos promediadas por iteracion por fase (al inicio) = 2 x 10%; E's/No = 8,9dB.

lo cual se investigd una opcién de ajuste mas 6ptima en velocidad.

En la Figura 5.10 se opté por un paso de ajuste mayor al minimo. Aqui se inicia
ajustando las fases de a cuatro pasos minimos y luego de una serie de iteraciones de ajuste,
el paso se reduce hsta el minimo en dos pasos. Es decir, la operacién de ajuste se inicia con
un paso “grande” (~24 ps, 2.5 %T) y luego de varias iteraciones de ajuste se reduce hasta
llegar al paso minimo permitido por las celdas de retardo programable (~6 ps, 0.6 %T).
Ademas, dado que el paso inicial se increment6 cuatro veces, el nimero de muestras de
error promediadas (nimero de simbolos) fue reducido por cuatro, esto es 2 x 108 simbolos
por cada iteracién inicial. De esta forma se logra una mayor velocidad de convergencia
que el ejemplo anterior y que los ejemplos de simulacién del Capitulo 2. El tiempo de
convergencia aqui se redujo a ~50 ms y alcanza el mismo piso del MSE que el ejemplo de
la Fig. 5.9. Cabe destacar ademas, que el niimero de muestras promediadas para obtener el
valor de error promedio se incrementa al doble cada vez que el paso de ajuste fue reducido
a la mitad, es decir que se permitié compensar la reduccién del paso de ajuste elevando
la precision del valor de error promedio. De este modo, se obtiene una convergencia mas
rapida en los primeros pasos de ajuste y luego de la primera aproximaciéon se pueden

relajar los tiempos de ajuste ya que sélo se necesitan seguir posibles variaciones en los
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Figura 5.11: Convergencia de la técnica de calibraciéon por minimizaciéon del MSE, con
verificacion de ajuste de fases a cero desajuste. Numero de simbolos promediadas por
iteracion por fase (al inicio) = 2 x 10% Es/No = 8,9dB.

retardos 3.

En la Figura 5.11 se muestra el ejemplo anterior pero con un detalle de ajuste arbitrario
de las fases a “cero”, tal como se puede apreciar al extremo derecho de la gréafica. Con esta
programacion a “cero” desajuste, el MSE pasa a -8.88 dB, es decir valores muy similares a
los que habia alcanzado el sistema previo al ajuste arbitrario (-8.84 dB). Esto sirve como
ejemplo y verificacién para la técnica de calibracion ya que el piso del MSE alcanzado por
la calibracién no se diferencia del MSE que se obtiene con las fases del conversor ajustadas
a “cero” desajuste. Esto resulta natural para esta técnica de ajuste, ya que el objetivo
no es obtener una calibracién exacta de los desajustes, sino que se enfoca en mitigar el
impacto de los desajustes de fase del conversor sobre el receptor digital.

Para completar esta serie de ejemplos de calibracién, se presentan las Figuras 5.12,
5.13 y 5.14. Estos ejemplos se realizaron a mayor relacién senal /ruido que los presentados
anteriormente. Todos estos ejemplos muestran similar tiempo de convergencia que los
anteriores, sin embargo se puede notar claramente, que el impacto del desajuste de los
conversores sobre el MSE es mayor (medido en dB) cuanto mayor es la Es/No de entrada.
De este modo, la calibraciéon logra ajustar los conversores y evitar la penalizacién de

relacién senal/ruido generada por los desajustes.

3Notar que en los demés ejemplos de este capitulo la convergencia también se realiza con paso de
ajuste inicial de 4 veces el paso minimo.
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Convergencia de la técnica de calibracién por minimizacion del MSE. Niumero de
simbolos promediadas por iteracién por fase (al inicio) = 2 x 10%; Es/No = 10,6 dB.
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Figura 5.13: Convergencia de la técnica de calibraciéon por minimizacion del MSE. Ntimero
de stmbolos promediadas por iteracién por fase (al inicio) = 2 x 10%; E's/No = 12,5 dB.

