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Resumen

El constante incremento de velocidad de los sistemas de comunicaciones digi-
tales hace necesario implementar circuitos conversores analogico-digitales (ADCs)
con frecuencias de muestreo cada vez mayores. Actualmente la topologia de ADCs
por antonomasia en sistemas de comunicaciones de alta velocidad es la de ADCs
de tiempo entrelazado (TI-ADCs). Esta permite alcanzar altas tasas de conver-
sion mediante la activacion secuencial de miltiples ADCs de baja velocidad y
alta eficiencia energética.

Sin embargo, las variabilidades estadisticas en los procesos de fabricacion, en
las condiciones ambientales y el envejecimiento de los componentes introducen
desapareamientos entre los sub ADCs de un TI-ADC y entre los diferentes TI-
ADCs de los receptores modernos. Estos efectos limitan la velocidad maxima de
operacion del sistema y reducen la eficiencia del enlace de comunicaciones. Esta
situacion se torna atin mas apremiante en los sistemas de comunicaciones 6pticos
coherentes donde su elevada complejidad inherente impide la utilizaciéon de esque-
mas de compensacion de desapareamientos que en el pasado fueron exitosamente
implementados para sistemas mas sencillos.

La presente Tesis propone una nueva técnica para la deteccién y ajuste en
segundo plano de los desapareamientos internos de TI-ADCs en receptores pa-
ra comunicaciones Opticas coherentes de doble polarizaciéon. La técnica también
es capaz de corregir las diferencias entre los distintos TI-ADCs de un receptor
de forma simultanea. Esta propuesta consiste en una modificaciéon del algoritmo
LMS, la cual incorpora backpropagation para estimar la contribuciéon de cada
componente del TI-ADC al error de salida del sistema. A partir de dicha esti-
macion se realiza la correccion de los desapareamientos de todos los conversores

empleando un ecualizador digital o ajustando circuitos re-configurables en el do-
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minio analégico.

La viabilidad de la propuesta se evalu6é por medio de simulaciones del sistema
de comunicaciones 6ptico coherente de doble polarizaciéon y experimentalmente
mediante una plataforma de pruebas y un chip TI-ADC, ambos disefiados y
fabricados en el marco de esta Tesis. En el primer caso se formulé un modelo
matematico del sistema de comunicaciones que reproduce los efectos no ideales
en los canales del receptor y es compatible con la inyeccion de desapareamientos
multiples en los TI-ADCs. Por otra parte, en las mediciones experimentales se
evidenci6 un mejora de 20dB en la relacion senal-ruido-y-distorsion (SNDR) y
25dB en el rango dinamico libre de espurios (SFDR) del TI-ADC respecto a los

escenarios pre y post-calibracion/compensacion.



Abstract

The constant increase in the speed of digital communication systems demands
analog-to-digital converters (ADCs) with increasingly higher sampling frequen-
cies. Currently, the predominant topology for ADCs in high-speed communica-
tion systems is Time-Interleaved ADCs (TI-ADCs). This scheme achieves high
conversion rates by sequentially activating multiple low-speed energy-efficient
ADCs.

However, statistical variabilities in manufacturing processes, environmental
conditions, and component aging introduce mismatches between the sub-ADCs
of a TI-ADC, as well as among the different TI-ADCs present in modern recei-
vers. These effects limit the maximum operating speed of the system and reduce
the efficiency of the communication link. This situation becomes even more cri-
tical in coherent optical communication systems where their inherent complexity
prevents the use of mismatch compensation schemes that were successfully im-
plemented for simpler systems in the past.

This Thesis proposes a new technique for the real-time detection and correc-
tion of impairments in TI-ADCs of coherent dual-polarization optical commu-
nications receivers. The technique is also capable of simultaneously correcting
mismatches between the different TI-ADCs of a receiver. This proposal consists
of a modification of the Least Mean Squares (LMS) algorithm, which incorpo-
rates backpropagation to estimate the contribution of each component in the
TI-ADC to the system’s output error. Based on this estimation, the correction
of mismatches in all converters is performed either using a digital equalizer, or
by adjusting reconfigurable circuits in the analog domain.

The feasibility of the proposal was evaluated through simulations of the cohe-

rent dual-polarization optical communication system and experimentally using
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a test platform and a TI-ADC chip, both designed and manufactured in the
context of this Thesis. In the first case, a mathematical model of the communi-
cation system was formulated, which reproduces non-ideal effects in the receiver
channels and is compatible with the injection of multiple mismatches into the
TI-ADCs. On the other hand, the experimental measurements showed a 20 dB
improvement in Signal-to-Noise and Distortion Ratio (SNDR) and a 25 dB im-
provement in Spurious-Free Dynamic Range (SFDR) of the TI-ADCs, compared

to the pre- and post-calibration/compensation scenarios.
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Capitulo 1

Introduccion

Sintesis: En este capitulo se exponen los desafios relacionados al desarrollo de
técnicas de calibracion y/o compensacion de los desapareamientos en converso-
res analdgico-digitales de tiempo entrelazado (Time-Interleaved ADC (TI-ADC)).
Los mismos son ampliamente usados en sistemas de comunicaciones digitales de
alta velocidad, donde la presencia de dichos errores limita su mdxima frecuencia
de operacion. Por esta razon, la presente Tesis introduce técnicas novedosas para
compensar de forma simultdnea, y en tiempo real, los multiples desapareamientos
que se suscitan al interior de TI-ADC, en el marco de su aplicacion a sistemas
de comunicaciones digitales. Asimismo, se evalian las técnicas de compensacion
de TI-ADCs del estado del arte, junto con sus caracteristicas y limitaciones, las

cuales son resueltas por la propuesta de la presente Tesis.

1.1. Motivacidon

El continuo avance logrado por los sistemas de comunicaciones, en las ultimas
cuatro décadas, ha transformado la sociedad y el modo en que tienen lugar una
infinidad de actividades humanas. Esto ha hecho posible que personas que se
encuentran separadas por grandes distancias puedan relacionarse entre si, dando
lugar a la aparicion de nuevos modelos de negocios, el acceso inmediato a grandes
fuentes de datos, informaciéon y noticias. Debido a ello, la demanda del mercado
por tasas de transferencia de datos cada vez més altas y menores latencias en

las comunicaciones digitales crece cada ano de forma exponencial. Consecuen-
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Figura 1.1: Evolucion de la velocidad de las comunicaciones por fibra éptica [1].

temente, las prestaciones de las redes de comunicaciones deben ir aumentando
sisteméaticamente con cada generacion a fin de anticiparse a los requerimientos
futuros de los usuarios.

En particular, los sistemas de comunicaciones basados en medios de transmi-
sion Opticos destacan por su capacidad de soportar el trafico de grandes volu-
menes de datos a largas distancias, con bajas degradaciones de senal, logrando
los menores consumos energéticos y las mayores velocidades de operacion. La
Fig. 1.1 presenta la tendencia y evolucion de las tasas de transferencia de datos
en los sistemas de comunicaciones 6pticos, asi como también los esquemas de
modulacion que se implementaron en ellos [1]. En la figura se evidencia el creci-
miento exponencial de las prestaciones de las redes 6pticas, el cual se mantuvo
desde los anos 80 hasta la actualidad. Dicho incremento fue posible gracias a que
en cada nueva generacion los sistemas de comunicaciones incorporaron esquemas
de modulacién cada vez mas complejos, los cuales empaquetan un ntmero cre-
ciente de bits por simbolo transmitido. En este sentido, el tipo de modulaciones
que se emplean en las redes 6pticas es de tipo multinivel, tales como la modula-
cion de fase (Phase Modulation (PM)) o modulacion de amplitud en cuadratura
(Quadrature Amplitude Modulation (QAM)), las cuales varian la amplitud y la
fase de la portadora en funcion del simbolo a transmitir [2].

Sin embargo, el incremento en la complejidad de las comunicaciones y en las
tasas de operacion viene acompanada por un aumento en la sensibilidad de los

equipos ante efectos no ideales en el medio y en las caracteristicas analdgicas
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Figura 1.2: Esquema simplificado de un sistema de comunicacion digital de alta
velocidad basado en ADC y DAC.

de ellos mismos. Por esta razon, es comin la incorporacién de bloques de pro-
cesamiento digital de sefiales (Digital Signal Processing (DSP)) para compensar
los mencionados efectos y corregir errores en los datos. Antiguamente estos blo-
ques constituian componentes discretos en los equipos de comunicaciones, pero
en la actualidad se implementan en el mismo chip del receptor/transmisor. Esto
conlleva una reducciéon del consumo y espacio que necesitan estos equipos.

La Fig. 1.2 muestra el diagrama de bloques de un sistema de comunicaciones
digitales de alta velocidad, el cual incluye el dispositivo transmisor, el medio
y el receptor. En este esquema, la informacion generada por el transmisor se
pre-procesa por un DSP para codificar la informaciéon a transmitir en simbolos
(correspondientes al esquema de modulacion usado) y aplicar un filtrado en el
dominio digital para pre-compensar los efectos del canal. Luego, los simbolos se
sintetizan al dominio anal6gico mediante un conversor digital-analdgico (Digital
to Analog Converter (DAC)).

En el lado del receptor la senial analogica presente en el medio se captura en un
conversor analogico-digital (Analog to Digital Converter (ADC)). A continuacion,
es procesada por otro DSP, el cual compensa los efectos del canal y decodifica la
informacion transmitida, para transferirla a la salida del receptor.

En los sistemas de comunicaciones, las resoluciones del ADC y del DAC en
el receptor y el transmisor, respectivamente, dependen del tipo y el orden de
modulacién adoptado. Mientras mayor sea el orden de modulacion, més sensible
seré el receptor al ruido y a no idealidades en el medio. Asimismo, son necesarios
ADCs y el DACs con gran ancho de banda y altas tasas de muestreo [3-8].
En el caso particular de los receptores para comunicaciones 6pticas coherentes,
los ADCs deben operar a tasas de muestreo de al menos 150 GS/s, con anchos

de banda mayores a los 60 GHz [9]. En el futuro proximo, se espera que sean
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necesarios ADCs con anchos de banda de 120 GHz y tasas de muestreo mayores

250 GS/s [10,11].

Conversores analbégico-digitales de tiempo entrelazado

La tasa de conversion en los ADCs depende, entre otros factores, de su to-
pologia. Entre las més usadas se encuentran las topologias flash, pipeline y de
aproximaciones sucesivas (Successive Approzimation Register (SAR)) [12].

La topologia flash es una de las que pueden alcanzar las mayores velocida-
des (en el orden de 10 GS/s o maés), con resoluciones bajas (menores a 6 bit).
Asimismo, el drea y consumo de potencia en estos conversores resultan elevados
respecto a otras estructuras de ADC [13]. Los conversores pipeline suelen contar
con resoluciones altas (tipicamente de 10 bits o mas), con velocidades méaximas
cercanas a 1 GS/s, logrando, al mismo tiempo, consumo y area moderados. Los
ADC SAR alcanzan resoluciones intermedias (de 8 a 12 bits), con velocidades de
hasta 1GS/s. Como ventaja tienen asociados el menor consumo y area de las
tres variantes.

Si bien las topologias mencionadas alcanzan altas tasas de conversion (has-
ta varias decenas de GS/s), estas se encuentran muy distantes de los 150 GS/s
requeridos por los receptores actuales (y atn mas de los 250 GS/s, que seran
necesarios en el futuro) [10,11].

Para superar esta limitacion de velocidad en los conversores, usualmente se
recurre a paralelizar el procesamiento que estos llevan a cabo. Para ello, se los
subdivide en multiples sub ADCs que se activan secuencialmente, registrando
el nivel de tension de la senal de entrada en momentos distintos. Con ello se
consigue un conversor global, que es M veces mas rapido que cada sub ADCs
individual, siendo M el nimero de sub ADCs.

Esta estrategia recibe el nombre de ADC de tiempo entrelazado (TI-ADC) [14]
y su esquema general se representa en la Fig. 1.3(a). La misma presenta M sub-
conversores acoplados a la misma entrada analdgica, donde cada uno de ellos
tiene asociado una llave seguimiento y retencion ( Track and Hold (T&H)). Esta
captura la senal de entrada en un momento dado, y mantiene el mismo nivel

de tension, mientras el sub ADC realiza el proceso de conversion. Para ello,
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cada llave T&H posee una senal de reloj propia, la cual esta configurada para
que cada una de ellas se active (consecutivamente) en instantes distintos. La
Fig. 1.3(b) ejemplifica la generacion de estas sefiales de reloj, donde cada llave
m tiene asociada una senal de reloj ck,, que provoca que esta se cierre cuando
su estado es alto. Finalmente, un multiplexor dispuesto a la salida selecciona
secuencialmente el valor en cada sub ADC para generar la secuencia de valores
resultantes de la conversion del TI-ADC.

Entre las propuestas de TI-ADCs que alcanzan las mayores tasas de muestreo
destacan [15-21]. Las frecuencias de muestreo logradas fueron tan altas como
100 GS/s [19]. En estos trabajos, como estrategia de diseno, se adopt6 el enfoque
de disenar un sub ADC con la mayor eficiencia energética posible. Este, luego es
replicado tantas veces como sea necesario para alcanzar la velocidad de conversion
requerida. A modo de ejemplo, en [19] se integraron 128 sub ADCs operando a
781 MS/s, cada uno. Asimismo, resoluciones de entre 7 y 8 bits nominales en el
ADC permitieron que los receptores alcancen un buen desempeno en la deteccion
de los simbolos recibidos para los esquemas de modulacién de amplitud de pulso
(Pulse Amplitude Modulation (PAM)) o QAM. La modulaciéon PAM de 4 niveles,
es decir PAM-4, es ampliamente usada cuando se trata de solo un canal o su

equivalente, 16-QAM, cuando se usa modulaciéon en cuadratura.
Receptores de comunicaciones basados en conversores analégico-digitales
de tiempo entrelazado

La Fig. 1.4 muestra el diagrama de bloques de un receptor tipico para co-

municaciones digitales de alta velocidad que implementa conversion analogica -
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Figura 1.4: Receptor de comunicaciones de alta velocidad tipico. Dependiendo
de la modulaciéon empleada, mas de un TI-ADC puede ser requerido.

digital mediante TI-ADCs. A la entrada del receptor se dispone de un bloque de
interfaz analogica (Analog Front-End (AFE)) para acondicionar las senales de
entrada. Este, dependiendo del tipo de canal de comunicacién puede incluir cir-
cuitos mezcladores, amplificadores de trans-impedancia (Trans-Impedance Am-
plifiers (TIAs)), ecualizadores lineales de tiempo continuo (Continuous Time
Linear Equalizer (CTLE)), filtros anti-alias, entre otros. La senal analogica pro-
cesada por el AFE es convertida al dominio digital por uno o méas TI-ADCs,
dependiendo de la arquitectura del receptor.

En los receptores mas sencillos la salida de los TI-ADCs alimenta directa-
mente un filtro ecualizador (Feed-Forward Equalizer (FFE)), que compensa los
efectos no ideales del canal de comunicaciones. En arquitecturas de receptores
més complejas, como las usadas en comunicaciones épticas coherentes, es nece-
sario incluir algoritmos de pre-procesamiento entre los TI-ADCs y el FFE para
compensar efectos particulares del canal, que no pueden ser compensados por
este dltimo.

Finalmente, la secuencia de salida del filtro es evaluada por un bloque de
decision o slicer, que realiza una aproximacion para estimar a qué simbolo co-

rresponde.

Limitaciones de la arquitectura de conversores de tiempo entrelazado

A pesar de que los TI-ADCs hacen posible alcanzar altas tasas de conversién

con un relativo bajo consumo, éstos presentan tres grandes dificultades:

i) Reduccion del Ancho de Banda (Bandwidth (BW)), debido a la alta carga
capacitiva que introduce al nodo de entrada el conectarle multiples sub

ADCs en paralelo.

i1) Incremento de la complejidad en la generacion de las senales de activacion
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de los circuitos de muestreo y retencion.

iii) La presencia de desapareamientos (diferencias) en los caminos de senal

analogicos de los M sub ADCs del conversor.

Las dos primeras dificultades estédn relacionadas con el diseno de la red de
muestreo, para lo cual una posible solucién consiste en la implementacién de
circuitos de muestreo jerarquico [22,23|. En estas el muestreo se efectia en dos
o mas etapas, relajando de esta forma los requerimientos de temporizacion y se
minimizando el impacto sobre el ancho de banda a la entrada del conversor.

En el caso de los desapareamientos entre los conversores internos que confor-
man un TI-ADCs, éstos constituyen un problema més complejo que genera de-
gradaciones, las cuales impactan de forma significativa en su desempeno [24,25].
En particular, los desajustes en el tiempo de muestreo, la ganancia, el BW y
el nivel (offset) de DC, son los errores mas comunes en TI-ADCs. Estos surgen
de las inevitables variabilidades que introducen los procesos de fabricaciéon de
circuitos integrados, las cuales no pueden ser completamente mitigadas mediante
el uso de buenas practicas de diseno por lo cual se requiere el uso de alguna es-
trategia de calibracion o compensacion para mitigarlos. Este problema es el foco
de interés de la presente Tesis.

Asimismo, los sistemas de comunicaciones complejos, que implementan es-
quemas de modulaciéon de alto orden como 64-QAM, son especialmente sensibles
a los efectos que introducen los desapareamientos debido a la proximidad entre
los simbolos recibidos [26]. Esto hace que la correccion de los desajustes en los
TI-ADCs resulte imprescindible para garantizar el 6ptimo funcionamiento de los
receptores digitales a altas velocidades, y con un desempeno adecuado. Por otro
lado, los sistemas de comunicaciones Opticas coherentes (las cuales implemen-
tan modulaciones en cuadratura), también son sensibles a los desajustes entre
los canales en fase, I y cuadratura (). Estos afectan negativamente el desem-
peno del receptor y deben ser compensados para que estos sistemas funcionen
correctamente.

En la literatura existen diferentes propuestas destinadas a la correccion de
desapareamientos en TI-ADCs. A pesar de lograr calibrar eficazmente los des-

apareamientos en determinadas condiciones, éstas propuestas no satisfacen com-
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Tabla 1.1: Resumen de las caracteristicas de las técnicas de calibracién de
TI-ADC.

Plano de Dominio de | Dominio de
Ejecucion Deteccién Correccion
Background | Analégico Analégico
Foreground Digital Digital

pletamente los requerimientos para su aplicacién en sistemas de comunicaciones

Opticas coherentes.

1.2. Trabajos relacionados

En la literatura se pueden encontrar diversas técnicas de calibracién de TI-
ADCs [27-30]. En general estas pueden dividirse en dos categorias de acuerdo
al modo de operaciéon. En primer lugar estan aquellas que funcionan en primer
plano, también llamdas off-line o foreground, las cuales requieren que el sistema
cese su operacion para llevar a cabo el ajuste de sus imperfecciones. Por el con-
trario, las técnicas que operan en sequndo plano (on-line o background) ajustan
las imperfecciones de los circuitos sin interrumpir su funcionamiento.

Por su parte, la deteccion de los errores puede hacerse tanto en el dominio
analogico como en el digital. Esta tultima forma es la més frecuente debido a que
es mas eficiente su implementacion (en términos de area y consumo) en los nodos
de fabricacion de circuitos integrados modernos. Complementariamente, el ajuste
de los parametros del circuito puede llevarse a cabo tanto en el dominio analogico
como el digital [31]. En el primer caso, se realizan modificaciones sobre los mismos
circuitos (o se anaden otros) para contrarrestar las desviaciones detectadas. Este
procedimiento recibe el nombre de calibracion. En el segundo caso se actia
sobre la senal digitalizada, que fue afectada por los errores del circuito, para
reconstruir la senal original a la entrada del receptor. Este ultimo proceso se
denomina compensacion.

En la Tabla 1.1 se resumen las posibilidades de compensacion/calibracion

descriptas en la discusion anterior.
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1.2.1. Técnicas de calibracién y compensacion de TI-ADCs

Como se mencion6 anteriormente, la principal limitaciéon en el desempeno

de los sistemas de comunicaciones modernos basados en TI-ADCs viene dada

por las diferencias, desapareamientos, errores o mismatches entre los conversores

que lo componen [25]. Estas surgen de las inevitables variaciones que ocurren

durante el proceso de fabricaciéon y en las condiciones del entorno en el que se

encuentra operando el circuito (por ejemplo, temperatura y voltaje de alimen-

tacion). Por esta razon, es necesaria la implementacion de alguna estrategia de

compensacion /calibracion de dichos errores.

En este sentido, las caracteristicas requeridas para que una técnica de correc-

cion de los desajustes en TI-ADC sea aplicable a receptores digitales son:

1.

Operacion en sequndo plano (background) y adaptacion continua. Dado que
en la mayoria de los sistemas de comunicaciones no es posible interrumpir
el funcionamiento para recalibrar el ADC (o hacerlo es impractico ante
cualquier cambio en las condiciones de funcionamiento), el ajuste de los

errores debe hacerse en paralelo con la operacion del receptor.

Compensacion conjunta de los errores en todos los TI-ADCs en el AFE.
Si bien los distintos tipos de desapareamientos del TI-ADC pueden ser
compensados con algoritmos independientes, la compensacion conjunta es
muy deseable ya que puede haber interaccion entre los distintos algoritmos.
Esto podria hacer sub optima la calibraciéon o poner en riesgo la estabilidad

del receptor.