En esta seccion se obtuvieron tiempos de convergencia del orden de 50 ms, lo cual se
traduce entre 40 y 50 iteraciones de ajuste, es decir unos 6 ajustes por cada una de las 8
fases del conversor paralelo (TI-ADC). Cada iteracién inicial toma 2 x 10° stmbolos y luego

estas iteraciones pasan a 8 x 10° simbolos cuando el paso de ajuste se hace minimo. Es
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Convergencia de la técnica de calibracién por minimizaciéon del MSE. Numero de
simbolos promediadas por iteracién por fase (al inicio) = 2 x 10% Es/No = 21,15 dB.

importante notar que los tiempos de ajuste se reducen en tanto el sistema de transmision
sube su tasa de bits. Es decir, en un sistema 6éptico de 100 Gb/s, la convergencia podria
estar en el orden de 3 ms o menos, con lo cual el tiempo absoluto de convergencia se
vuelve casi despreciable. A modo comparativo, en El-Chammas et.al. [63] los tiempos de
convergencia son de aproximadamente 160 ms para realizar 20 iteraciones por cada fase
del conversor, siendo que el conversor opera a 12 GS/s, es decir, 6 veces la tasa del sistema
aqui demostrado *. Otras propuestas como Razavi [(5] estima tiempos de convergencia
menores que los aqui presentados, sin embargo, esta técnica solo se aplica a conversores

temporalmente intercalados de dos fases, a diferencia de las ocho fases de nuestro sistema.

5.2.2. Estabilidad en el Tiempo de Calibracién

Otro de los aspectos importantes para cualquier técnica de ajuste de fases es la capa-
cidad para mantenerse estable y operativa a lo largo del tiempo. Para ejemplificar esta
condicion, se realizaron emulaciones relativamente extensas en tiempo, es decir que se pro-
cesan miles de millones de simbolos en el proceso de emulacion. En este sentido se muestra

la Fig. 5.15 donde se observa una corrida de emulacién relativamente extensa (8 s) si se

4Esto se suma a las desventajas ya discutidas en el Capitulo 1 sobre El-Chammas et.al. [63]. Por
ejemplo, requiere circuitos analégicos y de sefial mixta adicionales (canal auxiliar) y generacién de una
frecuencia de reloj adicional.
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Estabilidad de la técnica de calibracion de fases. Numero de simbolos promediadas por
iteracién por fase (al inicio) = 2 x 10% Es/No = 12,5 dB.

la compara con las corridas antes presentadas ®. El objetivo aqui es demostrar que el al-
goritmo de ajuste es capaz de mantenerse en el tiempo y que no presenta problemas para
mantenerse ejecutando en segundo plano sobre la normal operacion del receptor. Aqui
se puede observar como el piso de ruido/error medido al slicer del receptor se mantiene
constante en el minimo nivel posible y muy préximo al nivel minimo alcanzable cuando

el conversor opera en forma ideal (sin desajustes).

5.2.3. Desempeno del Sistema Receptor bajo Calibracion

El desempefio de la nueva técnica de calibracion fue presentada en diferentes ejemplos
de la seccién anterior. Sin embargo, una forma simple de compilar estos resultados es
graficar la curva de tasa de error en funcién de la Es/No de entrada. En la Fig. 5.16 se
muestran las curvas de BER en tres condiciones diferentes, con el conversor sin desajustes
(trazo color negro), con el conversor con un desajustes de £12 %7 (trazo color azul) y con

el conversor reajustado por la nueva técnica de calibracién (trazo color rojo). Al igual que

SRecordar que el sistema de emulacién no puede procesar los simbolos en tiempo real ya que el DSP
se ejecuta en una PC, que requiere tiempos relativamente prolongados para procesar cada iteracién de
ajuste de fases.
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Figura 5.16: Curvas de Bit-Error-Rate vs. relaciéon Es/No. Efecto de la calibracion de
fases en el conversor sobre el desempeno del receptor digital.

en los ejemplos anteriores, los puntos de la curva de menor Es/No el sistema de ajuste
se verificaron midiendo en forma directa el MSE y la tasa de errores. Por otro lado, las
curvas que representan los efectos de calibracién para valores de Es/No mayores a 8 dB se
verificaron midiendo en forma directa solo el MSE y extrapolando el efecto de calibracién
sobre la curva tedrica de BER.

El principal resultado que podemos analizar de la Fig. 5.16, mas alla del impacto del
desajuste entre fases analizado en la Seccién 5.1.6, es que la curva del conversor calibrado
(trazo rojo) y el conversor sin errores de fase (trazo negro) se ajustan en forma casi
idéntica. Por lo tanto, la medicién de los dos escenarios (sin error entre fases y con fases
ya calibradas) no presentan diferencia apreciable. Con ello, se verifica que la técnica de
calibracion propuesta logra mitigar (casi idealmente) los efectos del desajuste entre las

fases del conversor sobre el receptor digital.

5.3. Conclusiones

En este capitulo se detall6 un sistema experimental de verificacion para la nueva técnica
de calibracién. En primer término se detall6 la arquitectura de emulacion de un sistema
de comunicaciones digitales tipo broadband completo que incluye el ADC temporalmente

intercalado como bloque central del receptor. El sistema se demostré mediante diferentes
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curvas de tasa de error (BER). Ademéds se demostré en forma experimental el efecto de
los desajustes entre fases del conversor. A partir de este sistema se ejecutaron diferentes
ejemplos de calibracién que permitieron validar el desempeno de la nueva técnica de
calibracién en forma experimental. La técnica de ajuste se demostrd convergente y estable
en el tiempo con variados ejemplos y casos. El analisis de desempeinio experimental se
completd con una comparativa de curvas de tasa de error pre y post calibracion, verificando
que la técnica propuesta logra mitigar correctamente los efectos del desajuste entre las

fases del conversor sobre el receptor digital.
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CAPITULO

CONCLUSIONES FINALES

Esta Tesis Doctoral presenté diferentes aportes y contribuciones en diferentes areas
relacionadas con el diseno de circuitos integrados de alta velocidad en tecnologias CMOS y
la implementacion de sistemas de comunicacién en circuitos integrado, fundamentalmente
enfocado en los desafios de implementacion de la nueva generacion de tranceptores 6pticos
coherentes. En este sentido, se propuso un nuevo método de calibraciéon de conversores
A /D temporalmente intercalados (TI-ADC) que contempla el ajuste conjunto del error
de tiempo de muestreo (o error de fase de muestreo) y a la vez contempla el ajuste del
time-skew entre canales los canales en cuadratura (I/Q) del receptor [1]. La nueva técnica
propuesta evita incorporar circuitos analogicos y de senial mixta para la deteccion de los
desajustes de fase, y se adapta especialmente a la compleja arquitectura de procesamiento
digital de los receptores 6pticos coherentes. La propuesta incluyo el ajuste de fases en el
dominio analégico a fin de evitar mayor complejidad al DSP del receptor. El algoritmo
de ajuste se basa en minimizar el impacto (en términos de relacién senal/ruido) generado
por los desajustes de fases del conversor. Para ello, se propuso medir el gradiente del error
cuadréatico medio (MSE) en funcién de cada una de las fases de los conversores y ajustar
en consecuencia en forma iterativa. La técnica estd pensada para las actuales y proximas
generaciones de Front-End analogicos (AFE) que deben implementarse en los recepto-
res Opticos coherentes (DP-QPSK, DP-QAM y otros esquemas de mayor complejidad).
Igualmente, la técnica de ajuste de fases puede aplicarse a toda clase de receptores de
comunicaciones digitales que requieran ajustes de fase en el conversor (por ej. enlaces en

canal de cobre e inaldmbricos). Esta nueva técnica de ajuste fue demostrada en forma

97
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efectiva mediante simulaciones en la primera etapa de investigacion. Alli, los resultados
demostraron una excelente capacidad para mitigar los dos efectos indeseados en el AFE

del sistema 6ptico coherente (i.e., el error de tiempo de muestreo y el TS entre 1/Q).