Optimizacion de la relacion senal-ruido (Signal-to-Noise Ratio (SNR))
global del receptor. Los algoritmos utilizados en los receptores de comunica-
ciones buscan la optimizacion de alguna métrica calculada a partir de la sa-
lida del mismo, como por ejemplo la SNR, el error cuadratico medio (Mean
Squared Error (MSE)) o la tasa de error de bit (Bit Error Rate (BER)).
Una técnica de calibracion de TI-ADC que busque optimizar de manera
global el funcioamiento del receptor conduce a un desempetio 6ptimo del
mismo, a diferencia de las técnicas generales para estos conversores, que no

estan desarrolladas para el marco de sistemas de comunicaciones.
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4. Fuitar condicionar la senal a convertir a que posea unas determinadas pro-
piedades estadisticas. Ya que la convergencia de los algoritmos del receptor
se logra si la senal de entrada cumple condiciones muy particulares (ampli-

tud, ancho de banda, SNR, etc.).

En el caso de un receptor que contiene mas de un TI-ADC, como el que se
usa en comunicaciones coherentes, se deben compensar las diferencias entre los
distintos TI-ADCs. Estos desapareamientos provienen de los errores de cuadra-
tura en los demoduladores y las diferencias en las respuestas de amplitud y fase
de los TIAs previos a los TI-ADCs [32,33|. A continuacion, se senalan aquellas
propuestas de calibraciéon y compensacion de TI-ADC més relevantes del estado
del arte, con potencial aplicaciéon a sistemas de comunicaciones coherentes. Para
facilitar su estudio, las mismas han sido agrupadas de acuerdo a su principio de

funcionamiento.

» Técnicas basadas en el uso de un canal adicional de referencia [34-
42]. Un sub ADC extra es usado para generar muestras que son usadas
como referencia para los demas sub ADCs. En algunas propuestas los sub
ADCs auxiliares operan a la velocidad del TI-ADC [34, 35|, lo que implica
un elevado consumo adicional, el cual se incrementa atin mas a medida que
sube la tasa de muestreo. Otras alternativas plantean la operacion del canal
de referencia a frecuencias mas bajas, haciendo que se calibre un sub ADC
cada determinado tiempo [36,41]. A pesar de la reduccion del consumo
extra conseguida, la variacion de la carga dada por la combinaciéon del sub
ADC a ser ajustado con el canal auxiliar operando de forma alternada
introduce espurios en la senal cuantizada impactando negativamente en el
desempeno del circuito. Estas técnicas han demostrado eficacia para ajustar
los errores en distintas implementaciones de TI-ADCs, pero su aplicacién
en receptores se ve limitada por el uso de circuitos adicionales que deben

operar a frecuencias altas.

» Técnicas basadas en el procesamiento de la correlaciéon de la senal
cuantizada entre pares de sub ADCs del TI-ADC [41-48|. En estas

técnicas se ajustan solamente las fases de reloj de los T&H a partir de la
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correlacion entre las muestras producidas por dos sub ADCs del conversor.
El ajuste se realiza en segundo plano, sin detener la operaciéon del conversor,
y la principal limitaciéon que presentan consiste en que el algoritmo diverge
si la frecuencia de la senal de entrada es un submaultiplo de la frecuencia de

muestreo del ADC.

Esta restricciéon impone severas limitaciones en el factor de sobremuestreo
(Oversampling Ratio (OSR)) del receptor y la naturaleza de las senales que
pueden llegar a ser procesadas. Asimismo, a pesar de que estas técnicas son
apropiadas para corregir errores de tiempo de muestreo, no son sensibles
ante desajustes en la respuesta en frecuencia (BW) o diferencias entre los

diferentes TI-ADCs de un receptor basado en QAM.

Técnicas basadas en el analisis de las propiedades estadisticas de
la senal analodgica [35,49-54|. En estas técnicas se calculan, en segundo
plano, los histogramas de las salidas de los sub ADCs [51] (o bien, la fun-
cion densidad de probabilidad ( Probability Density Function (PDF)) de las
muestras digitalizadas [52]), los cuales se usan para estimar los desaparea-
mientos en el conversor. Otras propuestas definen una region o ventana de
valores de entrada a partir de la que se realiza la calibraciéon de los sub

ADCs [34,35,53,54].

Estas técnicas requieren que la senal a cuantizar presente, por ejemplo, una
cantidad significativa de muestras en torno a la region o ventana definida
para asegurar su efectividad. Ademaés, si bien los métodos de este grupo
son capaces de calibrar los errores en un TI-ADC, no estéan desarrolladas

para usarse en receptores coherentes.

Técnicas basadas en el uso de algoritmos de aprendizaje automaéa-
tico (Machine Learning (ML)) [55-58|. Estas técnicas utilizan algorit-
mos de inteligencia artificial, basados en ML, para realizar la calibracion de
los errores en los TI-ADCs, estimando en simultaneo todos los desaparea-
mientos presentes en estos. La principal limitacién que presenta este grupo
de técnicas es que necesitan operar en primer plano o foreground. Esto se

debe a que los circuitos extra requieren de un proceso de entrenamiento
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para su correcto funcionamiento, el cual debe ser realizado antes de que el
sistema pueda operar. Como se requiere sacar el sistema de funcionamien-
to para ajustar la calibracién, no se optimiza ninguna métrica relativa al

receptor.

» Técnicas basadas en ecualizacion adaptativa [59-61| Los receptores
para comunicaciones suelen contar con un ecualizador adaptativo digital,
el cual puede ser aprovechado para compensar los errores en los TI-ADCs
del sistema. De esta forma, la calibracién se convierte en una parte integral
de la ecualizacion del canal y gracias a ello, no se necesita la inclusion de
bloques o algoritmos de calibracién analégicos o digitales adicionales. Ba-
jo este enfoque, se pueden corregir tanto errores estaticos, como aquellos
dependientes de la frecuencia, tales como limitaciones y diferencias de BW
entre los sub ADCs, asi como también discrepancias en sus respuestas en
frecuencia. Por otra parte, la naturaleza adaptativa del ecualizador en estos
receptores permite, también, compensar los efectos causados por las varia-
ciones de temperatura, tension, y aquellas originadas por el envejecimiento

de los componentes.

Debido a estas razones, este tipo de ecualizacion es la técnica de compen-
sacion TI-ADC de preferencia en receptores de comunicaciones digitales.
Sin embargo, su principal limitaciéon es que necesitan que el ecualizador
principal se encuentre inmediatamente después de los TI-ADCs para poder
obtener a la salida del slicer una senal de error por cada sub ADC y asi
poder estimar la compensacion que este necesita. Esta condicion de diseno
sOlo es posible de garantizar en receptores simples, mientras que en recep-
tores complejos (como los usados en comunicaciones 6pticas coherentes) en
donde se disponen multiples bloques de procesamiento de las senales de
salida de los sub ADCs antes de que estas ingresen al FFE y slicer. Como
consecuencia, la senal de error que se obtiene de este se compone de mues-
tras provenientes de diferentes sub ADCs, e incluso diferentes TI-ADCs, lo

cual hace inviable el uso de estas técnicas para este tipo de sistemas.

A modo de sintesis, la Tabla 1.2 resume las caracteristicas, ventajas y des-
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Tabla 1.2: Resumen y comparacion con otras técnicas de la literatura.

Método Operacion en | Compensacion | Optimizacion | Entrada sin | Compatible con
background concurrente de la SNR | restricciones | RX coherentes

Canal de

referencia v X x v -

[34-42]

Correlaciéon

[41-48] v x x b v

Estadistica

[35,49-54] v x X x -

Algoritmos

de ML X v x x X

[65-58]

Ecualizador

adaptativo v v v v x

[59-61]

ventajas de las técnicas descriptas en este apartado. A pesar de que las técnicas
presentadas en esta seccion logran una compensacion efectiva de los desaparea-
mientos en los TI-ADCs, las limitaciones presentes en la mayoria de ellas hacen
que estas no sean aplicables a sistemas de comunicaciones coherentes.

Por esta razon, la presente Tesis propone una técnica novedosa de compensa-
cion concurrente de los multiples desapareamientos que tienen lugar en el interior
de un TI-ADC en el marco de un sistema de comunicaciones 6ptico coherente. La
técnica opera en segundo plano, esta basada en ecualizacion adaptativa y es, a su
vez también, capaz de compensar desapareamientos entre los multiples TI-ADCs

de un sistemas de comunicaciones coherentes.

1.3. Aportes de la Tesis

El aporte principal de esta Tesis consiste en una nueva técnica para la detec-
cion y ajuste simultdneo de los diferentes desapareamientos que se dan entre los
distintos TI-ADCs de los receptores de comunicaciones digitales modernos, asi
como también de los que tienen lugar al interior de cada uno de estos. La misma
opera en background y estd especialmente disenada para ser implementada en
receptores digitales complejos de alta velocidad. En particular, la técnica se de-
mostro para los desapareamientos de offset de DC, ganancia, tiempo de muestreo

y ancho de banda [62-65].
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No obstante, la técnica puede adaptarse para ajustar errores de otros tipos,
como se ha demostrado en [66,67| (los cuales son trabajos complementarios de la
presente Tesis). Asimismo, también es capaz de detectar y ajustar conjuntamente
los desapareamientos entre los canales I y () correspondientes a las modulaciones
en cuadratura, que se utilizan en comunicaciones 6pticas coherentes. Las virtudes

de la propuesta de esta Tesis son:

= No requiere de sub ADCs auxiliares que funcionen como canal de referencia.
De esta forma, se evita el uso de hardware adicional operando con relojes
a frecuencias muy elevadas, lo que conlleva un mayor consumo energético

y mayor area de implementacion.

= No se requiere de una secuencia u orden en la calibracion y /o compensacion,
a diferencia de otras propuestas, donde se ajusta un desapareamiento de un
tipo a la vez, lo cual conlleva el riesgo de que el algoritmo converja hacia
minimos locales. En su lugar, la estrategia aqui desarrollada permite la
correccion de todos los desajustes en el conversor (y entre conversores de un
mismo receptor) al mismo tiempo, lo cual reduce el tiempo de convergencia

de la técnica.

= Posee gran flexibilidad en términos de implementacion. La calibracion pue-
de ser realizada tanto en el dominio digital (variante full-digital) como en el
analogico (variante de senal mizta). En este tltimo caso se pueden explotar
las capacidades de reconfigurabilidad analogica presente en la mayoria de

los disenios de TI-ADCs.

La validacion de la técnica aqui presentada se realiz6 mediante extensas si-
mulaciones de alto nivel de sistema [63,64] y, también, experimentalmente por
medio de una plataforma de emulacién de sistemas de comunicaciones digita-
les [62]. Esta consta de un circuito integrado TI-ADC prototipo y un kit de
evaluacion basado en arreglo de compuertas programables (Field Programmable
Gate Array (FPGA)), los cuales fueron desarrollados en el marco de la presente
Tesis y constituyen una contribucion adicional de la Tesis. E1 ADC prototipo [68]
fue fabricado en una tecnologia de transistores metal-6xido semiconductor com-

plementario (Complementary Metal-Ozxide Semiconductor (CMOS)) de 130 nm
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de Global Foundries, tiene una resolucion de 8 bit y es capaz de operar con una

tasa de muestreo de hasta 4 GS/s.

1.4. Organizacion de la Tesis

En el Capitulo 2 se presenta un modelo de simulacién del prototipo TI-ADC,
incluyendo sus efectos no ideales. En el capitulo, adicionalmente, se realiza un
estudio del impacto de dichos efectos por medio de simulaciones del sistema el
contexto de un receptor de comunicaciones coherente.

En el Capitulo 3 se presentan los detalles de la técnica propuesta en esta
Tesis y se desarrollan los tipos de implementaciones con las que es compatible.
Se verifica el funcionamiento de la propuesta por medio de simulaciones.

En el Capitulo 4 se describe y caracteriza la plataforma de comunicaciones,
asi como también el circuito integrado prototipo desarrollado para llevar a cabo
la verificacién experimental de la propuesta.

En el Capitulo 5 se presentan los resultados experimentales obtenidos al apli-
car la propuesta en el prototipo de sistema de comunicaciones del Capitulo 4.

Finalmente, en el Capitulo 6 se resumen las conclusiones de la presente Tesis.
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Capitulo 2

Sistemas de comunicaciones

digitales de alta velocidad basados

en TI-ADC

Sintesis:  En este capitulo se describen los bloques de un receptor empleado en
sistemas de comunicaciones opticos coherentes de doble polarizacion y se presen-
tan los modelos matemdticos para el canal de comunicaciones dptico, la interfaz
optoelectronica y el TI-ADC. Estos modelos, a continuacion, se combinan para
formular un modelo general de simulacion del sistema que es compatible con la
introduccion de maltiples desapareamientos de diferente tipo en los TI-ADC's del
receptor. Los desapareamientos considerados son offset de DC, ganancia, ancho
de banda, tiempo de muestreo e 1/Q time skew. Se adopta como caso de estudio
una configuracion moderna de sistema de comunicaciones optico coherente y se
evalia el impacto de los desapareamientos del TI-ADC' en el sistema mediante

stmulaciones a nivel de sistemas.

2.1. Introduccion

Los sistemas de comunicaciones pueden emplear enlaces de distinta naturale-
za (por ejemplo, cableados, inalambricos u 6pticos). Las caracteristicas de estos
enlaces, tales como la longitud o las propiedades intrinsecas del medio, condi-

cionan el nimero de bits por simbolo por unidad de tiempo (o baudio, Bd) que

17
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se pueden transmitir sin que las senales sufran degradaciones significativas tales
que impidan interpretarlos correctamente del lado del receptor.

En particular, en los enlaces de comunicaciones 6pticos para area metropolita-
na el medio por antonomasia es la fibra 6ptica monomodo [69], la cual permite el
paso de tnico haz de luz que viaja paralelo a la longitud la fibra. Los principales
efectos no ideales que experimentan los enlaces de fibra 6ptica son la Dispersion
Cromatica (Chromatic Dispersion (CD)) y la Dispersion por Modo de Polari-
zacion (Polarization Mode Dispersion (PMD)) [70] . La CD produce desfasajes
entre las diferentes longitudes de onda que componen las senales que atraviesan
la fibra. Esto provoca que la permanencia efectiva de un simbolo en el medio se
dilate, lo cual a su vez ocasiona interferencia con otros simbolos transmitidos en
instantes de tiempo distintos. Por su parte, la PMD aparece por las deforma-
ciones fisicas en la fibra que afectan de forma distinta a las polarizaciones del
haz usadas para transmitir la senal. Este efecto altera la velocidad con que cada
polarizacion que atraviesa la fibra y da lugar a intercambios de energia entre
ambas polarizaciones.

En un comienzo estos efectos limitaban las comunicaciones 6pticas de mediano
y largo alcance de alta velocidad a implementar sencillos esquemas de Modula-
cion de Intensidad (Intensity Modulation (IM)) con Deteccion Directa (Direct
Detection (DD)), donde se transmite un bit por simbolo modulando solamente
la potencia del haz de luz de la senal portadora.

Posteriormente, la incorporaciéon de elementos de compensacion 6pticos en los
receptores hizo posible su cancelacion, aunque con un costo econémico elevado.
En la actualidad los avances en tecnologias de circuitos integrados hacen posible
implementar esta cancelaciéon en el dominio digital, mediante técnicas de DSP,
operando directamente sobre las sefiales digitalizadas por el ADC del dispositivo
receptor. De esta forma se prescinde de los mencionados elementos de compen-
sacion Opticos, lo cual favorecié la adopcion de esquemas de comunicaciones mas
complejos como las de tipo coherentes. En éstas se emplea modulacion QAM,
donde se codifica la informacién a transmitir en la amplitud y la fase de la por-
tadora optica (o bien, en fase (in-phase (1)) y cuadratura (quadrature (Q)) desde

el punto de vista de las coordenadas rectangulares).
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Figura 2.1: Diagrama en bloques de las partes que componen el modelo desarro-
llado.

Los enlaces coherentes modernos incorporan, adicionalmente, esquemas de
doble polarizacién donde se transmiten dos flujos de datos simultaneos a través
de dos polarizaciones de luz ortogonales con la misma longitud de onda, llamadas
Horizontal (H) y Vertical (V). De esta forma se consigue una alta eficiencia

espectral, y un mayor trafico de informacion en el mismo tiempo [71].

2.2. Modelo matematico de sistemas de comuni-

caciones Opticas coherentes basados en TI-

ADCs

En esta seccion, se introduce el modelo matemético de un sistema de comuni-
caciones Optico coherente de doble polarizacion, el cual es utilizado mas adelante
para simular el comportamiento del prototipo de prueba desarrollado en el mar-
co de esta Tesis y para evaluar las propuestas de compensacion de la misma.
La Fig. 2.1 muestra el diagrama en bloques del modelo, el cual consiste de un
bloque que reproduce los efectos del canal, otro que corresponde a la etapa de
interfaz Optica y eléctrica analdgica del receptor (la cual contiene un TI-ADC)
y el modulo DSP de este. A continuacion, se presenta una breve descripcion de
las partes principales de un receptor para comunicaciones 6pticas coherentes y

se introducen sus modelos matematicos correspondientes.

2.2.1. Receptores de comunicaciones 6pticas coherente

Etapa de entrada: Optical Front-End (OFE) y Analog Front-End (AFE)

La Fig. 2.2 muestra un diagrama en bloques de la etapa de entrada de un
receptor para comunicaciones Opticas coherentes que utiliza doble polarizacion

[3,4,72]. El mismo se compone de dos partes, una etapa de procesamiento de las
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Figura 2.2: Interfaz optica/analogica para un receptor 6ptico coherente basado
en TI-ADC. La senal ¢ptica es dividida en 4 canales eléctricos que son convertidos
por un TI-ADC.

To DSP

v

senales opticas, llamado Interfaz Optica (Optical Front-End (OFE)) y otra dedi-
cada a la conversion y procesamiento de estas bajo la forma de senales eléctricas
analégicas, denominado AFE.

La etapa de entrada del OFE tiene contacto directo con la fibra optica y
dispone un Divisor de Haz de Polarizacion (Polarizing Beam Splitter (PBS)), el
cual se encarga de separar las polarizaciones H y V' en dos haces distintos. Luego,
la senal correspondiente a cada polarizacion es demodulada en el dominio 6ptico
empleando un Oscilador Local (Local Oscillator (LO)) y acopladores hibridos
opticos a 90° (90° Hyb) para separar las componentes [ y @) de cada polarizacion.
Como resultado se producen, a su salida, cuatro senales opticas (dos I y @ para
las polarizaciones H y V', respectivamente).

Los fotodetectores (bloque O/E en la Fig. 2.2), convierten las cuatro senales
opticas a la salida de los 90° Hyb en cuatro sefales eléctricas s(V(t), s (¢),
sB)(t) y s (t). Estas son, a continuaciéon acondicionadas por un TIA para luego
ser digitalizadas por un TI-ADC.

Las secuencias de salida los TI-ADCs son, a continuacion, procesadas en un
DSP para compensar los efectos no ideales en la fibra y finalmente, sometidas a

un bloque de decision (slicer) para determinar a qué simbolo corresponden.

Bloques del DSP y decisién de simbolos

Un diagrama en bloques del DSP para un receptor tipico para comunicaciones

coherentes de doble polarizaciéon se muestra en la Fig. 2.3. Este opera sobre
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Figura 2.3: Arquitectura de un receptor de comunicaciones 6pticas que imple-
menta detecciéon coherente.

las sefiales eléctricas s (), con un cierto nivel de sobremuestreo respecto a la
tasa de transferencia de datos (por ejemplo, Ty = % donde T es el periodo de
muestreo del simbolo) para compensar la dispersion experimentada en los enlaces
opticos [71].

Algunos de los elementos DSP més comunes en receptores 6pticos coherentes
son el Ecualizador de Dispersion Cromatica (Bulk Chromatic Dispersion Equa-
lizer (BCD)), el Multiple-Input Multiple-Output (MIMO) FFE para compensar
la dispersion del modo de polarizacion, Recuperacion del Reloj (Timing Reco-
very (TR)) a partir de los simbolos recibidos, Recuperacion Fina de Portadora
(Fine Carrier Recovery (FCR)) para compensar la fase de la portadora y el des-
plazamiento de frecuencia, y el bloque de Correccion de Errores (Forward Error
Correction (FEC)) a partir de las salidas del slicer.

Como resultado de los procesamientos que se realizan en los bloques del DSP
se obtiene a su salida una aproximacion digital de la senal eléctrica en el transmi-
sor antes de ser convertida al dominio 6ptico (y atravesar el canal). Esta secuencia
a continuacion, es submuestreada por el mismo factor T, = % y evaluada por un
bloque slicer para obtener la estimacion del simbolo recibido u,gj ). Para realizar
la decision el slicer selecciona el simbolo més proximo a la salida submuestreada
del receptor ug ). Por ejemplo, en una modulacion 16-QAM, d,(f) puede tomar los

valores en el conjunto {1, £3}.



Sistemas de comunicaciones digitales de alta velocidad basados en TI-ADC 22

—| P(w) F#Hop (w, L)

Optic Fiber | PMD !
a(H) ! ' g(H)
— P(w) (piHep(w, L= Uw) — : >
! sl V() ! NoTise
Eﬁ{gf S_hroma_tic : !
ispersion ! .
reSpfnse = V(W) : Nolise
a") ' ! : 3(V)
= U*(w) —»@:—»@—»

Figura 2.4: Diagrama en bloques del modelo del canal de fibra éptica.

Los bloques del receptor se adaptan iterativamente para minimizar el error
generado a partir las salidas del bloque DSP u,(Cj) y dg) empleando diferentes

algoritmos [73].

2.2.2. Modelo de canal 6ptico
Descripcion del modelo de canal

Como se mencioné anteriormente, la CD y la PMD son los principales efectos
no ideales presentes en una fibra 6ptica. Esta (en presencia de dichos efectos)
puede ser modelada como un sistema MIMO de 2 x 2, denotado H(w, L), con
coeficientes complejos [71], cuyo diagrama de bloques se muestra en la Fig. 2.4.

Este modelo cuenta con una entrada @) correspondiente a la polarizacion
H y otra a!V) para la polarizacién V en el transmisor. Analogamente, el modelo
posee dos salidas §) y §(V), para ambas polarizaciones respectivamente, que
representan las senales 6pticas que llegan al receptor luego de haber atravesado
la fibra optica.

En la figura, los bloques P(w) modelan las caracteristicas de transferencia de
los filtros de conformacion de espectro en el transmisor y el receptor (agrupadas
en un mismo bloque), donde w es la frecuencia angular de la senal de entrada.
Por otra parte, el bloque Hgp representa el efecto de la dispersion cromética
en el canal. De la misma forma, U(w) y V(w) en el bloque PMD modelan las
diferentes velocidades de propagacion y el intercambio de potencia éptica entre

las polarizaciones H y V', respectivamente!.

'El simbolo * denota la operacién de conjugaciéon compleja.
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El canal agrega ruido a la senal 6ptica, el cual se produce por la amplificacion
de fotones emitidos por el canal de manera espontanea, producto de la transicion
entre diferentes estados de energia en el material. La relaciéon entre la potencia

de la senal 6ptica y la potencia de ruido introducida por el canal, se denomina

relacion senal-ruido optica (Optical SNR (OSNR)).

Formulacién matematica del modelo de canal

En presencia de CD y PMD, la matriz de transferencia del canal de comuni-
caciones en el dominio de la frecuencia H se puede expresar mediante el producto
entre la matriz de Jones [74| J(w) y la dispersion cromatica del canal Hop(w, L)
(2.3), junto con la respuesta de los filtros de transmision y recepcion P(w):

Hu(w, L) ng(w, L)
H(w,L) = = Hep(w, L)P(w)J(w), (2.1)
Hgl(w, L) HQQ(W, L)

donde w es la frecuencia angular y L es la longitud de la fibra. Por otra parte,

la matriz de Jones de la fibra se define como:
U(w Vi(w
J(w) = @) @) . (2.2)
—V*(w) U(w)

Esta modela el efecto de la PMD en el canal y esta compuesta por las interaccio-
nes entre las polarizaciones H y V. La matriz J(w) es unitaria (su determinante
es 1), lo cual hace viable su compensacion en el receptor por medio de técnicas
de DSP, como se vera mas adelante.

Por ultimo, la CD (caracterizada por Hep) es determinada por

1
Hep(w, L) =~ exp (jéﬁQLaﬂ) : (2.3)

donde el parametro s representa el ensanchamiento temporal del pulso, tam-
bién llamado Interferencia Intersimbolo (Inter Symbol Interference (ISI)) y esta

relacionado con la dispersion de la fibra éptica D por medio de

2mce
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donde (2.4) ¢ y A son la velocidad de la luz y la longitud de onda, respectiva-
mente |70].

ps
nm X km

El parametro D [ ] representa el retardo diferencial o dispersion tem-
poral (en ps), para una fuente 6ptica con un ancho espectral de 1 nm que recorre
1km de fibra. Dicho retardo provoca que las diferentes longitudes de onda que
atraviesen la fibra Optica sufran diferentes retardos. Dependiendo del tipo de fi-
bra, y en ausencia de ecualizacion, este efecto puede degradar la senal, al punto

introducir errores en su recepcion, lo cual limita la velocidad y la distancia de la

transmision.

2.2.3. Modelo de Optical Front - End (OFE) para recepto-

res de comunicaciones 6pticas coherentes

La etapa de entrada de los receptores de comunicaciones 6pticas, principal-
mente, se componen de dos partes fundamentales: el OFE y el AFE. La funcion
de estas es el de acondicionar las senales analdgicas ¢pticas y eléctricas, respec-
tivamente antes de que puedan ser procesadas por las etapas subsiguientes. En
esta sub seccion, se presenta el modelado matematico del OFE y una descrip-
cion estadistica de las senales transmitidas en un canal de comunicaciones 6ptico

mediante modulacion QAM.

Caracterizacion estadistica de las senales transmitidas en un canal de

comunicaciones mediante modulacion QAM

Sean d,(CH) = a,(cl) —I—ja,(f) y d,(gv) = a§€3) +ja,(€4) los k-ésimos simbolos a transmitir

mediante modulacion QAM, en las polarizaciones H y V, respectivamente. Se
asume que los simbolos d,gH) y d,(cv) son independientes e idénticamente distribui-
dos (es decir que tienen la misma distribucion de probabilidad), de manera que
estas no presentan correlacion entre si. Por lo tanto, las esperanzas matematicas

de la auto-correlacion de &,iH) y de a,iv) (2.5) equivalen a un impulso unitario en

tiempo discreto Jy.

E{a @)} = B{al” @)} = on . (2.5)
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Modelo matematico del OFE

Sean 8D (t) = sW(t) + s (t) v V() = sO(t) + jsD(t) las seiiales
complejas, libres de ruido, presentes a la salida del OFE para las polarizaciones H
y V, respectivamente. sV (t) y s (¢) corresponden a las componentes I y @ que
se obtienen a la salida de los demoduladores 6pticos del OFE para la polarizacion
H (ver Fig. 2.2). Analogamente, s©(t) y s)(t) representan las componentes [
y @, respectivamente, de senal en la polarizacion V.

A continuacion, las respuestas de salida del OFE para las polarizaciones H y

V' se definen mediante (2.6) y (2.7), respectivamente |71]

s () = O NS Al Ry (- KT) + @ hua(t — KT) | (2.6)
L k i

sV = O NS G D By (b= KT) + a0 oot — KT | (2.7)
L k i

donde T es el periodo de cada simbolo, mientras que ¢)(t) y ¢(")(¢) son los
errores de fase de cada polarizacion.

Por otra parte, EH,EH,EH y En, representan la Transformada Inversa de
Fourier (Inverse Fourier Transform (IFT)) de las interacciones entre las polari-

zaciones H y V (y sus conjugados) de la matriz de Jones (2.2)

hu(t) = F {Hep(w, L)P(w)U(w)}, (2.8)
ha(t) = FH{Hep(w, L)Pw)V ()}, (2.9)
hay(t) = F'{—=Hep(w, L)P(w)V*(w)}, (2.10)
hao(t) = F{Hep(w, L)P(w)U*(w)} (2.11)

donde F~'{.} denota la IFT.
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Figura 2.5: Modelo del AFE para el i-ésimo canal en un receptor 6ptico coherente
de DP basado en TI-ADC.

2.2.4. Modelo en tiempo discreto de Analog Front - End
(AFE) para sistemas de comunicaciones, TI-ADC y

Sus errores

En esta seccioén se introduce un modelo de tiempo discreto para el AFE, junto
con los fotodiodos entre el OFE y el AFE, el cual es compatible con la inyeccion
de las imperfecciones y desapareamientos del AFE.

La Fig. 2.5 muestra el modelo equivalente para uno de los canales de senal
analogica del AFE s (t) (asociado a la i-ésima sefial de entrada de este). En
total, el modelo de simulacion completo del AFE consta de cuatro esquemas
como el de la figura, dos para las componentes de senal I y () de la polarizacion
H y otros dos, también asociados a I y (), para la polarizacion V. Cada uno de
estos esquemas tiene asociado un TI-ADC (véase Fig. 1.2).

El bloque ¢ (¢) modela, de manera combinada, las interconexiones entre el
demodulador 6ptico y el TIA, la caracteristica de transferencia de este ultimo, y
su interconexion eléctrica con el TI-ADC.

En el receptor, el retraso de tiempo o time skew para una polarizacion dada
(H o V), es causado por las diferencias entre los tiempos tiempos de propaga-
cion de los caminos de senal analdgicos asociados a las componentes I y (). Este
desapareamiento, es uno de los que degrada de manera mas significativa el desem-

peno del receptor. En el modelo, el time skew esta representado por diferencias
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entre los bloques ¢ (t) para el camino de sefial asociado a las componentes I y
Q.

Por otra parte, los bloques f,g,? (t) (m=0,---, M —1) modelan las respuestas
de cada uno de los T&H del TI-ADC, bajo la forma de un filtro de pasabajos
(Low-Pass Filter (LPF)) de primer orden [75]. Este tiene origen en el circuito
RC formado por la combinaciéon de la resistencia de encendido de un transistor
CMOS operando como llave, junto con el capacitor de muestreo del ADC. Segiin
su diseno, los T&Hs pueden incorporar, adicionalmente, un buffer de salida el
cual agrega capacidades adicionales que se suman a la del capacitor de muestreo.

En el ADC cada uno de los M canales intercalados se muestrea cada MT;
segundos, con senales de reloj desfasadas T, segundos entre si. En cada llave,
el error en la fase de muestreo se modela como una desviacion 57(7?, respecto al
instante en que esta debe cerrarse.

Por otra parte, la ganancia/atenuacion 77(7? de cada canal m estd modelada
como

T =1+A 0, (2.12)

donde Aw(i) es el error de ganancia en dicho canal. Los offset de DC se modelan

como una constante 0%) que se suma a la salida del bloque de error de ganancia.

A altas frecuencias (cercanas a 1/T}), el offset o) se comporta como una senal
M-periédica en la secuencia de salida del TI-ADC, denotada como 6% [n] =
o [n + M.

Como la resolucion del ADC es suficientemente alta (mayor a 3 bits) [76] el
bloque de cuantizacién Q(.) se puede modelar como ruido blanco aditivo con

distribuciéon uniforme. Finalmente, en el esquema de la Fig. 2.5 se denota como

y® [n] a la secuencia de salida del AFE.

Modelo equivalente en tiempo discreto

Los efectos de 4. y 77(7? se pueden modelar mediante filtros de interpolacion

analogicos con respuestas al impulso p£}3 (t) seguidos de un muestreo ideal [59,61],
como se muestra en la Fig. 2.6. Bajo este esquema la respuesta al impulso total
del m-ésimo canal entrelazado (2.13) estd determinado por la convolucion (en

el dominio del tiempo) entre el bloque de entrada c¥(t), la respuesta del T&H
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Figura 2.6: Modificacion del modelo del AFE y TI-ADC para la polarizacion
P e {H,V} y componente C € {I,Q} .

fy(r? (t) y la caracteristica de transferencia del ADC del canal

) (8) = V() @ £ () @ p) (1), (2.13)
donde m =0,--- ,M — 1y ® es el operador de convolucion.

Por otra parte, un selector global controlado por reloj serializa en una tnica
secuencia los valores que genera cada sub ADC dando lugar a la cadena de valores
de salida del TI-ADC r@[n].

Finalmente, las muestras digitalizadas (de alta frecuencia) a la salida del AFE
se calculan como la suma de TI-ADC r®[n], mas el ruido de cuantizacion que

introduce cada sub ADC ¢ [n] y la funcién perioédica de offset 6()[n]:
y D) = r®[n] + 69 [n] + ¢ n). (2.14)

Sean HY (jw) v S (jw) las transformadas de Fourier (Fourier Transform
(FT)) de la respuesta del i-ésimo canal entrelazado h%)(t) y la correspondiente
senal optica a la salida del OFE s()(t), respectivamente. En los sistemas de
comunicacion digitales cominmente se utilizan filtros de spectral shaping, para
acotar en banda la senal a la salida del transmisor y la entrada del receptor |70].
Esto implica que |S® (jw)| ~ 0, con w € [~ /Ty, 7/Ts]. Entonces, la funcién de
transferencia del canal hﬁ,? (t) se puede reemplazar por un modelo equivalente de
tiempo discreto real [77] (asumiendo |H7(r? (jw)| =~ 0 para |w| > 7/T5), como se

muestra en la Fig. 2.7, resultando

h(i)[n] =T, - h(i)(nTS), m=0,---,M—1. (2.15)
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Figura 2.7: Modelo equivalente de tiempo discreto del AFE y el TI-ADC con
sus desapareamientos para la componente de senal dado por (2.16) (sin offset de
DC y ruido de cuantizaciéon) para el i-ésimo canal, i = 1,... 4.

+k representan retardos/adelantos en el dominio de tiempo dis-

Los bloques z
creto z, mientras que los bloques T M y | M simbolizan operaciones de sobre-
muestreo o diezmado, respectivamente.

La salida del TI-ADC 7 [n] se obtiene multiplexando las muestras converti-
das por cada sub - ADC. Por lo tanto, 7V [n] se puede expresar como la suma de

convolucién de un filtro variante en el tiempo con coeficientes A [l], con la senal

a la salida del OFE en tiempo discreto s®[n] = s®)(nT,) [38]:
rOn] => " hD[1]s%[n - 1), (2.16)
I

donde A [[] es una secuencia M-periddica en la que cada elemento corresponde

con las funcion de transferencia de un sub - ADC:

RO =m0, n=0,-- M—1V, (2.17)

RO = r9 . (2.18)

Finalmente, la secuencia digitalizada de alta frecuencia a la salida del AFE

y[n] se determina reemplazando 7?[n] de (2.16) en (2.14),
y O] =Y " hP sV — 1]+ 69n] + ¢W(n). (2.19)
l

A partir de los modelos descriptos en esta seccion, se generd el modelo de
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Figura 2.8: Diagrama de bloques del modelo del sistema utilizado en las simula-
ciones.

simulaciéon de sistema de comunicaciones 6ptico coherente que se describe a con-

tinuacion.

2.3. Modelo de simulacién de sistema de comuni-
caciones 6ptico coherente de doble polariza-
ciéon

En la Fig. 2.8 se presenta el diagrama en bloques del modelo de simulaciéon del
sistema de comunicaciones Opticas coherentes de doble polarizacion. Este resulta
de la sintesis de los modelos matematicos presentados en la secciéon anterior. La
figura muestra, de izquierda a derecha, los bloques que modelan los efectos del
canal tales como la CD, la PMD y el ruido. A continuacion, se incluyen los efectos
caracteristicos del OFE y AFE del receptor con sus TI-ADCs y el bloque DSP a
la salida de este.

Asimismo, los desajustes del TI-ADC (offset, ganancia, tiempo de muestreo,
ancho de banda e I/Q time skew) se incluyen mediante una variable aleatoria con
distribucion uniforme (Uniformly Distributed Random Variable (UDRV)) que se
adiciona a cada parametro del modelo. Las respuestas de los caminos de senal
analogica (2.13) se modelan como filtros pasa-bajos de primer orden con ancho

de banda de 3dB Bﬁ?, con un desajuste de ancho de banda ¢ definido por

B

Bl

donde By es el ancho de banda nominal del AFE.
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Tabla 2.1: Pardmetros usados en las simulaciones.

Parametro Valor
Modulacion 64-QAM
Symbol rate (fg = 1/T) 96 GBd
Sobremuestreo en el receptor (1/T5) 2
Longitud de la fibra 100 km
Retardo de grupo diferencial (DGD) 10 ps

PMD de segundo orden (SOPMD) 1000 ps?

Vel. de rotacion de la pol. en el Tx 2 kHz

Vel. de rotacion de la pol. en el Rx 10 kHz
Resolucion del TI-ADC 8 bit

Tasa de muestreo del TI-ADC 192 GS/s
Nimero de sub ADCs del TI-ADC (M) 16
Ntmero de coeficientes del CE (L) 7

Factor de roll-off 0.10

BW analogico nominal (By) (ver (2.20)) 53 GHz
Error de ganancia (ver (2.12)) - UDRV A o € [£0.15]
Error de fase de muestreo - UDRV 5 € [£0.075]T
Desapareamiento de BW (ver (2.20)) - UDRV Agw € [£0.075] By
I1/Q time skew - UDRV T, Ty € [£0.075]T
Offset de DC - UDRV o) € [+£0.025]VFS

Los errores de fase de muestreo y el /@) time skew en cada polarizacion se
modelan mediante filtros de interpolacién de Lagrange. En cada polarizacion el
I1/Q time skew (tg y 7v) se introduce entre las componentes I y @ con igual

magnitud y signo contrario.

Configuraciéon de sistema de comunicaciones adoptada como caso de

estudio

A continuacion, se presenta la configuraciéon de sistema de comunicaciones
que fue adoptada como caso de estudio a lo largo de los estudios de la presente
Tesis. Esta consiste de un sistema 6ptico coherente tipico con doble polarizacion
(Dual Polarization (DP)), operando con un esquema de modulacion 64-QAM
y una tasa de simbolo de 1/T = 96 GBd, cuyos parametros se resumen en la
Tabla 2.1.

Se simulan filtros de coseno realzado con factor de roll-off del 10 % para la
conformacion del pulso de transmision, con un BW nominal de By = 1.1x

53 GHz.

96 GHz ~_
2 ~~
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La OSNR se establece para lograr una BER de 1 x 1072 [78,79|. El factor
de sobremuestreo en los bloques del DSP es T'/T; = 2. La longitud de la fibra
considerada es 100 km, con 10 ps de Retardo de Grupo Diferencial (Differential
Group Delay (DGD)) y 1000ps®> de PMD de Segundo Orden (Second Order
PMD (SOPMD)). Rotaciones del Estado de la Polarizacion (State of Polariza-
tion (SOP)) de 2kHz y 10kHz se incluyen en el transmisor y el receptor, respec-
tivamente. En [70] se encuentra una descripcion completa de los pardametros del
canal 6ptico antes mencionados.

Los TI-ADCs simulados tienen resolucion de 8 bits, con una frecuencia de
muestreo de 192GS/s y M = 16. El namero de coeficientes de los filtros de

compensacion digital es L, = 7.

2.4. Impacto de los errores del TI-ADC en el de-
sempeno del sistema de comunicaciones

En esta seccion se evaltia el impacto en el desempeno del receptor 6ptico
tomado como caso de estudio que introducen de los desapareamientos al interior
de los TI-ADCs que lo componen, asi como también el error 1/Q time skew.
Para ello se realizan multiples simulaciones a nivel de sistema, en las cuales los

desapareamientos de distinto tipo se evaltian por separado y en conjunto.

2.4.1. Caracterizaciéon del modelo de simulacién
Desempeno del receptor

Usando una secuencia binaria pseudo aleatoria (Pseudo-Random Binary Se-
quence (PRBS)) con modulacion 64-QAM como entrada al modelo (sin desapa-
reamientos) se construy6 el diagrama de constelaciones de la Fig. 2.9(a). En ella
es posible apreciar el impacto del ruido térmico en el receptor y el ruido 6ptico
del canal en la dispersion de los simbolos recibidos. En estas condiciones, la BER
en el receptor es de 1.25 x 107% y la OSNR de ~33 dB.

En la Fig. 2.9(b) se muestra el diagrama de constelaciones para el mismo

sistema pero el efecto de los desapareamientos de tiempo de muestreo, offset de
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Figura 2.9: Diagrama de constelacion de la salida del receptor simulado para un
esquema 64-QAM (a) sin y (b) con desapareamientos en el TI-ADC.

DC, ganancia, BW e I/Q time skew. En este caso la OSNR se mantiene igual,
pero la BER es de aproximadamente 1.4 x 1072. Estos resultados indican que,
en presencia de los desapareamientos en los TI-ADCs mencionados, el receptor
incrementa en cien veces la cantidad de errores a su salida. Lo anterior implica
una degradacion significativa en el desempeno del sistema de comunicaciones.
La Fig. 2.10 muestra las curvas de BER del modelo en funcién de la OSNR
del canal para diferentes modulaciones y considerando TI-ADCs con y sin des-
apareamientos. Ademas, la figura incluye un eje auxiliar con la SNR equivalente

del canal. La equivalencia entre ambas magnitudes se define como

SNR = OSNR +10log < ff°> (2.21)

B

donde Afy es un ancho de banda de referencia del canal 6ptico (12.5 GHz para
una fuente emisora de luz con una longitud de onda de 1550 nm).

Se incluyeron desapareamientos offset de DC menores al 0.5 %VFS, ganancia
de 7.5 %, BW por debajo de 5 %, tiempo de muestreo de 5% e I/Q time skew me-
nor al 5 %. Se observa que las curvas del sistema que incluye los desapareamientos
estdn desplazadas hacia la derecha. Esto implica que, para obtener el mismo va-
lor de BER se requiere una mayor OSNR en el sistema con desapareamientos, lo

cual no siempre es viable [79].
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Figura 2.10: Familia de curvas de BER evaluadas para distintas modulaciones
digitales M-QAM con y sin desapareamientos.

Analisis espectral

La Fig. 2.11 muestra el espectro de salida del modelo de simulacién de
TI-ADC, normalizado respecto a la senal de entrada, con y sin los desapareamien-
tos considerados en este estudio. Se emplea como estimulo una senal de entrada
sinusoidal de ~93 GHz con una amplitud del 95 % respecto al voltaje de esca-
la completa (Full-Scale Voltage (VFS)). La resolucion nominal del TI-ADC es
8D, lo que equivale a una relacioén senal-ruido y distorsion (Signal-to-Noise-and-
Distortion Ratio (SNDR)) de 50dB. Ademas, el modelo incluye ruido térmico
kT /C en los circuitos de muestreo, por lo que la SNDR del TI-ADC sin desapa-
reamientos es de 40 dB. La Fig. 2.11(a) presenta el espectro de salida sin ningin
desapareamiento, donde el pico que se aprecia a los 93 GHz corresponde con la
senal muestreada. Sin embargo, en presencia de desapareamientos, el espectro de
salida presenta espurios ubicados en frecuencias distintas a la de entrada. Una
explicacién en profundidad de las ubicaciones de dichos espurios, generados por
los desapareamientos, se puede encontrar en [24].

El desapareamiento en el offset de DC de los sub ADC introduce al espectro
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Figura 2.11: FFT de las muestras del TI-ADC para diferentes tipos de desapa-
reamientos.

componentes espurias distribuidas cada mfs/M Hz con m =1,--- , M, como se
muestra en la Fig. 2.11(b).

Para los desajustes de ganancia, tiempo de muestreo y BW (Figs. 2.11(c)-(e))
los espurios aparecen en torno a la senal de entrada f;,, a frecuencias fy multiplos
de fs/M (2.22):

fo=mfs/M =+ fir,; m=1,--- M. (2.22)

Para visibilizar el efecto del desapareamiento de BW se us6 una senal de en-
trada con una frecuencia de ~53 GHz, con igual amplitud que los casos anteriores,
la cual es la frecuencia de corte nominal para de los T&H (Tabla 2.1).