A partir de la investigacién sobre calibracion, se emprendio el desarrollo de una prueba
de concepto experimental basada en un conversor prototipo de alta velocidad integrado en
tecnologia CMOS. El diseno de este chip requirié el trabajo conjunto de todo un equipo
formado y capacitado especialmente para ello y se requirio la gestién de la infraestructura
necesaria para desarrollar circuitos integrados (i.e. convenios con fabricantes, convenios
con vendedores de herramientas de diseno, equipos de hardware, etc). El desarrollo del
conversor temporalmente intercalado de 6-bits y 2 GS/s, consider6 todos los aspectos fun-
damentales de diseno de alta velocidad e incluyo el diseno de diversos bloques adicionales
que nos permitieran realizar los ajustes de calibracion de fases, ganancia y offset. Todos
los bloques desarrollados requirieron grandes esfuerzos de diseno para poder alcanzar las
maximas frecuencias posibles en el proceso de fabricacion disponible (0.13um CMOS). En
este sentido, el proyecto de chip requirié el diseno de cada una de las celdas basicas, desde
las compuertas, registros y amplificadores hasta la integracién de los bloques completos,

ya que no se contaba con ningun disefio previo.

Asimismo, previo a fabricacion, el conversor fue verificado en sus diferentes funciona-
lidades en todos los corners de proceso, tension y temperatura. Igualmente, las mascaras
de layout fueron disenadas con la premisa de alcanzar las maximas prestaciones de velo-
cidad, pero también con el objetivo de alcanzar la mas alta confiabilidad posible. Por ello
se verificaron tanto los aspectos funcionales del layout (pardsitos, mismatch de circuitos y
caidas de tension en las lineas de alimentacién) como los aspectos de confiabilidad (reglas
y recomendaciones de diseno, densidades de corriente para evitar efectos de electromi-
gracion, efecto antena, etc.). El prototipo funcional se obtuvo en una sola “corrida” de

fabricacion.

La etapa de mediciones y caracterizacion del circuito integrado requiri6 el desarrollo
de una plataforma de hardware y software dedicada. Se desarrollé un placa de circuito
impreso multicapa con lineas de transmision diferenciales de impedancia controlada para
senales de alta velocidad. Ademads, se desarrollé el hardware de recepcién de datos en
base a légica programable sobre una tarjeta FPGA de altas prestaciones. La plataforma
se completd con un software de interfaz grafica de usuario para el control y configuracion
del chip desde una computadora. A partir esta plataforma, primero se demostré la efec-
tividad de los circuitos de pre-énfasis para compensar los canales de cobre de la interfaz
entre ADC y FPGA, y la correcta transmision de los datos de salida del conversor [3]. A
partir de ello se realizaron las mediciones del conversor y su caracterizacion en frecuencia
[2]. Los resultados demostraron una correcta operacioén del conversor, tanto los ADC SAR
individuales como el TI-ADC. También se demostr6 que las celdas de retardo programa-

bles tienen la capacidad de ajustar en forma controlada las diferentes fases. Asimismo,
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se verificO un correcto funcionamiento de los circuitos especiales como la calibracién de
DC offset en los comparadores. Ademas, si bien el objetivo principal del disefio no fue
alcanzar el minimo consumo de potencia posible, si se pudo evidenciar que la eficiencia
alcanzada por el prototipo esta en linea con los disenos publicados en las méas prestigiosas
conferencias y revistas.