Por ultimo, en el escenario en que todos los desapareamientos mencionados
estan presentes, el espectro resultante estd dado por la superposicion de todos
los espurios anteriormente descriptos como se muestra en la Fig. 2.11(f).

La aparicion de las componentes espurias que introducen los desapareamien-
tos de la Fig. 2.11 reduce la relacion SNDR del conversor y degrada el desempeno

del receptor. Como consecuencia de ello, las muestras digitalizadas por el TI-ADC
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presentan discrepancias respecto a la senal analdgica de entrada. Esto a su vez
provoca que los simbolos que se obtienen a la salida del receptor no correspondan
con los datos que fueron transmitidos.

En los resultados anteriores no es posible reportar el impacto de los desapa-
reamientos entre los TI-ADCs de los canales 1/Q) dado que las muestras son
obtenidas a partir de las salidas de los ADCs individuales. Es por ello que el
impacto de estos desapareamientos se evaltia en el contexto del receptor en el

cual se emplean tales TI-ADCs en la siguiente seccion.

Penalidad de OSNR

En esta seccion se evaluo el desempeno del receptor incluyendo los efectos del
canal 6ptico, los desapareamientos caracteristicos del TI-ADC y los errores entre
las componentes 1/Q). El criterio adoptado para evaluar el desempeno es la pe-
nalidad de OSNR (ver Apéndice A) para una BER=1 x 1073, considerando cada
desapareamiento por separado. Los resultados de este estudio se reportan en la
Fig. 2.12(a)-(e), para los desapareamientos de offset de DC, ganancia, BW, tiem-
po de muestreo e I/Q) time skew, respectivamente. El desapareamiento de offset
de DC, ejercitado en la Fig. 2.12(a), es uno de los que méas degrada el desempefio
del receptor, atn con una baja magnitud relativa de error. Por otro lado, los
errores de ganancia (ver Fig. 2.12(b)) son los que menos impactan en el desem-
peno. La penalidad por el desapareamiento de BW, mostrada en la Fig. 2.12(c),
presenta una tendencia similar a la producida por errores de ganancia, pero im-
pactando de manera mas significativa. El efecto del desapareamiento de tiempo
de muestreo reportado en Fig. 2.12(d) afecta de forma similar que el de BW, aun-
que ligeramente mayor. Se observa en la Fig. 2.12(e) que el I/Q time skew entre
los canales es el efecto que degrada en mayor medida el desempeno del receptor,
después del offset de DC. Es importante senialar que en una aplicacion real, todos
los errores mencionados estan presentes de manera simultanea como se muestra
en la Fig. 2.12(f). Por lo tanto la penalidad resultante es mucho mayor.

Como se mostré en los resultados anteriores, la degradacion en el desempeno
de los conversores producida por los desapareamientos entre los sub ADCs intro-

duce errores en la digitalizacion de los simbolos recibidos. Tales errores no pueden
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Figura 2.12: Penalidad de OSNR del receptor en funciéon de los desapareamientos
de (a) offset de DC, (b) ganancia, (c¢) ancho de banda, (d) tiempo de muestreo
del TI-ADC e (e) 1/Q time skew.

ser corregidos por los algoritmos del DSP, por lo que los simbolos detectados en
el slicer presentan discrepancias respecto a los datos transmitidos. En consecuen-
cia, la BER y la penalidad de OSNR del receptor se incrementan, lo cual reduce
el desempeno del sistema. Un aumento en la BER del sistema se traduce en un
incremento de las solicitudes de retransmisiéon de datos que este debe hacer, lo
cual a su vez provoca que la velocidad efectiva del sistema se reduzca.

Por estas razones, el ajuste de estos desapareamientos es clave para hacer

viable la operacién 6ptima de los sistemas de comunicaciones coherentes.

2.5. Conclusiones

En este capitulo se presentd una descripcion de los componentes basicos de un
receptor de comunicaciones 6pticas coherentes, como asi también sus correspon-
dientes modelos mateméticos. Ademas, se realiz6 el modelo del canal de comuni-

caciones con sus efectos no ideales. Estos se emplearon para generar un modelo
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de simulacién del sistema de comunicaciones 6ptico coherente de doble polariza-
cion basado en TI-ADC. El modelo es compatible con la inyeccién de multiples
desapareamientos al interior de cada TI-ADC, como también del 1/Q time skew
entre los conversores de los canales del receptor.

Como caso de estudio se adopt6 una configuracion tipica de sistema de comu-
nicaciones Optico coherente moderno, que emplea modulacién 64-QAM y opera
a 96GBd.

Mediante simulaciones a nivel de sistema se evalu6 el impacto en el receptor de
los desapareamientos de BW, ganancia, offset DC y de tiempo de muestreo entre
los sub ADC del TI-ADC, asi como también el I/Q time skew. Los resultados
de este estudio senalan que dichos errores introducen degradaciones significativas
en el desempenio del receptor, haciendo imprescindible su correccién (mediante
alguna estrategia de compensacion/calibracion) para garantizar que el sistema

funcione de manera 6ptima a la maxima tasa de operacion efectiva posible.



Capitulo 3

Nueva técnica de correccion de
desapareamientos en TI-ADCs de
receptores Opticos coherentes para
sistemas de comunicaciones 6pticos

coherentes

Sintesis:  En este capitulo se introduce el aporte principal de esta Tesis, que
consiste en una nueva técnica para la correccion de desapareamientos en TI-
ADCs de receptores de comunicaciones opticas coherentes. Esta opera en sequndo
plano y puede ser implementada bajo dos alternativas: una basada en compensa-
cion digital y otra de senal mizta, basada en calibracion en el dominio analdgico.
La propuesta implementa una adaptacion del algoritmo de cuadrados minimos
para su uso en receptores de comunicaciones complejos, que incorpora backpro-
pagation a fin de generar una estimacion de la senal de error asociada a cada
sub ADC del conversor. Dicha estimacion se usa para establecer la re-adaptacion
necesaria para corregir los desajustes en el TI-ADC. Mediante simulaciones Mon-
tecarlo se demuestra la efectividad de la propuesta bajo ambas variantes de im-

plementacion, asi como también su rdpida convergencia.

39
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Figura 3.1: Diagrama en bloques de la arquitectura de compensacion digital de
los desajustes en el TI-ADC empleada en receptores sencillos [80].

3.1. Introducciéon

En el Capitulo 1 se presentaron las principales caracteristicas de las técnicas
mas relevantes del estado del arte para la compensacion de los desapareamientos
en TI-ADCs que forman parte de receptores de comunicaciones Opticas. Estas
estan basadas en ecualizacion adaptativa [59,80], como la de la Fig. 3.1, donde se
emplea un bloque de compensacion digital. Dicho bloque esta compuesto princi-
palmente por un ecualizador (Compensation Equalizer (CE)) cuyos coeficientes
son actualizados iterativamente mediante un algoritmo de cuadrados minimos
(Least-Mean-Square (LMS)) [81]. En la figura, el error del slicer alimenta el blo-
que LMS, el cual adapta los coeficientes del CE a fin de compensar los desajustes
del TI-ADC del receptor. Mediante el uso de este esquema se logran compensar
los desapareamientos en los TI-ADCs y los efectos no ideales que introduce el
canal de comunicaciones de forma simultanea.

No obstante, este tipo de compensacion es solamente viable en receptores sen-
cillos, para los cuales se puede asociar de forma univoca la senal de error de cada
slicer con un conversor determinado del dispositivo. En receptores mas comple-
jos (como los que se usan para comunicaciones Opticas coherentes) esto no es
posible debido a que se incorporan multiples bloques de DSP para compensar un
numero mayor de efectos no ideales del medio. En particular, la compensaciéon de
las interacciones entre los cuatro canales de este tipo de receptores (HI, HQ, VI
y VQ) genera a su salida una senal que combina la informacion de todas estas

componentes (ver Capitulo 2). Por lo tanto, no resulta posible asociar la senal
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de salida del receptor, ni la senal de error de cada slicer, con un sub ADC en
particular.

Para superar esta limitaciéon en este capitulo se introduce una nueva técnica
de correccion de desajustes en TI-ADCs e I/Q time skew en receptores de comu-
nicaciones 6pticas coherentes de doble polarizacion, que se ejecuta en background.
La técnica propone una modificaciéon a la implementacion de LMS de la Fig. 3.1
mediante la incorporacion del algoritmo de backpropagation [63,65|. Este tltimo
genera una estimacion é[n] del error del receptor asociado a la salida de cada
sub ADC, la cual se usa para alimentar el bloque LMS para actualizar adaptati-
vamente los coeficientes de un CE a fin de compensar los desapareamientos en el
TI-ADC y el 1/Q time skew. Alternativamente, la propuesta se puede modificar
para realizar una calibracion en el dominio anal6gico mediante la reconfiguracion
de las secciones analogicas configurables del TI-ADC, prescindiendo del CE como
se vera méas adelante. Adicionalmente, la técnica que aqui se propone (en sus dos
variantes de implementacion, digital y analogica) es capaz de corregir dinamica-
mente los errores introducidos por variaciones de proceso, voltaje, temperatura

y envejecimiento de los componentes.

3.2. Técnica de compensaciéon de desajustes en
dominio digital

La Fig. 3.2 muestra el esquema de la propuesta de compensacion de des-
ajustes en TI-ADCs en su variante digital. En la parte superior de la figura
aprecian los bloques tipicos de un receptor para comunicaciones coherentes (ver
Capitulo 2), junto con el bloque de compensacion necesario para llevar a cabo
la correccion. En la parte inferior de la figura se encuentran el bloque LMS y
el lazo de realimentacion del error basado en Error Backpropagation (EBP). El
bloque EBP se encarga de generar una estimacion del error del receptor asociada
a cada sub ADC del conversor. Para ello se sustraen del error de los slicers las
contribuciones que introduce cada bloque del DSP a lo largo de la cadena de
procesamiento de senales. Esto se consigue reproduciendo las mismas funcionali-

dades de procesamiento de senales del DSP en el lazo de error backpropagation.
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Figura 3.2: Diagrama en bloques conceptual de la arquitectura de compensacion
digital de los desajustes en el AFE+TI-ADC basada en error backpropagation.

Por lo tanto, este tltimo se compone de varios sub bloques (uno por cada sub
bloque del DSP) conectados en cascada, orientados con sentido inverso y con los
coeficientes transpuestos respecto a los originales.

El primer bloque del lazo de error backpropagation toma como entrada la
senal de error de los slicers y la multiplica por el transpuesto de la matriz de co-
eficientes del dltimo bloque del DSP. Los bloques EBP subsiguientes realizan un
procesamiento similar, implementando el transpuesto de la matriz de coeficientes
de cada etapa de la cadena de bloques del DSP. Finalmente, como resultado del
procesamiento de backpropagation, se obtiene una senal de error estimada que
depende solamente de las contribuciones de error debidas a los sub ADCs del
TI-ADC.

La Fig. 3.3 muestra el detalle del bloque de compensaciéon que contiene la
compensacion de offset de DC y el CE, ambos usados por la propuesta de com-
pensacion digital. El CE se define mediante sus coeficientes gﬁf’ [l] y se interpone
entre las salidas sin offset de DC de los TI-ADCs y el DSP. La compensacion de
offset se realiza sustrayendo el valor 5(i) [n], que se determina mediante backpro-
pagation, de la secuencia de muestras y¥[n] generadas por cada TI-ADC i del
receptor.

wln] = yDn] —67n), i=1,--- 4. (3.1)

A continuacion, las muestras w([n] libres de offset son procesadas por el CE
para efectuar la compensacion de los desapareamientos restantes, obteniéndose a

su salida las muestras compensadas z(?[n] las cuales se suministran como entrada

al DSP del sistema.
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Figura 3.3: Diagrama en bloques de la arquitectura de adaptacion basa-
da en error backpropagation para la compensacion de los desajustes en el
AFE+TI-ADC en un receptor 6ptico coherente con DP operando a T'/T5.

La secuencia de salida de cada CE esta determinada por la convolucion entre

sus coeficientes gr(f) (] y las muestras de salida de los TI-ADCs libres de offset

Lg—1
2] =3 gl WD =1, i=1,---,
'=0

=

(3.2)

donde |.] s denota la operacion modulo M, siendo esta la cantidad de sub ADCs
y L, es la cantidad de coeficientes de CE y la secuencia de coeficientes g [l] se
define como la respuesta al impulso de un filtro variante en el tiempo bajo la

forma:

g%)[l}:.&g)—i-no[l]a m:()7>M_17l:077Lg_17 (33)

donde M representa el numero total de sub ADCs, ny es un indice de tiempo
arbitrario multiplo de M.
Por otra parte, la salida del bloque DSP del receptor se define como la convo-

lucion de sus coeficientes con la secuencia de entrada (¥ [n] provenientes del CE
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en el esquema de la Fig. 3.3. Como se menciond en el Capitulo 2, el uso de sobre-
muestreo en este tipo de sistemas de comunicaciones es necesario para llevar a
cabo la compensacion de ciertos efectos del medio, tales como la ISI. Por lo tanto,
antes de que el slicer del receptor lleve a cabo la decision del simbolo recibido,
la senal de salida del receptor debe ser diezmada por el mismo factor con que
opera el sobremuestreo (bloque l) del DSP.Entonces, la relacién entrada-salida
del DSP en tiempo discreto, incluyendo factor de sobremuestreo tipico de 2, se
puede expresar como

4 Lp—1

=3Ok -1, j=1 4, (3.4)
i=1 (=0

donde I'{" [l] es el coeficiente del DSP correspondiente al tiempo n, asociado a

la entrada i y la salida j de este. Lr es el nimero de coeficientes del DSP. z(®[l]

es la i-ésima senal de entrada del bloque DSP.

3.2.1. Procesamiento del error mediante backpropagation

Como se menciono previamente, a fin de poder generar la sefial de error 9 [n]
asociada a cada sub ADC de los TI-ADCs del receptor se incorpora un esquema
de realimentacion adaptativo basado en LMS que implementa el algoritmo de
backpropagation. En una implementacion tipica de filtros adaptativos para siste-
mas de comunicaciones, por cada iteracion p LMS calcula el gradiente del MSE
con respecto al vector de coeficientes gﬁ,?p del CE Vg%{pE {&}. A partir de dicho
gradiente se efectia una actualizacion de los coeficientes del CE para minimizar

el error a la salida del receptor mediante

gfjb),p-l-l gmp BV (1) E{gk'} (35)

dondei=1,---,4,m=0,---,M —1; 3 es el paso de adaptacion. El vector

de coeficientes gﬁ,?p tiene tamano L, y esta dado por

8l = [o0pl0) a2, 1]+ ol Le — 1] (36)

A fin de hacer viable la aplicacién de LMS con la incorporacion del lazo de
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EBP, a continuacién se deriva una expresion para calcular el error de backpro-
pagation é®[n] y el gradiente estocéstico del error cuadratico de los slicers en
funcion de los coeficientes del CE.

El error a la salida del slicer se calcula como la diferencia entre la salida

submuestreada del DSP w; y la salida del slicer ay,

eéj) _ u,(j) _ d,(j), j=1,- 4, (3.7)

donde 7 es un indice que representa cada canal empleado en el esquema de doble
polarizacion y £ es el nimero de simbolo que proceso el slicer.
Por otra parte, se define el error cuadratico total del receptor como la suma

de los errores de cada slicer al cuadrado:
4 .
&= _le'P, (3.8)
j=1

al reemplazar el error del slicer e,ij ) de (3.7) en la expresion del error total (3.8),

se obtiene el error total en funcion de las salidas del DSP y el slicer

4
&= (u - a,‘j’)Q. (3.9)
j=1

A partir del error total &, el error cuadratico medio de la salida del receptor

en funcion de un namero 2N + 1 muestras se define como (ver Apéndice A)

1 N 1 N 4 ) ) 9
En = §5: § §<J—~J). 3.10
YUaN+1 & 2N +1,4 & Uy~ A (3.10)

La derivada parcial de €y con respecto a cada coeficiente g\ [lo] del CE se

determina como

0E N 0 1l (0 0\
oN u —a
09 lo] g4 [lo] <2N+1 > 2 ()

k=—N j=1

L yy 0 G _ )
:2N+122m(<uk —ak>>. (3.11)

k=—N j=1

donde lp € {0,1,--- , L, — 1}, mo €{0,1,--- , M — 1}, e iy € {1,2,3,4}.
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) por el sim-

De acuerdo con [82] es posible aproximar el simbolo detectado a;; u
bolo transmitido a , el cual es 1ndepend1ente del coeficiente g 9)[lo]. Entonces,

la derivada parcial de £y (3.11) respecto a g [lo] se puede expresar como:

83]\; 8uk
ag%%)[l 2N_|_1 Z Z zo) ] (3.12)

Calculo del error de backpropagation

Dado que el receptor opera bajo un determinado factor de sobremuestreo y
el slicer opera a una tasa de muestreo menor a la del TI-ADC, las senales de
error de los slicers e,(Cj ) se deben sobre-muestrear por el mismo factor con que se
diezmaron inicialmente para aplicar backpropagation. De esta forma se define la
secuencia de error sobre-muestreado, propagado hacia la salida del DSP ) [n]

como

, e)y sin =042 £4, -
eW[n] = : (3.13)

0 otro n
Reemplazando (3.13) en (3.12), la derivada del error cuadratico medio sobre-
muestreado respecto al coeficiente gl [lo] del CE en funcion del error del slicer

sobremuestreado puede expresarse como:

O n QuY[n]
- e 3.14
B X 3 3.1

N “)wo]

Entonces, el objetivo ahora es hallar una expresiéon para la derivada de las

Aul9) [n]

salidas submuestreadas del DSP con respecto a los coeficientes del CE, 2070 o]

para reemplazar en (3.14). Para ello, primero se procede a expresar las secuencias
tanto de las entradas como las salidas del DSP en funcién de las muestras de cada
sub ADC. Dichas secuencias pueden reescribirse redefiniendo el indice temporal
n como

n=m+kM, m=01,---,M—1 VK KcN. (3.15)

Por lo tanto, a partir de (3.15), la senal en la i-ésima entrada del DSP dada
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por (3.2) puede ser reescrita como

Ly—1
e Om + k' M Zgﬁé DNm + k' M —1]. (3.16)

=0

Por otra parte, a partir de (3.15) la derivada del error medio respecto a

cada coeficiente del CE en (3.14) (omitiendo el factor constante se puede

2N+1)

expresar comao:

~1 4 ~ ,
O R T 2, Akl IR Tl POt

ag(m l() 1 89(10[ ]

m=0 j=1

Considerando que los coeficientes del DSP T'Y") [l] ¥ los coeficientes del CE
gmO [lg] son independientes, se puede reemplazar la secuencia sub-muestreada de
entrada al slicer u'9[n] de (3.4) en el segundo multiplicando de (3.17), de forma

que se obtiene

uD[m + KM == ) &p(i [m + KM — 1]
Z Fm+k M

- - , (3.18)
Oy 0) i=1 1=0 39(0[ ]

A partir de (3.2), la derivada parcial de la secuencia de salida de un sub

ADC en funcién del coeficiente del g, ZO)[ZO] CE se determina como:

02 [m + K M]
g [lo]

= U}(z) [m —+ k?/M — lO]am,mo(si,i07 (319)

donde 6y, ,, es la funcion delta de Kronecker (es 1 cuando n = m y 0 para todo
otro caso).

Reemplazando (3.19) en (3.18) se obtiene que la derivada de la salida sub-
muestreada del DSP con respecto a los coeficientes del CE depende de los coefi-
cientes internos del primero y de las muestras cada sub ADC, por medio de:

Lr—-1

oul KM
a[njj Z TG0 w4+ KM — 1= lo]6m mo. (3.20)
gm
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Luego, reemplazando (3.20) en (3.17), se obtiene

4
<m o> e Dlmo + K M]x
K =1
Lr—1
rY) 1w [mg + kM — 1 — I (3.21)
mo-+k' M 0 0] :
=0

Finalmente, mediante el cambio de variable kM = k'M — [ se establece que

OE N

aT)[l] X Z é(io)[mo + kM]w(ZO)[mO + kM — lo], (322)
9mo (L0 k
donde
4 Lp—1
=3 "> 0D n + 1) (3.23)
j=1 1=0

recibe el nombre de error de backpropagation hacia la salida del CE para el i-
ésimo canal. Este error incluye el procesamiento de todos los bloques en el camino
de senal en el DSP. A continuacion se introduce el procedimiento de correccion

de desapareamientos a partir de la senal de error de backpropagation.

3.2.2. [Ecualizaciéon digital adaptativa para la compensa-
cion de desapareamientos de los TI-ADCs y el AFE

del receptor de comunicaciones

A diferencia de los sistemas de comunicaciones con esquemas de transmision
de datos mas sencillos, como los basados en DD, en los receptores para comunica-
ciones Opticas coherentes se interponen multiples bloques de procesamiento entre
la salida de los TI-ADCs y los slicers. Debido a ello, resulta imposible asociar las
senales de error de los slicers con un conversor en particular.

A fin de superar esta limitacion, la presente Tesis propone una modificaciéon
a LMS donde se se sustituye el error del slicer en favor del error de backpropa-
gation [83,84| definido en (3.23). De esta forma, el gradiente del MSE en (3.5),
Vgﬁff,pE {&} se reemplaza por la estimacion del gradiente instantaneo del error
cuadratico en el tiempo k, Vg%)é’k (3.24), cuyas derivadas parciales se definen

conforme a (3.22).
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V w& = aeVm + kM]w[m + kM), (3.24)

m

donde « es una constante de proporcionalidad (ver (3.22)), w[n] es el vector de

muestras de entrada del CE con longitud L,:
w[n] = [w(i) [n], wPn —1],--- ,wn — L, + 1]]T. (3.25)

Entonces, la actualizacion de los coeficientes del CE adaptativo mediante esta
variante de LMS queda definido como:

(4)

Brps1 = By — WV g0 Ek, (3.26)

(i
donde p = af es el tamano del paso de adaptacion, que determina la rapidez de

adaptacion del algoritmo.

Compensacion adaptativa del desapareamiento de offset de DC de los

TI-ADCs del receptor

Para realizar el ajuste de los desapareamientos de offset de DC por medio
de LMS se debe calcular el gradiente del MSE con respecto a los coeficientes
de compensacion de offset de DC, Vaﬁf;{pE{S’“}' El desarrollo para obtener dicho
gradiente es similar al realizado en la Seccién 3.2.1, pero evaluando las deriva-
das parciales respecto a o) [n]. El mismo se detalla en el Apéndice C.3. Como

resultado, la compensacion de los desajustes de offset de DC en las muestras de

entrada a partir de (3.23), se actualiza segin
657?7P+1 = 65?21)717 - Moé(z) [TL + m]v m=0,--- 7M -1, (327)

donde 6%)7,) es la estimacion de la secuencia de compensacion de offset de DC en

la iteracion p, y u, es el paso adaptacion de la compensacion de offset.
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3.2.3. Convergencia de la implementacién de LMS basada

en backpropagation

En esta seccion se discuten las propiedades de convergencia del algoritmo de
calibraciéon propuesto, basado en LMS y backpropagation. Dado que la propuesta
de compensacion presentada en esta Tesis implementa LMS, cuya superficie de
error es cuadratica [81], no tiene problemas de convergencia debido a minimos
locales.

Sin embargo, como resultado de la aplicacion del algoritmo de backpropaga-
tion, el error (y su correspondiente gradiente) podria sufrir de desvanecimiento
segun las propiedades de la senial. Dicho efecto es en esencia una variaciéon en la
atenuacion de la senal por el canal, experimentada por la senal en un rango de
frecuencias determinado [85]. Esto constituye un problema complejo cuando se
utiliza backpropagation en el entrenamiento de redes neuronales debido a sus no
linealidades [86]. Sin embargo, en la aplicacion presentada aqui, el algoritmo se
realiza sobre bloques con coeficientes lineales de acuerdo a (3.23). Esto reduce el
problema del desvanecimiento del error a los casos en los que el error es filtrado
en frecuencia.

En particular, en los receptores coherentes los filtros que se utilizan son de
tipo LPF, cuyo ancho de banda es semejante al de la sefial recibida [3]. Debido
a ello el gradiente no presenta desvanecimiento dentro del espectro de interés,
pero si puede presentarlo a frecuencias més altas. Esto ultimo es consecuencia
de que los bloques de DSP del receptor operan a una frecuencia superior a la de
la senal de interés debido al uso de OSR. Esto implica que las componentes del
error en alta frecuencia son filtradas por el FFE, por lo que la informacién de los
desapareamientos ubicada a alta frecuencia tiene una baja magnitud y afecta en
menor medida al calculo del error por backpropagation y el gradiente. Si no se
tiene en cuenta lo anterior, puede conducir a la divergencia de los coeficientes de
los filtros gﬁ,? [[] controlados por el LMS porque no todos los grados de libertad
estan bajo control del bucle adaptativo.

La forma de evitar este efecto es utilizar una regularizacion en la adaptacion.

La regularizacion més comtnmente usada en comunicaciones digitales es el tap-
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leakage [81], cuya funcion de costo es

jk—E{Z‘el(:) 2}+ gZZ|g7(Z> [g”2 (3.28)

Esta funcion de costo evita un desbordamiento de los coeficientes proporcionando
una relacion de compromiso (controlada por la constante real ) entre la mini-
mizacion del MSE y la energia de los coeficientes del filtro. Esto se traduce en la

modificacion de la ecuacion de adaptacion (3.5) segin

giriz),erl []=(1— ) ggriL),p 1] — Nvgﬁjﬁ,p[Z]E &} (3.29)

donde excepto por el factor de leakage (1 — p¢) la adaptacion es equivalente a la

del LMS tradicional.

3.2.4. Analisis de la complejidad de implementacién de la

técnica de compensaciéon

Dado que el lazo de backpropagation debe replicar todos los componentes del
DSP del receptor, su implementacion se debe de evaluar cuidadosamente para no
incrementar significativamente el consumo y el area del sistema. A continuacion
se analiza la complejidad de implementacion los dos bloques principales de la

técnica propuesta: el CE y el bloque EBP.

Implementacioén paralela del CE

Tipicamente en los sistemas de comunicaciones 6pticas de alta velocidad los
bloques del DSP se implementan de forma paralela para minimizar el consumo
de energia [3] y alcanzar tasas de procesamiento compatibles con las otras etapas
del receptor. Dicha implementacion consiste en el procesamiento simultdneo de
un conjunto de P muestras de entrada. Particularmente, los TI-ADCs inheren-
temente generan muestras con un paralelismo M (usualmente distinto a P). La
utilizacion de paralelismo en el procesamiento de las muestras permite que la
logica digital opere a una frecuencia menor que la frecuencia de muestreo fg del

TI-ADC, a costa de un incremento de aproximadamente P veces en el area de
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implementacion.

Debido a que el CE opera directamente sobre las salidas de los TI-ADCs,
las cuales estan en el dominio del tiempo, para compensar los desapareamientos
de este [63], se opt6 por una implementacion en el mismo dominio para el CE
con L, = 7 coeficientes. Este valor es el nimero minimo que permitié ejecutar
la técnica sin pérdidas significativas en su desempeno y se determiné evaluando
miultiples configuraciones del filtro CE.

La Fig. 3.4 muestra, a modo de ejemplo, la implementacién paralela de un
CE de L, = 3 coeficientes que se utiliza para compensar un TI-ADC con M =4
sub ADCs con un factor de paralelismo P = 8, donde cada entrada w®[n — m]
corresponde a la salida de un sub ADC particular del TI-ADC. Los rectangulos
s6lidos conectados a la salida de los sub ADCs y a las salidas del CE corresponden
a los flip-flops usados para resincronizar las muestras. Por simplicidad se omite en
la figura la etapa de correccion de offset. En este tipo de arquitecturas paralelas, el
factor de paralelismo P puede elegirse como un miltiplo entero del nimero de sub
ADCs M. En particular, durante los estudios experimentales y las simulaciones
que se condujeron para validar la técnica propuesta se utilizé la configuracion
M=16,P=128y L, =T.

Para los valores de P y M del ejemplo, el filtro gﬁf ) [l] se instancia P/M = 2
veces, donde los filtros multiplexados en el tiempo g,(f) [[] toman las muestras solo
de determinados sub ADCs. El filtro resultante es equivalente en complejidad al
filtro de compensacion de 1/Q) time skew presente en los receptores coherentes
actuales [3]. Dado que el algoritmo aqui propuesto es capaz de corregir dicho
desapareamiento, el correspondiente filtro de correccién puede ser sustituido por
este sin que ello implique incurrir en un area o potencia adicional.

La Fig. 3.5 muestra el detalle de la implementacion de uno de los filtros del CE,
g(()i) [l], el cual es del tipo de respuesta finita al impulso (Finite Impulse Response
(FIR)). Este caso particular del filtro no requiere de registros de desplazamiento

para las muestras de entrada debido a la topologia paralela del TI-ADC y su

naturaleza multiplexada en el tiempo.



53 Calibracion/compensacion de TI-ADC usando backpropagation

- s s
w®[n—2] yw®[n—3] gﬁf) ] 7l g
(i)

o1 F——}>
; z@[n —1]
01—

y z@[n —2]
o' ———>

(@)

] e
3l o

o' fF——>
R — e
T e

(@)

i zWn -7
o' F—

Figura 3.4: Ejemplo de una implementacion paralela del CE con M =4, L, = 3,
y factor de paralelismo P = 2M = 8.
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Implementaciéon del bloque de error backpropagation

Normalmente, el DSP de los receptores de comunicaciones 6pticas coherentes
consiste de bloques de procesamiento lineales, entre los que se incluyen BCD,
FFE, e interpoladores de TR y FCR. Como se senal6 previamente, la implemen-
tacion del bloque de error backpropagation incluye una etapa de procesamiento
para cada bloque del DSP (ver Fig. 3.2), donde cada elemento es matematica-
mente equivalente al transpuesto de su contraparte. Asimismo, los sub-bloques
del bloque EBP no incluyen los circuitos de adaptaciéon que forman parte de los
componentes del DSP; lo que reduce su complejidad.

Tipicamente las degradaciones del AFE y TI-ADC (por ejemplo, debidas al
envejecimiento de los componentes o cambios de la temperatura ambiente) varian
lentamente con el tiempo. Consecuentemente, las actualizaciones de coeficientes
(dadas por (3.26) y (3.27)) por lo general no necesitan realizarse a la velocidad
de operacion del receptor. Adicionalmente, en las implementaciones de transcep-

tores de alta velocidad se suele utilizar procesamiento por bloques de muestras
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Figura 3.5: Ejemplo de una implementacién paralela del CE con M =4, L, = 3,
y factor de paralelismo P = 2M = 8.

y ecualizacion en el dominio de la frecuencia mediante la transformada rapida
de Fourier (Fast-Fourier Transform (FFT)) [3]. Este tipo de ecualizacion resulta
mas eficiente que si se efectuara en el dominio del tiempo porque debido a que

se requiere un nimero menor de coeficientes.

Diezmado por bloques para reducir el consumo de potencia

Con el fin de reducir el consumo de potencia de la técnica de compensacion,
se propone actualizar el CE realizando un diezmado de las muestras de error
del receptor. No obstante, debido a que la ecualizacién de la senal de salida de
cada TI-ADC se realiza en el dominio de la frecuencia, el bloque EBP homélogo
también operar en el mismo dominio. Para asegurar la consistencia de dicho
procesamiento, las muestras de error evaluadas deben de ser consecutivas a fin
de no alterar el funcionamiento de los algoritmos de FFT que se utilizan dentro
del DSP. Asimismo, el tamano N del bloque de muestras a procesar debe ser
mayor o igual que el mayor nimero de orden de los bloques del DSP.

La actualizacion del CE se realiza periddicamente, utilizando N muestras
consecutivas del error del slicer (3.13), por cada Dp bloques de muestras, es
decir,

¢DkNDp+n], n=0,1,---,N—1,Vk €N. (3.30)

Gracias al uso de diezmado del error de backpropagation la disipacion de po-
tencia de los bloques EBP se reduce a una fraccion 1/ Dpg respecto a sus homologos
en el DSP. No obstante, a pesar de la incorporacion de diezmado de muestras,

las areas de los bloques de EBP resultan similares a las de sus contrapartes en el

DSP.
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Optimizaciéon del drea mediante procesamiento en serie

Dado que los bloques EBP no operan en tiempo real, sino que con una tasa
Dpg veces menor que los elementos del DSP, es posible reducir el drea de su imple-
mentacion serializando parte de las operaciones que estos realizan. Normalmente,
una implementaciéon en serie requiere que circuitos como los multiplicadores se
reutilicen con coeficientes variables, mientras que en una implementacién parale-
la, el hardware se puede optimizar para valores de coeficientes constantes. Como
resultado se obtendria una disipaciéon de potencia ligeramente mayor, por ope-
racion, que en una implementaciéon en paralelo. No obstante, mediante el uso
de esta estrategia en conjunto con el diezmado es posible reducir el area de la
implementacion a la vez que se mantiene la disipaciéon de potencia. La Fig. 3.6
ejemplifica un esquema de procesamiento serie para el bloque EBP.

Otro factor que se debe de tener en cuenta al realizar una implementacion
en serie es que ello conlleva un incremento de la latencia en el procesamiento de
las muestras. La latencia resultante de la topologia de la figura es 2 x (Npcp +
Nrppg) x P muestras, donde Npop v Nppg son los tamafios de los bloques de
muestras de las operaciones de FFT utilizadas para implementar el BCD y el
FFE, respectivamente (el factor 2 incluye el par FFT /IFFT). A modo de ejemplo,
en la figura, se considero un FFE con Nppp = 256 coeficientes y un BCD con
Npep = 8192 coeficientes. Por su parte, las latencias asociadas a los bloques
EBP para los interpoladores TR y FCR pueden despreciarse porque la cantidad
de coeficientes en estos es generalmente menor que las del FFE y BCD [3].

No obstante, si la latencia del procesamiento en serie es menor que el periodo
de actualizacion del bloque EBP diezmado, la velocidad de adaptacion del CE
no se reduce:

2 X (NBCD + NFFE) X P < N x Dg. (331)

Una reducciéon adicional de la complejidad y la disipacion de potencia de
la propuesta se puede lograr al: 7) activar intermitentemente los algoritmos de
calibracion una vez que han convergido, y/o i) implementar los algoritmos en
una rutina programada en un microprocesador integrado, el cual generalmente

se encuentra disponible en transceptores 6pticos coherentes.
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Figura 3.6: Ejemplo de implementacion serial del algoritmo de EBP con Ngop =

3.2.5. Alternativa de implementaciéon basada en calibra-

cién de senal mixta

La propuesta para la compensacion de desajustes en TI-ADCs desarrollada en
la Seccion 3.2.2 puede adaptarse para realizar efectuar las correcciones pertinen-
tes en el dominio analogico. Esto se logra dotando a los sub ADCs de capacidades
de reconfigurabilidad analdgica, las cuales son comunes en implementaciones de
ADCs para sistemas de comunicaciones [15,22,87|. Por otra parte, se prescinde
CE que se usa en el esquema de compensacion digital.

En el esquema de calibracion propuesto, las fases de muestreo del T&H se
ajustan mediante lineas de retardo programables [68], mientras que la ganancia
y el offset se pueden corregir en el comparador del ADC o con un amplificador
de ganancia programable (Programmable Gain Amplifier (PGA)).

La Fig. 3.7 muestra el diagrama en bloques del esquema de calibracién de
senal mixta. Este se vale del mismo procesamiento del error que la compensacion
en el dominio digital (sin el CE) donde se computa el error de backpropagation
que calcula el bloque EBP para establecer la reconfiguracion necesaria para re-
calibrar el TI-ADC mediante LMS. En la figura se resaltan los bloques analdgicos
usados para aplicar la calibracion, incluidos el LMS y el bloque de EBP, que
operan en el dominio digital. Por simplicidad, en la figura, el indice de iteracion
se ha omitido de los pardmetros de calibracion.

Los desapareamientos de ganancia, modelados en el Capitulo 2 con el para-
metro 77(,? definido en (2.12), se corrigen re-adaptando las ganancias en el ADC
para amplificar o atenuar por una cantidad igual al reciproco de dicho parametro.

El coeficiente de ganancia con calibracién de desajustes se denota como &,(ﬁ) y se
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Figura 3.7: Esquema de la calibraciéon de senal mixta usando error backpropaga-
tion y LMS para ajustar los elemetos de ajuste analdgico.

4

actualiza mediante
50 1 =39, = 1,0 fm + kMJw®fm + kM], k. (3.32)

donde m=0,--- M —1yi=1,--- 4.
Con esta variante de implementacion, el ajuste de offset de DC se lleva a cabo
mediante (3.27), de forma similar a la variante digital de la seccién anterior.
Finalmente, las fases de muestreo se pueden calibrar usando el algoritmo de
recuperacion de reloj por minimizacion del MSE (Minimum MSE (MMSE)) [82]

a partir del error obtenido mediante backpropagation que se asocia a cada sub

ADC:

~ (%)

Frpst =Ty — 1O [m + kM] % (3.33)

(wm + kM +1] — wDm + kM — 1]), Vk
conm=20,--- , M —1.
Implementaciéon de la calibraciéon de senal mixta en un TI-ADC con
T&H jerarquico

En receptores digitales de alta velocidad, las implementaciones de TI-ADC
convencionales no suelen ser las mas empleadas. Esto se debe principalmente a

limitaciones en el BW y complejidad de los circuitos de T&H (ver que se presenta
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Figura 3.8: Ejemplo de aplicacion de la propuesta a un TI-ADC de dos jerarquias.

en el Capitulo 4.2.1).

Por otra parte, las arquitecturas de TI-ADC con T&H jerarquicos demos-
traron mayores velocidades y las mejores eficiencias energéticas en el estado del
arte [15, 19,22, 88]. La técnica de calibracion presentada en la presente Tesis
puede ser adaptada para su uso en dichas implementaciones luego de realizar
modificaciones menores.

La Fig. 3.8 muestra un ejemplo de implementaciéon de un TI-ADC con T&H
jerarquico de dos niveles, que incluye los elementos de calibracién que utiliza la
propuesta de esta Tesis. Este tipo de topologia presentan las mayores velocidades
y las mejores eficiencias energéticas en el estado del arte [15,19,22,88|. La primera
jerarquia consiste en M; llaves de muestreo, mientras que la segunda posee Mo
llaves por cada una de la primera jerarquia. En total, este ejemplo emplea M7 x My
sub ADCs.

La calibracion de ganancia y offset de DC se aplican a cada sub ADC, mien-
tras que la calibracion del tiempo de muestreo se realiza tinicamente sobre las
senales de reloj de la primer jerarquia. Esto se debe a que los desajustes de esta
naturaleza en la primera jerarquia tienen un impacto mucho mayor, que en en

las subsiguientes, sobre el desempeno del conversor.
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Figura 3.9: Penalidad de OSNR del receptor para desapareamientos de (a) offset
de DC, (b) ganancia, (c) BW, (e) tiempo de muestreo e (f) I/Q time skew entre
los canales del receptor.

3.3. Resultados de simulaciéon

A continuacién se evalua el desempeno de la técnica propuesta en el contexto
del modelo de simulaciéon de sistema de comunicaciones 6pticas coherentes de
la Secciéon 2.4, incluyendo un TI-ADC con una topologia de T&H de una tinica
jerarquia. Se inyectan desapareamientos aleatorios multiples y tnicos, a fin de
evaluar su impacto por separado en el desempeno del sistema.

3.3.1. Analisis de la penalidad de OSNR del receptor pre

y post-compensaciéon de desajustes

En la Fig. 3.9 se reporta la penalidad de OSNR del receptor, para una BER
de 1 x 1073, en funcién de cada tipo de desajuste por separado. Se evalud el caso
sin correccion de los desajustes, asi como también los resultados de aplicar la
propuesta en sus variantes de compensacion digital y calibracion de senal mixta.

En la figura se aprecia que la penalidad de OSNR asociada a cada uno de los
desapareamientos es efectivamente mitigada en todos los casos, quedando una
baja penalidad remanente para desajustes cercanos al 10%. En particular, en
la Fig. 3.9(a) se observa para el peor caso una mejora de 3dB en el desempeno

del receptor en presencia de desapareamientos de offset de DC. En el escenario
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del desajuste de ganancia, mostrado en la Fig. 3.9(b) se observo para el caso
de la calibracion en sefial mixta una penalidad ligeramente menor (de alrededor
del 0.1dB) que para la compensacion en dominio digital. Para el resultado del
ajuste de BW de la Fig. 3.9(c), se considerd solamente la compensacion digital.
El modelado y la calibraciéon en el dominio analégico de BW debera abordarse
en futuros trabajos. Los resultados en presencia de error de tiempo de muestreo
e 1/Q time skew, mostrados en las Figs. 3.9(d) y (e), respectivamente, indican
que ambas variantes realizan una efectiva correcciéon de este desajuste para todo
el rango evaluado. En todos los casos ejercitados la diferencia entre las resulta-
dos asociados a la calibraciéon y a la compensacion fueron similares, exhibiendo

diferencias de hasta 0.1 dB.

3.3.2. Analisis de Montecarlo de las tasas de error de bit

en funcién de cada tipo de desapareamiento

Para evaluar la robustez de la técnica de correccion de desajustes se realizaron
campanas de simulaciones Montecarlo donde se inyect6é cada tipo de desaparea-
miento por separado y de forma conjunta. Cada prueba consistié de 500 casos
donde los desapareamientos se modelaron como UDRV. Debido a que ambas
propuestas exhiben un desempenio similar (ver Capitulo 5 para demostraciones
experimentales) y al elevado costo computacional de este estudio, se consider6

solamente el escenario de compensacion en dominio digital.

Escenario de inyecciéon de desapareamientos de un solo tipo

Las Figs. 3.10 y 3.11 muestran los histogramas de BER para el receptor con
y sin compensacion, en presencia de errores unicamente de fase de muestreo,
ganancia, I/Q time skew, y desajustes de BW. Estos se inyectaron como UDRV
con rangos 0y € [+0.075|T, A o € [£0.15], Aye € [+0.075]By v 7u, 7 €
[£0.075]T, respectivamente. Para todos los casos evaluados, en las figuras es
posible apreciar que la técnica de compensacién propuesta es capaz de mitigar
el impacto de todos los desapareamientos, incluido el desajuste de offset [63].

En las figuras se evidencia que con esta propuesta se puede lograr una mejora

de BER de hasta 8 veces respecto al escenario sin correccion para los desajustes
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de ganancia y tiempo de muestreo. La BER del receptor sin compensacion en
presencia desajustes de I/Q time skew varia de forma significativa, ubicandose
entre 1.5 x 1071 y 8 x 1072, Sin embargo, con la compensacion habilitada, la
BER del receptor vuelve a centrarse en 1 x 1072. En el caso del desapareamiento
de BW, se observo una menor degradaciéon de BER en ausencia de compensacion,

por lo cual la mejora de BER fue de 3 a 4 veces.

(a) (b)

Histogram of BER Histogram of BER
400 Sampling Phase Error Gain Error
m | w/o CE 200 [ w/o CE
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Figura 3.10: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de

referencia de ~ 1 x 1073, (a) Solo errores de fase de muestreo. (b) Solo errores
de ganancia.