Finalmente, en base al conversor prototipo y la plataforma de mediciones, se em-
prendi6 la verificacién experimental de la técnica de calibracion propuesta al inicio de la
investigacién. La demostracion experimental se basé en presentar diferentes escenarios de
desajuste entre fases del conversor prototipo integrado a un sistema de comunicaciones
emulado. Los resultados de calibracion del conversor se demostraron similares a los ob-
tenidos en la etapa de simulacion. La técnica se demostré eficaz en diferentes contextos
de relacién sefial /ruido y dispersién de canal. La velocidad de convergencia del sistema
también demuestra una velocidad apropiada para su implementacion e incluso aventa-
ja otras propuestas de calibracién que utilizan circuitos adicionales en la deteccién [63].
Ademas, se pudo comprobar la estabilidad de la técnica en el tiempo y la capacidad para
permanecer corriendo en segundo plano sin afectar el normal funcionamiento del siste-
ma. Los resultados incluyeron curvas de tasas de error y mediciones del ruido al slicer
del receptor. El analisis de desempeno experimental se completé con una comparativa
de curvas de tasa de error pre y post calibracion, demostrando que la técnica propuesta
logra mitigar correctamente los efectos del desajuste entre las fases del conversor sobre el

receptor digital.
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APENDICE

A

ESTIMACION DE ERROR
CUADRATICO MEDIO

En este Apéndice se discute la estimacién del error cuadratico medio (MSE) en el
slicer del filtro ecualizador receptor. La estimacion del MSE se utiliza en el Algoritmo 1
para la determinacion de la direccién de su gradiente en funcién de la fase del conver-
sor temporalmente intercalado que se encuentra en proceso de ajuste. A continuacion se
presenta un anélisis basado en los conceptos de estimacion de media y varianza en pro-
cesos muestreados. Mediante este andlisis se presentan los fundamentos bésicos para la
correcta implementacion del algoritmo de ajuste de fases para conversores temporalmente
intercalados.

La senal a la entrada del detector incluye el simbolo transmitido méas las componentes
de ruido del canal y la interferencia generada por los desajustes en las fases de muestreo
de los diferentes conversores temporalmente intercalados. En otras palabras, la senal a la

entrada del detector estd dada por
SZ(-tl) = bz +r; + Clz(tl) (Al)

donde sgtl) es la senial de entrada al slicer del receptor, b; es el simbolo transmitido (i.e.
(t1)

b; € £1), r; es la componente de ruido del canal, mientras que a; "’ es la interferencia
originada por los conversores del TI-ADC cuando uno de ellos se desfasa a la posicién

t1. La componente de ruido de canal r; se modela como una variable aleatoria (VA)
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gaussiana con media cero y varianza o2. Esta tltima varianza se utiliza para definir la

relacion senal-ruido a la entrada del receptor:

SNR~1/0? . (A.2)

La componente de interferencia agtl) se modela como una VA gaussiana de media cero y
varianza oz(m. La validez de esta suposicién para la aplicaciéon considerada en este Apén-
dice ha sido verificada por medio de numerosas simulaciones. En general, en escenarios
tipicos de operacién del receptor se verifica que la potencia del ruido del canal es superior

a la componente de interferencia, esto es
a7 > 0l (A.3)

Sea b; el simbolo detectado a partir de la muestra recibida sgtl). La tasa de error de bit
en las aplicaciones consideradas en este trabajo es < 1072, Suponiendo que la deteccién
se realiza sin errores (b; = b;), se puede calcular el error entre entrada y salida del slicer:

el = Sgtl) — by =1 +a" (A.4)

) i

(t1)

Teniendo en cuenta que r; y a; ’ son VAs gaussianas e independientes con media cero, se

tiene que el error resultante también resulta una VA gaussiana con media cero y potencia

2 2 2
Oty) = 0y T 0y - (A.5)

El algoritmo de ajuste de fase requiere estimar precisamente las varianzas del error
en dos valores diferentes de desfasajes, por ejemplo 02,,, v 0%.,,. Para esto, se utiliza el
) e(t1) e(t2) ’

siguiente estimador:

R I &
6oy = —— 2 (") (A.6)

A . . . t . A
donde OS(n) es el estimador insesgado de la varianza de 61(‘ Y. De (A.6) se verifica que OS(n)

es una VA chi-cuadrado [$3] con media y varianza dadas por:
E{a-z(tl)} = a:(tlh (A?)
Var{frZ(t )} = —2 0'4(25 ). (A8)
e\l n_l elll

Como se verda mas adelante, el niimero de muestras utilizadas en el estimador es n >> 1.
Luego, analizando (A.6) se puede invocar el teorema central del limite y concluir que
62, se aproxima a una VA gaussiana con media y varianza dadas por (A.7) y (A.8),
respectivamente. De esta manera, y teniendo en cuenta que n — 1 = n, se puede definir

un intervalo de confianza con 100 x (1 — «) % de probabilidad de que el estimador (A.6)
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esté contenido en el intervalo:
V2 . V2
Pr {Uful) - |2a/2|ﬁ0§u1> < G2 < Tl + |Za/2|%03<t1) =l-a, (A.9)

donde z,/5 es el porcentual (/2) de una distribucién normal (numero de desviaciones

estandar). Por ejemplo, para una confianza del 95 %, se tiene a = 0,05 y |20 ,025| = 1, 96.

Una vez estimado el MSE, se cambia a la fase t; y se procede a realizar la estimacion

de la potencia de la componente de ruido ez(tQ):

. I
O'S(tQ) = n? Z(el(-t ))2 (AlO)

Para el ajuste del algoritmo se requiere estimar el signo de la diferencia de los errores

cuadraticos medio:
AMSE = 0'3(,52) —Uz(tl). (A]_l)

Para esto se realiza la estimacién del AMSE a partir de (A.6) y (A.10), esto es
AMS'\EI — &3(,52) - &g(tl). <A12)

Teniendo en cuenta (A.3) y n — 1 = n, es simple verificar que el estimador (A.12) es una

VA gaussiana con

E{Am} = US(tg) - Uf(tm (A.13)
V(I’I“{AMSE} = ﬁ (O';l(tl) + 0';1(,52)) ~ 50;4, (A]_4)

Asi, para el calculo del intervalo de confianza se utiliza

2

Pr {AMSE — 2|zap| 2= < AMSE < AMSE + 2\za/2|% } —1-a.  (A.15)

or
Vn

Puesto que el algoritmo utiliza el signo de la variaciéon del MSE para ajustar la fase
de muestreo, es necesario modificar el criterio para garantizar una exactitud determinada
del estimador del signo. Supongamos que AMSE > 0. En este caso se requiere que el
intervalo de confianza no incluya valores negativos como se muestra en la Fig. A.1. Para

esto se debe cumplir que

2| 20/2| - < AMSE. (A.16)

En general, para poder estimar el signo de la diferencia de MSE con una determinada

confianza se necesita que

2
2|za/2|% < |AMSE]. (A.17)

Operando sobre la expresion anterior se puede obtener el nimero de muestras requeridas
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(a) (b)

No es posible determinar -
diferencia entre las 95% de nivel de

varianzas estimadas confianza que 062"“>02(m
con 95% de confianza. €

Nivel Confianza = 95%

2 2 2
0 o.e(tﬂ 'Ole(tz) O oetm '02

o)

Figura A.1: Distribucién de intervalo de confianza de la diferencia de varianzas ((0,,))* —
(0,02))?): (a) el cero forma parte del intervalo de confianza, (b) el cero no estd incluido en
el intervalo de confianza.

para obtener un intervalo de confianza determinado en la estimacion del signo del AMSE:

0.4

n > 4|Za/2|2m. (A18)