Escenario de inyeccion de desapareamientos multiples

Los histogramas de BER para el receptor con y sin compensacién en pre-
sencia de los efectos combinados de todos los desapareamientos considerados se
muestran en la Fig. 3.12. Se evaluo6 el caso de un CE con L, = 7y 13 taps. En

ausencia de compensacion se observa una degradaciéon severa en el desempeno

(a) (b)
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Figura 3.11: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de
referencia de ~ 1 x 1072, (a) Solo error de time skew 1/Q. (b) Solo error de BW.
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Figura 3.12: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de
referencia de ~ 1 x 1073. Se evaltia la combinacién de todos los mismatches.
Arriba: sin CE. Medio: CE con L, = 7 coeficientes. Abajo: CE con L, = 13
coeficientes.

del receptor, con BERs que oscilan en el rango de 3 x 1072 a 1 x 10~!.Esto im-
plica que un bloque de datos recibidos presentara hasta 100 veces mas errores
que en el caso con los TI-ADCs sin desapareamientos. Por el contrario, mediante
el uso de la propuesta de compensacion se observan mejoras de hasta 100 veces
en el desempeno del receptor. Finalmente, se observa que la mejora correspon-
diente incrementar la cantidad de coeficientes del CE L, de 7 a 13 no es muy

pronunciada.

3.3.3. Convergencia de la técnica empleando diezmado en

los bloques de backpropagation

En la Seccion 3.2.4 se defini6 una estrategia para realizar el diezmado de
las muestras de error y asi reducir el consumo adicional dado por la técnica.
La Fig. 3.13 muestra la evolucion temporal de la BER en presencia de desapa-

reamientos multiples para diferentes valores de diezmado Dpg, con bloques de



63 Calibracion/compensacion de TI-ADC usando backpropagation

-1 ]
E EEEEEEN DB=1 DB=5O ]
‘é -2

(@)
o

_3 ¥LTA RO ¢ 1

0 1 2 3 4

Symbol number %10

Figura 3.13: Convergencia de la compensacion en presencia los desapareamientos
combinados para diferentes factores de diezmado Dy con N = 8192.

N = 8192 muestras.

Se utilizan diferentes valores de paso de adaptacion p (ver (3.26)) durante
cada simulacion para reducir el MSE en estado estacionario y acelerar la conver-
gencia del algoritmo. Se destaca que el impacto en el valor final de la BER es
despreciable cuando se aplica diezmado por bloques para factores de diezmado
tan bajos como el 1%, el cual se da para Dg = 100. En contraste, la desventaja
viene dada por una convergencia mas lenta, por ejemplo en el caso de Dy = 100,

se requeriria ~3 ms en alcanzar el estado estacionario para un enlace de 96 GBd.

3.3.4. Resultados de la alternativa de calibracién en senal

mixta

En esta seccion se reporta el desempeno del TI-ADC en términos de SNDR,
rango dinamico libre de espurios (Spurious Free Dynamic Range (SFDR)) sobre el
espectro y la respuesta en frecuencia de las muestras convertidas antes y después

de aplicar la técnica de calibracion presentada en esta Tesis.

Espectro de salida del TI-ADC

La Fig. 3.14 muestra una comparacion de los espectros de las muestras (de-
terminados mediante FFT) antes y después de la calibracion para una entrada
sinusoidal 54 GHz, normalizados respecto a la amplitud de entrada. Sin calibra-
cion, los desajustes introducen multiples espireos de gran amplitud en todo el

espectro, los cuales se mitigan mediante la calibraciéon propuesta. Esto se eviden-

cia a través de un incremento en la SNDR y el SFDR de 18.3dBFS y 27.6 dBFS,



Calibracion /compensacion de TI-ADC usando backpropagation 64

0 Uncalibrated Calibrated
_ SNDR=11.5dBFS | | sNDR=30.6dBFS
%) SFDR=24.2 dBFS SFDR =48.9 dBFS
L -20 | 1t
o0
S,
®
©
=
S
£ [ |
< okl Dbl
0 20 40 60 0 20 40 60
f [GHzZ] f [GHZ]

Figura 3.14: Comparacion de los espectros pre/post calibracion para una entrada
senoidal a 55 GHz. Se emplearon 2'* muestras para generar las graficas.
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Figura 3.15: SNDR y SFDR del TI-ADC en funcion de la frecuencia pre/post
calibracion.

respectivamente.

Respuesta en frecuencia de la SNDR y SFDR

Las respuestas en frecuencia de la SNDR y el SFDR con y sin calibracion
se muestran en la Fig. 3.15. Antes de calibrar, la SNDR y el SFDR estén por
debajo de 20 dBF'S y 31 dBFS, respectivamente, para todo el rango de frecuencias
evaluado. Por el contrario, con la calibracion habilitada, el valor minimo de la
SNDR asciende a 40 dBF'S para frecuencias menores a los 10 GHz. En frecuencias
més altas, la SNDR esté limitada por la asintota dada por jitter en los senales
de muestreo. Por otra parte, el SFDR estd por encima de 50dBFS para las

frecuencias evaluadas.
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Figura 3.16: Evolucion de la BER a la salida del receptor y SNDR del TI-ADC
empleando la calibraciéon de senal mixta basada en backpropagation en presencia
de desapareamientos combinados.

Convergencia de la calibracién

En la Fig. 3.16 se muestra la evolucion de los errores de offset, ganancia y
tiempo de muestreo de los sub ADCs de un TI-ADC del receptor, junto a la
medicion de la BER instantanea y la SNDR promedio de los 4 TI-ADCs del
receptor. Para esta prueba se dejo que el receptor converja, en primer lugar, con
la calibracion apagada. En estas condiciones la BER del receptor esta limitada a
1 x 1072, A continuacion, luego de procesar 5 millones de simbolos, se enciende la
calibracion. Las graficas de la figura muestran la evolucion de los parametros de la
calibracion a partir de este instante. En ellas se aprecia que los errores empiezan
a reducirse a la par que incrementa la SNDR de los TI-ADC y se reduce la BER
del receptor, la cual converge hacia el valor objetivo 1 x 1073,

Por otra parte, se evalud la respuesta del algoritmo en presencia de una per-

turbacion en las condiciones de operacion del receptor (por ejemplo un cambio
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Figura 3.17: Evolucion de la BER a la salida del receptor y SNDR del TI-ADC
empleando la calibracién de senal mixta basada en backpropagation en presencia
de desapareamientos combinados.

repentino en el voltaje de alimentacion del circuito), lo cual se ilustra en la
Fig. 3.17. Se observa en un principio que todos los errores se encuentran ajus-
tados, por lo que la SNDR es maxima y la BER minima. A partir del simbolo
~800 x 10 se modifican los valores de todos los desajustes y se deja que el algo-
ritmo los ajuste. Se observa como, en el momento de introducir la perturbacion,
la SNDR de los TI-ADC se reduce hasta 25dB y la BER empeora hasta casi
1 x 1072, Luego de ~300 x 10 la BER del receptor es recuperada, mientras que
la SNDR sigue optimizandose hasta recuperar el valor inicial.

A continuacién se reporta la evoluciéon de la calibracién cuando el receptor
emplea TI-ADC con T&H jerarquico (ver 3.8). En particular se configura el
simulador para implementar un T&H de dos jerarquias, donde la primera tiene
M; = 16 ramas y la segunda M, = 8 nodos. Por lo tanto, la cantidad total de
sub ADCs es M; x My = 128.

El resultado de este estudio se muestra en la Fig. 3.18. Se utiliza un tono
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Figura 3.18: Evolucion de la BER a la salida del receptor y SNDR del TI-ADC
empleando la calibraciéon de senial mixta basada en backpropagation en presencia
de desapareamientos combinados.

de entrada de 54 GHz como estimulo de prueba en esta simulacion. Ademaés, se
incluye 100fs de jitter RMS en todas las senales de muestreo. Se destaca que
solos las M, fases de muestreo de la primera jerarquia, y las M; x My ganancias
y offset de los sub ADC se ajustan en este caso. Dado que se utiliza un mayor
namero de conversores (es decir, 128 frente a los 16 usados en los resultados
anteriores), se observa una convergencia ligeramente més lenta con respecto a la
simulacion anterior. No obstante, el impacto de los desajustes en un desempeno
jerarquico de TI-ADC se logra mitigar efectivamente con la calibraciéon de senal
mixta basada en backpropagation propuesta, al igual que la simulacién con el
T&H convencional. En particular, para la SNDR se observa una mejora de 12dB

a 30dB utilizando la técnica de propuesta.

3.4. Conclusiones

En este capitulo se presenté una técnica de correccion de desajustes en TI-
ADCs de receptores de comunicaciones 6pticas coherentes de doble polarizacion,

la cual es compatible con dos tipos de implementaciones. Una esta basada en
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compensacion en dominio digital mediante un ecualizador adaptativo, cuyos co-
eficientes se actualizan dindmicamente mediante un lazo de realimentacion de
error que incorpora backpropagation y una implementacion del algoritmo LMS.
La otra esta basada en calibracion en el dominio analogico y toma como base la
formulacion de la primera, pero prescindiendo del ecualizador en favor de la re-
configuracion de los elementos anal6gicos programables del receptor para corregir
los desajustes del mismo.

Por otra parte, dado que los desapareamientos y otros efectos considerados
(variaciones en las condiciones ambientales y proceso de fabricacion) evolucionan
lentamente en el tiempo, se propuso realizar un diezmado en el procesamiento
del error en el receptor a fin de reducir la disipacién de potencia asociada a las
propuestas de correccion.

Mediante simulaciones Montecarlo se verifico la capacidad de ambas propues-
tas para compensar simultdneamente errores de ganancia, offset de DC, tiempo
de muestreo, ancho de banda entre los canales del TI-ADC y el time skew entre
las componentes I /@) del receptor. Asimismo, se observo una rapida convergencia
para ambas técnicas, inclusive con la adicién del diezmado de muestras de error.

Es importante destacar que, en estas simulaciones, se emplearon variables
con precision de punto flotante tanto en los coeficientes del CE como en los paré-
metros usados en la calibracion analogica. Sin embargo, en una implementacion
digital real los coeficientes son variables de punto fijo. No obstante el forma-
to de dichos niimeros debe ser elegido cuidadosamente a fin de no degradar el
desempeno de la compensacion. En el caso de la implementacion analdgica, la
precision de la calibracién depende directamente de la precision de los circuitos
reconfigurables en el conversor involucrado.

En el Capitulo 4 se caracteriza el rango de ajuste de las celdas de retar-
do programable integradas y en el Capitulo 5, se evaliia experimentalmente la

capacidad de ajuste de dichas celdas.



Capitulo 4

Diseno e implementacion del chip
TI-ADC prototipo y la plataforma
de emulaciéon de un sistema de

comunicacion

Sintesis:  En este capitulo se presenta el diseno del chip prototipo TI-ADC uti-
lizado como caso de estudio para evaluar la técnica de calibracion/compensacion
propuesta en esta Tesis. Se disend una plataforma de pruebas para evaluar ex-
perimentalmente el desempeno del conversor, tanto en pruebas individuales, ast
como también en el contexto de un sistema de comunicaciones optico coherente
de doble polarizacion. Los resultados experimentales demuestran que el chip tie-
ne un buen desempeno y eficiencia, superando a otras propuestas relevantes del
estado del arte, incluso a algunas desarrolladas con procesos de fabricacion mds

avanzados.

4.1. Plataforma de emulacién de un transceptor
digital de alta velocidad

Uno de los principales aportes de la Tesis es el desarrollo de la plataforma ex-

perimental que se us6 para evaluar de la propuesta de compensacion/calibracion.

69
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Figura 4.1: Fotografia de la plataforma experimental de la plataforma desarro-
llada para verificar la técnica de calibracion.

La misma se muestra en la Fig. 4.1. La plataforma emula un sistema de comunica-
ciones 6ptico coherente. A continuacion se describen las tres secciones principales

de la plataforma, las cuales se destacan en la figura:

A) High speed DAC: Esta seccion se encarga de la sintesis de las sefiales
analogicas de comunicaciones (equivale a la salida del TIA) y se lleva a

cabo mediante un kit de evaluacion basado en DAC [89].

B) FPGA: La generacion de los datos a transmitir por el DAC y la captura
de las muestras digitales a la salida del TI-ADC se realiza en una placa de

evaluacion basada en FPGA [90].

C) Test board: Esta seccion contiene el chip ADC prototipo, disenado por
el grupo de investigacion de Fundacion Fulgor [68], que se describe en la

Seccitn 4.2.

El esquema de funcionamiento de la plataforma se completa con una compu-
tadora anfitrion conectada al dispositivo FPGA que configura tanto el esquema
de modulacion usado en el transmisor, como la SNR del canal y ejecuta los al-
goritmos del receptor.

La Fig. 4.2 presenta el diagrama de los bloques funcionales internos de la
plataforma experimental. Se emplea un LPF con frecuencia de corte a —3dB
de 650 MHz [91] acoplado entre el DAC y el ADC, el cual emula la respuesta
del canal de comunicaciones 6ptico. La funcién del filtro en la plataforma es
modelar la IST del canal de comunicaciones. Los relojes para el DAC y el ADC

se generan a partir de una unica referencia de reloj a 10 MHz para minimizar
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Figura 4.2: Diagrama en bloques de la plataforma experimental.

las discrepancias entre las senales de reloj que se originarian si se utilizara dos
osciladores distintos para estos dos bloques. Las muestras digitalizadas por el
ADC son procesadas por el receptor, cuyas funcionalidades fueron implementa-
das en la computadora anfitriéon. Entre las funcionalidades implementadas en la
computadora se encuentra la calibracion/compensacion del TI-ADC basada en
el algoritmo de backpropagation propuesto en esta Tesis.

Bajo este contexto, es importante destacar que, respecto a otros entornos
de evaluacion del estado del arte, la plataforma aqui introducida presenta las

siguientes mejoras:

1. Los estimulos de prueba no estan limitados a senales senoidales, sino que

también se pueden sintetizar senales de comunicaciones reales.

2. La evaluacion del desempeno del sistema no esta limitada a una caracteri-
zacion espectral de las muestras de salida del TI-ADC, si no que también es

posible analizar el desempeno global del receptor que incluye al TI-ADC.

3. Debido a la dificultad de disenar interfaces de alta velocidad para las mues-
tras de salida del TI-ADC, en la literatura se las suelen diezmar para ser
transmitidas fuera del chip [48,92]. Sin embargo, dado que el funcionamien-
to del DSP del receptor necesita todas las muestras que genera el ADC, el
uso de diezmado en la plataforma no es posible. Consecuentemente, todas
las muestras de salida del TI-ADC son capturadas y pueden ser utilizadas

para su anélisis.

El chip prototipo y la placa DAC disponen de un tnico canal. Para poder

reproducir el funcionamiento de un sistema de comunicaciones 6ptico coherente
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con DP se deben realizar 4 transmisiones de datos secuenciales, una por cada
canal del enlace, correspondientes a los canales [ y () de las polarizaciones H y
V.

A continuacion se describen los componentes funcionales del transmisor y el

receptor de la plataforma.

4.1.1. Transmisor

El transmisor esta formado por hardware digital implementado en FPGA [90]
y un DAC comercial de 16 bits [89] que opera a 1 GS/s. Esta tasa de operacion
se adopta debido a limitaciones en las frecuencias de reloj con las que este y el
FPGA pueden funcionar. Los bloques del transmisor en el FPGA se configuran
desde la computadora por medio de comandos que se envian a través de una
interfaz Ethernet.

En el FPGA se generan los datos a transmitir mediante el uso de multiples
generadores de PRBSs con longitudes y semillas configurables. Dependiendo del
esquema de modulaciéon empleado, uno o més generadores de PRBSs se conectan
al mapeador de simbolos del transmisor, el cual se encarga de codificar los datos
en los simbolos a ser trasmitidos. El mapeador es capaz de implementar diferentes
esquemas de modulaciones digitales multinivel tales como 2-PAM, 4-PAM, 8-
PAM y 16-PAM. Para emular el comportamiento del sistema de comunicaciones
optico coherente se utiliza una configuracion particular de longitud y semilla del
PRBS por cada canal. Dichas configuraciones se escogen de forma aleatoria al
comienzo de los ensayos experimentales sobre la plataforma.

Adicionalmente, en el FPGA se implementa un generador de ruido gaussiano
(Additive White Gaussian Noise (AWGN)) con distribucion normal estandar pa-
ra modelar el nivel de ruido a la salida del transmisor. La amplitud de los simbolos
y del ruido se pueden ajustar mediante los coeficientes Gg y G, respectivamente
(ver Fig. 4.2).

El simbolo digital con ruido anadido se transmite a la placa DAC mediante
una interfaz de alta velocidad y bajo voltaje diferencial (Low- Voltage Differential
Signaling (LVDS)) [93], donde se generan las senales analdgicas de comunicacio-

nes.
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4.1.2. Receptor

El sub sistema receptor estd compuesto por el chip TI-ADC prototipo y una
computadora. Estos son interconectados por medio del FPGA el cual implementa
interfaces LVDS y Ethernet. Debido a limitaciones en las prestaciones de computo
en tiempo real asociadas a los ordenadores de proposito general, las muestras
generadas por el TI-ADC se envian a la computadora agrupadas por bloques
de 28 (que corresponden a 2'7 simbolos del sistema de comunicaciones). Por
cada componente de senal se utiliza una configuracion particular de las celdas de
retardo del TI-ADC para reproducir el desapareamiento de tiempo de muestreo
entre los cuatro canales del sistema (I y @) para las polarizaciones H y V).

Tanto el procesamiento realizado por el DSP, como el tratamiento de los
errores a la salida del receptor para calibrar el TI-ADC se implementan en la
computadora. Para la correccion en senal mixta la calibracion se realiza ajustando
las celdas de retardo programables en el chip de acuerdo con el algoritmo de la
Seccion 3.2.5. Por otra parte, en el esquema de compensacion en el dominio digital
los coeficientes del CE del DSP del receptor son actualizados dindmicamente

mediante el algoritmo descripto en el Capitulo 3.

4.2. Diseno del circuito integrado TI-ADC de alta
velocidad

El componente principal de la plataforma de evaluacion y el objeto de estudio
de esta Tesis es el chip prototipo TI-ADC, cuya arquitectura se muestra en
la Fig. 4.3. Esta incluye una red de adaptacion de impedancia de entrada, un
T&H jerérquico sin buffer, un sub sistema de generacién de multiples fases de
reloj con celdas de retardo programables, un bloque de generacion de voltaje de
modo comiin y una interfaz digital de alta velocidad con 16 canales LVDS para
transmitir las muestras digitalizadas a la FPGA a 32 Gbit/s [93]. En el nucleo
del conversor se encuentran 32 ADCs de tipo SAR asincronos, que cuentan con
su propio generador de senales de muestreo.

Por simplicidad, en la Fig. 4.3 la entrada analdgica y la entrada de reloj



TI-ADC y plataforma de emulacién de sistemas de comunicaciones 74

TI-ADC core
I
[ I : 8x8 o CH 15p
slice0 —’“858 1ecn [°CH 150
e ven . T o
o< SAR o< SAR o< SAR 88 | ‘LvDs [—© p
| 7.1 ™ foecHon
SAMP SAMP| ... SAMP -
GEN GEN GEN I o CKrefp

— A [ CKrefn
CELL Vi
A J
4|

Clock BL'Jffering
+

ck
50Q Phases Gen.

Vrfp Vrfn

Figura 4.3: Arquitectura del chip prototipo TI-ADC. Las senales de reloj y de
entrada analogica son diferenciales.

se representan como de terminacion tunica (single ended). Sin embargo, en el
dispositivo real han sido implementadas de forma diferencial. El voltaje de modo
comun Vg, para la red de adaptacion de impedancia y los SAR ADCs se genera
en el chip a partir de la media de las tensiones de referencia externas Vs, y
Viefn-

La habilitacion de cada sub ADC y su calibracion de offset, asi como también
la velocidad del lazo de reinicio del comparador, la configuracion de las celdas
de retardo programables y la habilitacion de los canales de la interfaz digital de
alta velocidad se establecen mediante una serie de registros de configuracion que
incorpora el chip.

En las siguientes secciones se describen en detalle cada uno de los componentes

principales del TI-ADC.

4.2.1. Red de T&H jerarquica

La topologia tipica de un TI-ADC (ver Fig. 1.3) dispone M sub ADCs en
paralelo que operan a una frecuencia de muestreo M veces menor que la del
TI-ADC global [14]. Bajo este esquema, cada sub ADC tiene asociada una llave
de T&H, cuya condicion de cierre se denomina modo de seguimiento (tracking),
mientras que a su estado abierto se llama modo de retencion (hold).

Usualmente en los TI-ADCs la complejidad inherente a la generacion y sin-
cronizacion de las miltiples seniales de reloj requeridas para el funcionamiento de
los sub ADCs limita el nimero maximo de estos a algunas decenas. Para aliviar

esta limitacion, en el prototipo presentado aqui se utilizdé una implementacion
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Figura 4.4: Arquitectura tipica de un T&H jerarquico y diagrama temporal.

jerarquica de los T&Hs, la cual que hace posible el uso de un mayor ntimero de
sub ADCs respecto a otras propuestas del estado del arte [18,94,95]. Esto se
logra mediante la reorganizacion de las llaves de T&H del conversor en dos o mas
niveles llamadas jerarquias. Entre los niveles jerarquicos del T&H tipicamente se
incorpora un buffer, como se ejemplifica en la Fig. 4.4(a) para una jerarquia de
orden 2. Bajo este esquema, la senal de entrada del T&H se muestrea primero en
el capacitor Cy cuando, por ejemplo, Sy se encuentra activada (ver Fig. 4.4(b)).
Luego, en la fase de retenciéon de esta llave, el voltaje en Cy se remuestrea en la
capacidad de entrada de cada sub ADC Cpac al activar, por ejemplo Sp .

A pesar de que esta topologia alivia los requerimientos de temporizacion de
las llaves, y el impacto sobre el ancho de banda de la entrada del conversor,

presenta los siguientes inconvenientes:

(i) El tiempo de retencion (hold time) de las llaves de muestreo de la prime-
ra jerarquia tiene que ser lo suficientemente largo como para permitir un

establecimiento adecuado de la tension en el capacitor C'pac,

(i) Asociado con (i), un tiempo de retenciéon mayor se corresponde con un
tiempo de seguimiento menor. Esto implica la generaciéon de un senales de
seguimiento con ciclos de trabajo muy bajos a medida que se aumenta la
cantidad de sub ADCs. Tales senales requieren de gran complejidad para

su elaboracion.

(111) Las componentes de ruido introducidas tanto por el buffer como por los

niveles adicionales en la jerarquia reducen el desempeno del conversor.

Para mitigar estos problemas, se adoptd una topologia de T&H jerarquico
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Figura 4.5: Arquitectura del T&H jerarquico propuesto y diagrama temporal.

sin buffer [22], como se muestra en la Fig. 4.5(a). En esta topologia el esque-
ma de sincronizacion de las llaves hace posible prescindir de los buffers entre
las jerarquias. Los sub ADCs de esta topologia muestrean la sefial de entrada
solamente cuando se establece un camino de senal por medio de las llaves de la
dos jerarquias.

La Fig. 4.5(b) muestra el diagrama de tiempos implementado por este esque-
ma para una jerarquia de orden 2. Por ejemplo, el muestreo de la senal analogica
en la figura (en el ADC del extremo superior) se lleva a cabo cuando se solapan
la activacion de las llaves Sy y S .

Este esquema cuenta con la ventaja de no requerir que la primera jerarquia
retenga la muestra mientras la segunda esta en modo de seguimiento, ni de ne-
cesitar senales de reloj con ciclos de trabajo inferiores al 50 %. Por otra parte,
dado que esta arquitectura no utiliza buffers, su consumo de potencia y ruido
kT /C resultan menores que en la topologia clasica de T&H jerarquica. Gracias
a ello es posible utilizar un mayor numero de sub ADCs y alcanzar frecuencias
de muestreo més altas con un impacto minimo en el ancho de banda [22]. Dicho
impacto se mitiga mediante la incorporaciéon de las inductancias en la red de

adaptacion de entrada.

4.2.2. Red de adaptacion de impedancia de entrada y T&H
con ancho de banda mejorado
La representacion esquematica de un canal del T&H y su correspondiente red

de adaptacion de impedancia de entrada se muestran en la Fig. 4.6. E1 BW de

entrada sufre degradacion debido a los elementos parasitos del encapsulado, el
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Figura 4.6: Red de adaptacion de impedancia y llaves de T&H (por simplicidad
solo se muestra un par de llaves de cada jerarquia).

ruteo de senales, los pads de entrada del chip y los circuitos de protecciéon contra

la descarga electrostatica (FElectro Static Discharge (ESD)) de este.

Red de adaptacion de impedancia de entrada

Para compensar tales efectos, se agregan un inductor L de 8 nH y dos resis-
tencias de terminacioén de 50 €2 entre los nodos de entrada del T&H. La adicion
de estos componentes tiene el efecto de producir un pico en la respuesta en fre-
cuencia del AFE, agregando un cero a su funcion de transferencia [18,96], el cual
extiende el BW del T&H para compensar las capacidades parasitas anteriormente

mencionadas.

Circuito T&H

El circuito T&H se compone de dos jerarquias de llaves. La primera contiene
4 conjuntos de llaves NMOS, denominadas M1 y M2, que estan controladas por
cuatro senales de reloj con un ciclo de trabajo de 50 % y desfasadas 25 % entre si.
La segunda jerarquia contiene 8 conjuntos de llaves NMOS (M3 y M4) por cada
llave de la primera jerarquia. Estas son las llaves de muestreo del ADCs SAR.

Un par de transistores desactivados dummy (M5 y M6) se disponen en forma
cruzada entre la entrada y salida de las llaves de muestreo principales para mitigar
la transmision espuria de senal cuando la llave principal se encuentra en modo
de retencion [97]. La inyeccion de carga y el acoplamiento del reloj sobre la
senal muestreada se contrarrestan mediante los dispositivos dummy M7 y MS,
los cuales tienen la mitad del tamano de la llave de muestreo principal y se activan

con complementariamente con respecto a la senal de muestreo [98|.
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Figura 4.7: Esquema de generaciéon y control de las fases de muestreo para las
llaves de muestreo del T&H.

4.2.3. Generaciéon y control de las fases de muestreo del

sub circuito T&H

El esquema de generacion de las senales de muestreo del T&H se presenta en
la Fig. 4.7. Se utiliza una senal de reloj diferencial externa de 2 GHz, con ciclo de
trabajo del 50 % (Ckp, Ckn), para generar los relojes de la todas las jerarquias.
Las senales de control y sincronizaciéon para el transmisor de alta velocidad, en
la plataforma de prueba, también se generan a partir de esta misma senal de
entrada.

La referencia de reloj externa ingresa al chip por medio un circuito de acon-
dicionamiento denominado Clk Buff (Fig. 4.7). A continuacion, la frecuencia de
esta senal se divide por 2 y se procesa en el bloque Phase Generator para ob-
tener 4 senales de 1 GHz con ciclo de trabajo de 50%, con una diferencia de
fase del 25 % entre fases consecutivas. Estas 4 sefiales estan sincronizadas con la
referencia de reloj y son las que controlan las llaves de muestreo de la primera
jerarquia Sy a S3. A partir de cada una de las senales Sy a S3, en el bloque Pulse
Generator, se generan cuatro pulsos de reloj para la segunda jerarquia (Spo a
Ss0), dividiendo su frecuencia por 8. Estas tienen una frecuencia de 125 MHz y
un ciclo de trabajo de 12.5% [99].

En este contexto es preciso destacar que el alineamiento entre las fases de
reloj de la primera jerarquia Sy y S3 es susceptible ante asimetrias en los ruteos
y los circuitos de T&H. Estos a su vez, provocan errores en la conversion de la
senal que se agudizan a medida que aumenta la frecuencia de la senal de entrada,
degradando el funcionamiento del conversor [100].

Para corregir este desalineamiento se implement6 un circuito de calibracion
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(controlado por el algoritmo presentado en esta Tesis), el cual se compone de
3 etapas de celdas de retardo programables basadas en capacitores. La carga
capacitiva de cada etapa se puede configurar de forma independiente con una
precision de 7 bits y el tamano del paso de calibraciéon, a su vez, se puede ajustar
con inversores CMOS programables (también con 7 bits de precision).

Por otra parte, la temporizacion de los pulsos de la segunda jerarquia no

requiere calibracion, ya que las llaves en esta muestrean una senal continua [87].

4.2.4. SAR ADC asincrono de 8 bits

La arquitectura interna del ADC SAR asincrono propuesto se muestra en la
Fig. 4.8a. Por simplicidad, las llaves de muestreo se presentan sin sus transisto-
res de compensacion. En el ADC la senal de entrada se muestrea y se aproxima
iterativamente mediante un DAC capacitivo diferencial (Cpac) basado en redis-
tribuciéon de carga, con muestreo realizado en la placa superior (conectada al
nodo que la entrada del comparador). Luego, cada bit de la muestra se decide
usando un comparador dinamico que incluye control de corriente y que permite
la calibracion en background del offset de DC.

El pulso de muestreo y las seniales de reset para el CDAC se generan a partir
del bloque SAMP GEN. Dicho bloque toma como entradas el reloj de la primera
jerarquia y, en el caso del primer sub ADC, uno de los pulsos (por ejemplo Sy )
descriptos en la Seccion 4.2.3. Este pulso se re-sincroniza y se re-transmite al
siguiente sub ADC donde se realiza el mismo proceso.

El bloque ASYNC CTRL LOGIC (Fig. 4.8a), que implementa logica de con-
trol asincrona se encarga de habilitar las operaciones antes mencionadas y regis-
trar las decisiones del comparador. Por otra parte, un lazo de reset programable
en el comparador ajusta la velocidad de la conversion.

A continuacion se describe el ciclo de funcionamiento de los conversores ADC
SAR.
Funcionamiento del ADC SAR

El diagrama de tiempos del bloque ADC SAR se muestra en la Fig. 4.8b,

cuyo periodo de conversion se disend para ejecutarse en 8ns, mientras que el
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Figura 4.8: (a) Diagrama en bloques y (b) diagrama de tiempos del SAR ADC
asincrono.

ciclo de aproximaciones se completa en 6.2 ns. Esta configuracion permite que el
seguimiento de la senal de entrada, el reset de CDAC y la resolucién de metaes-
tabilidades puedan realizarse en los 1.8 ns restantes [101].

El ciclo de conversion del sub ADC empieza al reiniciar CDAC y la logica de
control. Estos eventos se producen a partir de la llegada del pulso de muestreo
para el primer sub ADC o bien, el pulso retransmitido desde un sub ADC anterior
para el caso de los restantes.

Una vez concluida la fase de muestreo, la logica de control habilita el lazo
del reloj del comparador y comienza el ciclo de aproximaciones del DAC. La
logica registra los bits decididos en cada paso y conmuta las llaves del CDAC en
consecuencia.

Después de la conversion del bit menos significativo (Least-Significant Bit

(LSB)) la logica de control pone en cortocircuito las entradas del comparador y
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Figura 4.9: Disposicion fisica del capacitor unitario C'y 1/4 del banco de capa-
citores.

efectia el reset de CDAC. A partir de este estado se realiza una comparacion

adicional para calibrar el offset de DC del comparador.

Conversor digital-analégico capacitivo

El DAC consta de un arreglo de capacitores construido enfrentando tiras de
metales del mismo nivel, donde cada agrupamiento capacitivo del arreglo tiene
peso binario. Se emplea un esquema de conmutaciéon que preserva el voltaje de
modo comin donde la senal de analogica a cuantizar es alimentada directamente
a la entrada del comparador. De esta forma, la senal de entrada no sufre atenua-
cién por el divisor capacitivo entre el CDAC y la capacidad parésita Cp,, (ver
Fig. 4.8a). Cada grupo de capacitores se conmuta de forma diferencial, con la
excepcion del que corresponde al LSB, que se conmuta en un solo extremo.

La disposicion fisica (layout) de uno de los capacitores unitarios C' y un cuar-
to del banco de capacitores del C'p ¢ se muestran en la Fig. 4.9. Los capacitores
del arreglo se distribuyen con el ordenamiento 16C, 2C,4C, 1C,8C, 1C, 32C'; de
forma tal de contrarrestar los efectos de los gradientes de fabricaciéon que po-
drian introducir asimetrias en los pesos de los bits. Adicionalmente, se incluyen
a capacitores dummy en los extremos para reducir efectos de contorno durante
la fabricacion.

Como se mencion6 anteriormente, en la arquitectura de T&H sin buffer es
posible utilizar valores de Cp ¢ mas pequenos porque se elimina la contribucion

del ruido del buffer [22]. No obstante, la presencia de desapareamientos entre los
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capacitores de Cpac determina el minimo valor de C' que puede utilizarse sin
incurrir en no linealidades en la conversion [102].

A partir de simulaciones Montecarlo se determinéd que el méximo desaparea-
miento admisible es del 3 %. Asimismo, a partir de los parametros del proceso,
suministrados por el fabricante, se establece que el correspondiente valor mini-
mo de C' es 3.3fF. Como la topologia del DAC es de tipo split capacitor son
necesarios 64 capacitores, en lugar de los 128 requeridos por implementaciones

convencionales [103]. Por lo tanto, la capacidad diferencial total de cada rama

del DAC, es 64 x 3.3fF = 211.2fF.

Logica de control del ADC

El proceso de conversion esta controlado por logica asincrona (ver Fig. 4.8)
que implementa una maquina de estado que tiene la responsabilidad de: reini-
ciar el DAC, habilitar el reloj del comparador, registrar los resultados de cada
ciclo, conmutar el DAC para hacer las aproximaciones sucesivas y habilitar la
calibracion de offset. Esta logica esta compuesta por un conjunto de 9 celdas
conectadas en cascada, una para cada bit convertido méas una adicional para la
compensacion de offset.

El modo asincrono de operacion de esta logica hace posible que las com-
paraciones sucesivas se realicen lo més rapido posible (efectuandose un reinicio
del comparador en cada iteracion). Por otra parte, si una condicion metaestable
se presenta en las salidas del comparador, la logica puede esperar hasta que el

comparador realiza una decision y posiciona un estado vélido a su salida.

Comparador con ruido programable

Un comparador StrongARM con entrada tipo PMOS se utiliza como compa-
rador en los ADC SAR, el cual se escogioé porque tiene la ventaja de no disipar
potencia estatica. En la Fig. 4.10 se muestra el circuito esquematico del compa-
rador. Debido a su relativa simplicidad, el offset y el ruido estan principalmente
determinados por las caracteristicas del par diferencial [104].

La magnitud del ruido referido a la entrada del comparador, V2. viene dada

por [104]
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donde g, es la transconductancia del par diferencial principal (Md1l y Md2), Cp,

(4.1)

es la carga capacitiva parasita del par diferencial principal e Ioy; es la corriente
de modo comun establecida por la fuente de corriente programable M¢. Debido
a la relacion entre Vn%m e Ioy, el nivel de ruido en el comparador se puede

adaptar reconfigurando la fuente Mt. Simulaciones post-layout senalan que es

posible configurar el nivel de ruido en el comparador en un rango de 300 nVrms

a 400 pVrms.

Calibracién de offset del comparador

Para realizar la calibracion de offset en el comparador se incluye un par
diferencial auxiliar, formado por los transistores Mdla y Md2a de la Fig. 4.10, y
el circuito de calibracion de offset de la Fig. 4.11.

La calibraciéon se ejecuta luego de finalizar un ciclo de conversiéon. Una de
las entradas auxiliares del comparador, Mdla, esta conectada al voltaje de modo
comun mientras que Md2a se usa para aplicar el voltaje de calibracion Vo ar. Me-
diante el algoritmo descripto en [105] se realiza el ajuste agregando o eliminando
una pequena carga a un capacitor de integraciéon C,,;, desde una capacitancia

parasita C),, para generar la tension Vo ar. Dicho voltaje se puede ajustar con
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Figura 4.11: Detalle de la calibracion de offset

pasos de 350 pV (que representan 0.19 LSB para una Vig = 480 mV).

Lazo de reset del comparador

En la Fig. 4.12a se muestra un diagrama esquematico del lazo de reset asin-
crono del comparador. En estado de reset, ambas salidas del comparador se es-
tablecen en un “0” légico. Para evitar la propagacion de un estado metaestable
las salidas del comparador estan conectadas a compuertas inversoras de umbral
alto (High Voltage Treshold (HVT)) [106].

Una compuerta NAND simétrica [99], cuyo esquema se presenta en la Fig. 4.12b,
se utiliza para detectar cuando el comparador ha finalizado una decision. Des-
pués de realizar una decision, una de las salidas del comparador se establece en el
estado “0” y la otra (complementariamente) el estado “1”. Esta condiciéon provoca
que la salida de la compuerta NAND cambie de “1” a “0”, lo cual provoca el reset
el comparador.

El lazo de reset del comparador incluye programabilidad que permite ajustar
el tiempo de subida de la compuerta NOR, como se muestra en la Fig. 4.12c. Esto
se aprovecha para adaptar la velocidad de propagacion de la senal de reset segin
los requisitos de precision o temporizacion del ADC. Si se requiere un tiempo de
establecimiento del CDAC prolongado, el lazo de reset se puede ralentizar para
garantizar el correcto establecimiento del DAC y la resolucion de estados me-
taestables en el comparador. Por el contrario, si no hay limitaciones de tiempo,
la velocidad de reinicio del comparador se puede aumentar para evitar perder
resolucion en la conversion. Una caracteristica importante del lazo de reset pro-
puesto es que se puede configurar para que asigne dinamicamente un tiempo de

establecimiento mayor a las primeras decisiones y acelere las correspondientes a
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Figura 4.12: Diagrama esquemético de (a) lazo de reset del comparador, (b)
compuerta NAND simétrica y (c) compuerta NOR, programable.

O

los LSBs.

4.3. Caracterizacion del chip prototipo

El chip TI-ADC se fabricé en un proceso CMOS de 130 nm de Global Foun-
dries. La Fig. 4.13 muestra una fotografia del mismo y se resaltan los bloques
principales del prototipo. El area total del chip es 4 mm?, mientras que el area
activa que se destiné para el nicleo TI-ADC es 1 mm?.

La Fig. 4.14 destaca el area ocupada por uno de los ADC SAR y muestra el
layout de estos. El tamano de la celda SAR es 245 pm x 100 pm. En la figura es
posible apreciar que los bloques que mayor area ocupan son el CDAC y la logica
de control del ADC.

Dada la complejidad del dispositivo fue necesario un cuidadoso diseno de la
distribucion de las senales de alimentacion y referencia que minimice las caidas

de tension producidas por elementos parasitos en el chip. Asimismo, se anadieron
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Figura 4.13: Fotografia del chip prototipo, fabricado en un proceso CMOS de
130 nm.

capacitores para estabilizar las lineas de tensiéon mencionadas anteriormente.

4.3.1. Configuracién experimental

A continuacion se describen las condiciones de medicién que se utilizaron para
evaluar el chip. La frecuencia de muestreo del TI-ADC se establece en 4 GS/s,
con un voltaje de alimentacion de 1.2V. La tension de VFS que se utiliz6 fue de
480mV y el voltaje de modo comiin es V,,, = 300 mV. La amplitud de la senal de
entrada se establecié entre 75 % y 85 % de Vrg para todas las mediciones, excepto
para los ensayos de medicién de linealidad. En todos los casos la calibracion de

offset se dej6 habilitada para todos los ADC SAR.



87 TI-ADC y plataforma de emulacién de sistemas de comunicaciones

1 245um 1
J CLOCK INPUT

] =
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Figura 4.15: Medicion del desapareamiento de offset de DC pre/post calibracion.

Para realizar estos estudios, se procesan 2'¢ muestras, con la excepcién de las
mediciones de linealidad, donde se recolectan 10 x 2% muestras debido a que estas

requieren una mayor cantidad de ocurrencias de cada codigo en el conversor [107].

Medicién del desapareamiento de offset

En la Fig. 4.15 se muestra la medicion de offset (evaluado en términos de
LSBs del conversor) para todos los sub ADCs antes y después de ser sometidos
al proceso de calibracion de offset. En ella es posible apreciar que la maxima
desviacion absoluta de los valores de offset sin calibraciéon es de alrededor de
2.2 LSB, mientras que con la calibracién habilitada la desviacién méxima se re-
duce a menos de 0.3 LSB. Asimismo, la desviacion estandar del offset para todo

el conjunto cambia de 0.77 LSB a 0.13 LSB cuando la calibracion esté habilitada.
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Figura 4.16: DNL e INL del TI-ADC para una entrada senoidal a f;, = 1.8 MHz.

Mediciones de no linealidad integral y diferencial

Los resultados de las mediciones de no linealidad diferencial ( Differential Non-
linearity (DNL)) y no linealidad integral (Integral Non-Linearity (INL)) para el
TI-ADC se muestran en la Fig. 4.16. Como senal de estimulo para el conversor
se utilizo una senial de entrada de baja frecuencia (f;, ~= 1.8MHz), y una
amplitud ligeramente por encima de Vrg. La DNL e INL se calculan conforme al
procedimiento descripto en [107].

De acuerdo con los resultados obtenidos, la DNL varfa entre —0.50 LSB y
0.72LSB, y la INL oscila entre —0.73 LSB y 0.89 LSB. La principal causa de la
pérdida de linealidad en estas mediciones son las diferencias entre los capacitores

del Cpac [108], tal como se explica en la Seccion 4.2.4.

Caracterizacion de las capacidades de calibracion

La Fig. 4.17 muestra la medicién del retardo de una de las fases de muestreo
en funcién de la configuracion asignada a los capacitores programables de las
celdas de retardo.

La medicion se realizé inyectando como estimulo una senal sinusoidal. Las
muestras del TI-ADC se dividen en 4 grupos asociados a cada rama de la prime-
ra jerarquia, Sy a S3. A continuacién, se toma como referencia la senial proveniente
de uno de los 4 grupos y se estiman las diferencias de fase entre las senales digi-

talizadas de estos para diferentes c6digos de configuracion. El rango del retardo
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Figura 4.17: Rangos de ajuste del retardo de fase minimo y méximo de la primera
jerarquia del T&H.

programable, asi como también el tamano de los pasos de configuracion, se pueden
cambiar alterando la configuracion de los inversores de la celda. Las mediciones
realizadas indican que el retardo total puede configurarse entre 40 ps a 100 ps.

Los pasos minimo y maximo resultantes son 104 fs y 260 fs, respectivamente.

Mediciéon de SNDR y ENOB

La Fig. 4.18 muestra la media de las mediciones de SNDR y Effective Number
of Bits (ENOB) para los ADC SAR, asi como tambien una medicién de estos
parametro para el TIFADC. En esta prueba, la magnitud de entrada se estable-
ce en un ~75% de Vpg. Antes de la calibracién se observa una limitacion del
desempeno especialmente a altas frecuencias, mientras que luego de ajustar las
fases de muestreo, se evidencia una mejora significativa del desempeno. Como
resultado, se mide un ENOB pico de 7.09bits (SNDR = 44.4dB) en el TI-ADC,
el cual esta cerca del desempenio méaximo de los SAR (7.26 ENOB).

A altas frecuencias el desempeno del TI-ADC calibrado esté limitado por el
gitter de los circuitos de reloj. Esto se puede deducir del comportamiento de la
curva de ENOB, que se aproxima a la asintota de 1.5 ps de jitter, como se muestra

en la Fig. 4.18.