A los fines de andlisis practico, o2 puede ser obtenida a partir de la relacién senal-ruido
en la que opera el sistema SNR ~ 1/02. De este modo, utilizando los valores de AMSFE
obtenidos por simulacién en el Capitulo 2 se puede calcular n. Por ejemplo, para un
AMSE =8 x 107° y 02 = 0,1 (SNR=10 dB) y considerando una confianza del 95 %

(a=0,05y 20025 = 1,96), el tamafio muestral resultara en:

|Z0,025 0'72, 2 1,96><0,]. 2
”>4(m =1 (G0 ) =24x 10 (A-19)



APENDICE

B

ANALISIS DE METAESTABILIDAD
EN CONVERSORES SAR

La metaestabilidad en latches y comparadores latcheados ha sido ampliamente estu-
diada en la literatura (e.g., ver [92, 93, 94]). La probabilidad de ocurrencia de un estado

metaestable en un comparador estd dada por [92, 94]:

p, & Viagee /)
APreVFS

(B.1)

donde V. €s la tension de alimentacion del comparador, T’ es el tiempo de regeneracion
disponible para el latch, T es la constante de regeneracion del latch de salida (7 =~ g,,,/C),
Apre es la ganancia del pre-amplificador del comparador, y V gg es la maxima excursién

diferencial a la entrada del comparador.

Para un conversor SAR convencional de N-bits, la probabilidad de un estado metaes-
table (o tasa de error de conversién) en un ciclo de aproximacion/conversiéon completo,
puede ser estimado considerando que Vgg se reduce a la mitad en cada aproximacion.
Por lo tanto, la probabilidad de un evento metaestable luego de realizar los N ciclos de

aproximacion, resulta en:

Py = 2°P, +..+2V1p, (B.2)
= (2¥ -1)P.. (B.3)
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Asumiendo que 2V >> 1, obtenemos
Py ~ 2V P, = 2N e~ Trea/ 7). (B.4)

donde o = (2Vipgic)/(ApreVis). Notar, que la probabilidad de error de conversién (B.4)
para el conversor SAR es similar a la probabilidad de un conversor flash [91].

Entonces, para obtener una baja tasa de error de conversion, la relacién (7}.,/7) debe-
ria se maximizada. Sin embargo, dado que 7 es una constante definida por la tecnologia
del proceso de fabricacién, entonces se debera buscar el maximo valor posible de T, vy

estara determinado por la maxima probabilidad de metaestabilidad posible, es decir:
Treg =T {—ln (Py) + In (QN(X)} : (B.5)

Para una probabilidad P,; dada, el periodo de muestreo de un conversor tipo SAR

Sincrono (S-SAR) sera:
TS*SAR ~ Tt + N<Treg + TLogic + TDACset)u <B6)

donde T; es el tiempo de adquisicién (tracking) del DAC del SAR, T4 €s el tiempo de
propagacion entre el reloj a las llaves del DAC, y Thac,,, es el tiempo de establecimiento de
la salida del DAC. Por otro lado, para un conversor de topologia SAR Asincrono (A-SAR),

el periodo de muestreo minimo esta definido por:
Ta_sar = Ty + Treg + M7+ N(Teopac + Tpac...), (B.7)

donde 7., es el tiempo de regeneracion extra considerado para la resolucién de un posible
estado metaestable y Toopac es el tiempo de propagacion desde la senal Ready hasta las
llaves del DAC. El término Mt es el tiempo de regeneracion total tipico que se requiere
para realizar todos los ciclos de aproximacion de una conversion (sin considerar posibles

estados metaestables) y donde M esta definido por [13]:
M = N?In(2) — (N/2)(N — 1)In(2) (B.8)

A partir de las simulaciones en la tecnologia de diseno del chip prototipo se obtuvieron
los valores de los pardmetros 7, o, Tpac..,, It, ¥ Tc2pac. Recordar que la tecnologia utili-
zada es de 0.13 pm CMOS. Finalmente, valuando estos pardmetros se calculan facilmente

las curvas presentadas en la Figura 3.1 en base a las ecuaciones (B.5), (B.6), y (B.7).
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