Medicion de consumo de energia y eficiencia

La Fig. 4.19 detalla el consumo de potencia para cada bloque del ADC SAR,
el cual se obtuvo a partir de una simulacion post-layout. En la figura se aprecia

que el comparador es el elemento que més potencia disipa en el ADC SAR, con
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Figura 4.19: Detalle del consumo de los bloques del SAR ADC.

un consumo del 70 % de la potencia total (2.26 mW).

Por otra parte, se midi6é un consumo medio de 93 mW en el TI-ADC operando
a4GS/s.

La figura de mérito (Figure of Merit (FoM)) de Walden [109] pondera el
consumo, la velocidad y ENOB alcanzados por el conversor. Esta es una medi-
da tipica de la eficiencia de la conversion usada para comparar conversores de
diferentes caracteristicas. Un menor valor de FoM implica que la conversion se
realiza de manera mas eficiente.

A partir de los datos anteriores se determina que la FoM pico alcanzada por
el TI-ADC es 171 ] /conv — step. Por otra parte los sub ADC logran una FoM
de 123fJ/conv — step a la frecuencia de Nyquist.

En la Fig. 4.20 se muestran el ENOB y la FoM del TI-ADC en funcién de
la frecuencia de muestreo, fg para 3 niveles de tension de alimentacion diferen-

tes (1,1V; 1,2V y 1,3V). Las mediciones de ENOB se realizan luego de ajustar
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Figura 4.20: ENOB y FoM en funcion de la frecuencia fg para una f;, = 200 MHz.

las fases de muestreo. El desempeno y la eficiencia energética exhiben un com-
portamiento casi constante para frecuencias menores a la frecuencia de muestreo
nominal (4 GS/s). Por el contrario, a tasas de muestreo més altas algunas compa-

raciones de los LSBs no se completan, lo cual degrada el desempeno del conversor.

Ancho de banda

La Fig. 4.21 muestra la respuesta en frecuencia medida a partir de las mues-
tras digitales de salida del TI-ADC, usando un tono senoidal de entrada. Se toma
como referencia (es decir 0 dB) la amplitud medida a una frecuencia de 100 MHz.
A partir de estas mediciones, el BW es ~1.3 GHz. La mediciéon anterior incluye
la degradacion del BW introducida por las pistas de la placa (y el setup expe-
rimental), por lo que se puede considerar que el ancho de banda del chip seria
mayor a 1.3 GHz.

La caracterizacion del BW de una implementacion de TI-ADC con una ar-
quitectura de T&H similar [22] usando el mismo método de medicién también
se incluye en la Fig. 4.21. La red de adaptacion de impedancia de entrada en
el disenio de [22] no incluye el inductor que se introdujo en el prototipo de esta
Tesis. Debido a ello, el conversor de [22| alcanza un BW un 30 % menor (por

debajo de 1 GHz).
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Figura 4.21: Mediciéon del ancho de banda y comparacion con otro diseno en la
misma tecnologia que no incluye el inductor en la red de adaptacion de impe-
dancias.

Caracterizacion de la configurabilidad del ruido en el TI-ADC

La SNDR del TI-ADC depende del ruido de cuantizacion, del comparador, del
ruido térmico kT/Cpac, la linealidad y el jitter en los circuitos de muestreo [22].
Dado que experimentalmente se desconoce la contribuciéon exacta de todos los
componentes, se deben modificar las condiciones de operacion del circuito para
poder aislar la contribucién del comparador y asi poder medir el cambio en el
ruido total introducido por el mismo.

Las contribuciones del ruido de cuantizaciéon y la no linealidad en la SNDR
dependen de Vig. No obstante, sus efectos se pueden minimizar reduciendo esta
tltima. El valor experimental de Vpg que se us6 es de = 50mV (10 veces menos
que la tension de entrada usada en condiciones de operacion nominales), con lo
cual la contribucion al ruido total resulta despreciable.

Para evitar la influencia del jitter en la mediciéon se utilizan frecuencias bajas,
tanto para el muestreo (1 GS/s) como para la frecuencia de entrada. En estas
condiciones, la SNR del ADC queda determinada por los ruidos del comparador
y KTk /Cpac,

P,
SNR = 2 : (4.2)

2 kT
Temp + Cpac

donde P es la potencia de la sefial, 07, , es la varianza del ruido del comparador,

k es la constante de Boltzmann, Tk es la temperatura absoluta en K, y Cpsc es
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Tabla 4.1: Resumen y comparacion del desempenio de diferentes SAR ADC.

Esta Tesis | [22] | [101] | [113] | [110] | [111] | [112]
Proceso [nm)| 130 130 | 130 130 |65 LP| 40 |40LP
Resolucion [bit] 8 8 6 10 9 8 10
Tasa de muestreo fg [MS/s] 125 100 | 125 | 84.47 100 | 1657 80
Voo [V] 1.2 12 | 12 |16/12| 12 | 12 | 11
ENOByyq|bit] 72 7 | 52| 8 75 | 6.75 | 8.2
Consumo [mW] 2.26 328 33 | 6.25 4 217 | 2.86
FoMnyq [£J/conv — step] 123 256 | 718 | 2907 220 | 1187 | 121

fCalculado a partir de las mediciones sobre el TI-ADC.

la capacitancia del DAC del ADC SAR.

Dados Cpac v Tk, el ruido del comparador se puede calcular a partir de la
corriente o)y en este, como se expresa en (4.2). Las mediciones indican que el
ruido del comparador varia de 410 pVrms a 550 pVrms, lo cual se traduce en una

diferencia de 2.1dB en la SNR entre ambos extremos.

4.3.2. Resumen de resultados experimentales y compara-
cién contra otras propuestas relevantes en el estado

del arte

La Tabla 4.1 presenta el resumen del desempeno de los sub ADC, junto con
una comparacion respecto a otros disenos relevantes en el estado del arte que
han sido elaborados en procesos de fabricacion y tasas de muestreo similares.
En la tabla es posible apreciar que los ADC SAR de esta Tesis logran una de
las mejores eficiencias para tasas de muestreo de alrededor de 100 MS/s para el
proceso utilizado. Asimismo, la eficiencia es comparable a la de los disenos que
utilizan nodos de fabricacién mas modernos, como los reportados en [110-112].

En la Tabla 4.2 se muestra un resumen del desempeno del TI-ADC presentado
en esta Tesis y se lo compara con otros conversores relevantes del estado del arte.
Los conversores de [22,101, 113, 114| se implementan en el mismo proceso de
fabricacion que el diseno introducido aqui. No obstante, estos logran una FoM
mas baja y operan a una frecuencia de muestreo menor. Analogamente, las tasas
de muestreo en [111,115] son significativamente menores que la usada en nuestro
diseno.

Los conversores presentados en [111,115,116] logran una mayor eficiencia que
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Tabla 4.2: Resumen y comparacion del desempeno de diferentes TI-ADC.

Este Trabajo | [22] | [101] | [113] | [114] | [111] | [115] | [116]
Arquitectura TL-SAR TLSAR | TLSAR | TISAR | TELSAR | TESAR | TI-SAR | TESAR
Proceso [nm] 130 130 130 130 130 40 |40 LP | 55 LP
Resolucion [bit] 8 8 6 10 6 8 8 7
Fs [GS/4] 1 3.2 2 135 | 125 | 264 | 2 5
Canales 32 32 16 16 2 16 16 8
Voo [V] 12 12 | 12 [16/12| 12 | 12 | 11 | 15
ENOBpc [bit] 6.89 6.36 5.34 7.7 5.5 6.8 7.18 6.8
ENOBnyq[bit] 5.47 5.68 4.92 7.5 4.2 6.0 6.25 5.67
Power [mW]| 93 105 192 174 32 39 54 38
FoMpeax [fJ/conv — step] 171 236 | 2370 620 565 132 187 68
FoMpyq [fJ/conv — step| 526 640 3163 712 1392 230 355 150
Area [mm?| 1 1.1 3.24 1.6 0.09 | 0.18 | 0.54 0.69

el de esta Tesis, aunque usando procesos de fabricacién méas nuevos. Finalmen-
te, los circuitos de [116] alcanzan una mayor velocidad que el TI-ADC de esta
Tesis, pero tienen una resoluciéon menor. Asimismo, requieren una tension de
alimentaciéon mayor.

Por ultimo es preciso destacar que, a nuestro fiel saber, el diseno presentado
en este trabajo es la implementacion de un TI-ADC basado en ADC SAR que
logra la mayor frecuencia de muestreo y la mejor eficiencia energética, para una
resolucion 8b, en un proceso CMOS de 130nm. En este sentido, se podrian
obtener mejoras en la velocidad y la eficiencia del conversor aqui presentado si

se traslada su arquitectura a nodos de fabricacién més avanzados.

4.4. Conclusiones

En este capitulo se presento6 la plataforma de pruebas del chip TI-ADC pro-
totipo, la cual permite evaluarlo en el contexto de un sistema de comunicaciones
optico coherente.

También se introdujo el diseno y las especificaciones del chip prototipo TI-ADC,
asi como una caracterizacion experimental del mismo. Los resultados experimen-
tales senalan un excelente desempeno del conversor, los cuales lo hacen apto para
su aplicacion en sistemas de comunicaciones 6pticos coherentes.

Por otra parte, las implementaciones del ADC SAR y del TI-ADC que se pre-
sentan aqui logran una de las mejores FoM para el proceso fabricacion, velocidad

y resoluciones especificados.



Capitulo 5

Verificacion experimental de la
propuesta de correccion de
desajustes en TI-ADCs para

sistemas de comunicaciones

Sintesis:  En este capitulo se reportan los resultados experimentales de la técni-
ca de correccion de los desajustes en el TI-ADCs, e I/Q time skew, propuesta en
esta Tesis en sus dos alternativas de implementacion: digital y de senal mizta.
Se evalia el desempernio del TI-ADC' y del receptor en presencia de desaparea-
mientos antes y después del proceso de compensacion/calibracion. Los resultados
muestran que es posible una correccion efectiva de estos desapareamientos con
un tiempo de convergencia corto. Finalmente, se comparan estos resultados con

otros trabajos relevantes del estado del arte.

5.1. Introduccion

Para verificar la efectividad de las propuestas de calibracion/compensacion,
asi como también caracterizar su desempeno, se adoptd un enfoque experimental
donde se ensayaron miltiples esquemas de modulaciéon en el sistema de comu-
nicaciones que se presentd en el Capitulo 4. Se inyectaron desapareamientos de

distinta naturaleza y se utilizaron como estimulos las senales de prueba que se

95
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describen en dicho capitulo, junto con senales de comunicaciones tipicas a fin de
extender las evaluaciones a un escenario més realista. En particular, se consi-
deraron desapareamientos de tiempo de muestreo y ganancia, asi como también
I/Q time skew, los cuales se inyectaron mediante reconfiguracion de las seccio-
nes programables del chip. Por otra parte, no se direccionaron errores de offset
debido a que este se compensa automaticamente en cada ciclo de operaciéon de
los sub ADC del TI-ADCs (ver seccion 4.2.4 del capitulo anterior).

En la siguientes secciones se reportan mediciones del desempeno del sistema en
presencia de desapareamientos del TI-ADC pre y post-compensacion /calibracion.
También se comparan los resultados obtenidos en esta Tesis con otros trabajos

pertinentes del estado del arte.

5.2. Caracterizacion del canal de comunicaciones
en la plataforma de evaluacién de TI-ADC

A fin de caracterizar la naturaleza de las senales que procesa el receptor de
comunicaciones, de la plataforma de evaluacion de TI-ADC, en el siguiente ensayo
experimental se evaliia el impacto de las degradaciones que introduce el canal de
comunicaciones sobre las senales que se propagan por este. Dichas degradaciones
se originan por la ISI y efectos no ideales del canal. Se registraron los diagramas
de ojo de entrada y salida del medio usando el chip prototipo TI-ADC como
dispositivo de adquisicién de senales, el cual se acoplé directamente a dichos
nodos en cada medicién. Como casos de prueba se consideraron las modulaciones
por desplazamiento binario de la fase (Binary Phase Shifting Keying (BPSK)),
junto con 4-PAM, 8-PAM y 16-PAM. En el sistema 6ptico coherente que emula
la plataforma de evaluacion, estas se corresponden con las modulaciones 4-QAM,
16-QAM, 64-QAM y 256-QAM, respectivamente.

La Fig. 5.1 muestra, a modo de ejemplo, los diagramas de ojo medidos en la
entrada y salida del canal para la modulacion BPSK. En la Fig. 5.1a se aprecia
que el rango de apertura vertical del diagrama de ojo de entrada, se encuentra
en el rango de +0.25Vrg, mientras que la apertura horizontal es semejante al

periodo del baudio 7. En este diagrama se evidencia la presencia de ISI en la
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senal, incluso antes de ingresar al canal, la cual se manifiesta como variaciones en

el rango de apertura vertical y los niveles de tension del esquema de modulacion.

() (b)

Channel Input 0.5 Channel Output

0 0.25 0 0.25
LL LL
2, =
s 0 2 0
2 =
o Q.
= 0.25 = 0.25
< <

-0.5 -0.5

-0.5 0 0.5 -0.5 0 0.5
Time [T] Time [T]

Figura 5.1: Diagramas de ojo medidos a la (a) entrada y (b) salida del canal.

Respecto a la entrada, en el diagrama de ojo de salida de la Fig. 5.1b la
apertura horizontal se reduce en un 35 % mientras que la apertura vertical resul-
tante se encuentra en el intervalo +0.0625Vrg. En este contexto, la modulacion
BPSK representa un escenario mas favorable que las otras modulaciones ensaya-
das debido a que es menos sensible a los efectos del canal. A pesar de ello, las
mediciones de la Fig. 5.1a muestran que esta exhibe severas degradaciones por
ISI. En las modulaciones de orden superior, donde se utilizan codificaciones de

simbolos méas complejas, estos efectos resultan atin mas significativos.

5.3. Procedimiento de inyeccion de desapareamien-
tos en el sistema de comunicaciones

Para reproducir la presencia de desapareamientos en el TI-ADC se aprove-
charon las capacidades de reconfiguracion analdgica que el chip posee. Los des-
ajustes se introdujeron mediante desajustes entre los bits de configuracion de
las sub-secciones homélogas del conversor. Se inyectaron simultdneamente des-
apareamientos de ganancia, tiempo de muestreo e 1/Q time skew para evaluar
el funcionamiento de la técnica en un escenario realista, en el cual los multiples

desapareamientos considerados se presentan al mismo tiempo. El desajuste de
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ganancia, se inyecta afectando las muestras obtenidas de los TI-ADCs por un
factor de escala, el cual se distribuye aleatoriamente en un intervalo uniforme del
+5% respecto al valor nominal.

El I/Q time skew se introduce reconfigurando las celdas de retardo del TI-ADC
para producir una diferencia de fase entre las componentes I y () de ~40ps y este
se calcula como la media de los errores de fase de muestreo en cada componente
Iy Q. Por otra parte, para emular el error de tiempo de muestreo entre las fases
de reloj del TI-ADC se adiciona una desviacion aleatoria a la configuracion de
cada una de las celdas de retardo.

Para los ensayos en los que se utilizaron modulaciones 16-QAM y 64-QAM se
inyectaron errores de fase de muestreo de hasta 4% del periodo del simbolo T'.
Por otra parte, para la modulacion 256-QAM se emple6 un error méaximo del 1 %
de T" debido a que valores de desviaciones mayores provocaron problemas de con-
vergencia en el ecualizador del receptor. Esto tltimo se debe a que los esquemas
de modulaciones de mayor orden son més sensibles al ruido y a no idealidades,
tanto en el canal de comunicacién como en los circuitos TI-ADC. Por esta razéon
resulta imprescindible el uso de estrategias de correcciéon de desapareamientos en
sistemas de comunicaciones, especialmente para aquellos que implementan mo-
dulaciones de alto orden como 128 y 256-QAM. Estas dos ultimas serén claves
para satisfacer las crecientes demandas de tasas de transferencias de datos que

impone el mercado en las proximas generaciones de transceptores 6pticos.

5.4. Evaluacién experimental de la propuesta de
correccion de desajustes en TI-ADCs

Con el fin de caracterizar la bondad de la propuesta de correccion de desapa-
reamientos, que se propone en la presente Tesis, se computoé la BER del receptor

y las SNDR y SFDR del TI-ADC pre y post-correccion de desajustes.
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5.4.1. Desempeno del receptor en términos de BER vs SNR

con y sin correcciéon de desapareamientos

Para computar las curvas de BER del receptor (con y sin el uso de la técnica
propuesta), se realizo un barrido de la SNR del transmisor (ver seccion 4.1).
Por cada paso del barrido se calculé la BER correspondiente. En la Fig. 5.2 se
grafica la curva de BER tedrica, junto con las correspondientes a los siguientes

escenarios:
= Mediciones del sistema sin la inyeccion de desapareamientos

= Mediciones del sistema con desapareamientos en el TI-ADC, sin usar co-

rreccion de desapareamientos

= Mediciones del sistema con desapareamientos en el TI-ADC, con la aplica-

cion de la técnica propuesta bajo su implementacion digital

= Mediciones del sistema con desapareamientos en el TI-ADC, con la aplica-

cion de la técnica propuesta bajo su implementacion de senal mixta

A modo de ejemplo, para una BER de 1x 1073, tipica en sistemas de comunica-
ciones, se observan penalidades de SNR de ~1dB y 3dB para las modulaciones
16-QAM y 64-QAM sin correcciéon de desapareamientos, respectivamente. Por
otra parte, para la modulacion 256-QAM se aprecia una penalidad similar a la
de 64-QAM, a pesar de que en la primera se utiliz6 una desviacién menor en la
fase de muestreo.

En la figura se aprecia que la presencia de desapareamientos provoca que las
curvas diverjan respecto a la medicién sin desapareamientos, mientras que en los
dos escenarios post-correccion (correspondientes a las variantes de implementa-
cion digital y de senal mixta) las curvas resultantes se encuentran proximas a
esta.

En las graficas de la Fig. 5.2 es preciso destacar que la curva sin desaparea-
mientos no se aproxima a la curva teorica y la diferencia entre ambas se acentiia
para las modulaciones de mas alto orden que fueron evaluadas. Una de las prin-

cipales razones para esta discrepancia radica en que la plataforma de pruebas
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Figura 5.2: Comparacion de las curvas de BER para (a) 16-QAM, (b) 64-QAM, y
(b) 256-QAM, en presencia de desapareamientos del sistema de comunicaciones,
con y sin el uso de la técnica propuesta.

no implementa filtrado pulse shaping, lo cual deberé ser abordado en un trabajo

futuro.

5.4.2. Propuesta de compensacion digital

A fin de determinar el impacto aislado del desapareamiento de tiempo de
muestreo del TI-ADC en el desempeno del receptor, en la siguiente prueba se
deshabilitaron las fuentes de ruido del transmisor (ver Capitulo 4). La Fig. 5.3
muestra los diagramas de constelacion correspondientes a las modulaciones antes

mencionadas. La columna de la izquierda presenta los diagramas obtenidos a
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Figura 5.3: Diagramas de constelacion para 16-QAM (a, b), 64-QAM (c, d)
y 256-QAM (e, f) en presencia de errores en el TI-ADC. Los diagramas de la
izquierda (subfiguras a,c,e) no tienen compensacion encendida, mientras que los
de la derecha (subfiguras b,d,f) aplican nuestra propuesta.

partir de mediciones sin aplicar compensacion digital, mientras que las graficas
de la derecha muestran el resultado de su utilizacion.

En la figura es posible apreciar que, en ausencia de compensacion los desapa-
reamientos entre los sub-ADCs provocan un ensanchamiento significativo de los
puntos de cada constelacion. Este efecto se vuelve més pronunciado a medida
que aumenta el orden de modulacién, dada la proximidad entre simbolos. En
particular, para 256-QAM (Fig. 5.3 (e)) los simbolos de la constelacion recibida
sin aplicar compensacion resultan indistinguibles entre si. Por el contrario, el uso
de la técnica propuesta hace posible definir de forma clara los simbolos recibidos

en todos los casos.
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Figura 5.4: Convergencia de los coeficientes de la compensacion propuesta en un
sistema que usa 64-QAM con una SNR de ~25dB.

Convergencia de la propuesta de compensacion digital

La Fig. 5.4 presenta la evolucion de los coeficientes del CE que compensan
los desajustes de tiempo de muestreo, ganancia e I/Q time skew del TI-ADC
del canal HQ. Los casos que aqui se muestran corresponden a una modulacion
64-QAM, con una SNR de aproximadamente 25dB y una BER para el sistema
libre de desapareamientos de 1 x 107*. En la figura se aprecia que luego de
las primeras 17 iteraciones de la técnica de compensacion (correspondientes a
2.5 x 105 simbolos recibidos) los coeficientes del CE convergen hacia valores
estables. Si bien en la figura, por simplicidad, solo se reportan mediciones para
64-QAM debe destacarse que se obtuvieron resultados similares para los otros

esquemas de modulacién.

5.4.3. Propuesta de calibracién de senal mixta
Convergencia de la calibracién de senal mixta

La Fig. 5.5 muestra la evolucion de los parametros de calibracion del sistema
en dominio analdgico, junto con la BER a la salida del receptor y la SNDR
promedio de los TI-ADC de este, operando bajo un esquema de modulacion

64-QAM. En este experimento se introdujeron de forma simultanea desajustes
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Figura 5.5: Convergencia de la calibracién propuesta en un sistema que usa 64-
QAM con una SNR de ~25dB.

de ganancia, fase de muestreo e I/Q time skew. En la figura se aprecia que la
convergencia de la calibracion de senal mixta se logr6 luego de 12 iteraciones, con
una BER de 1 x 1073, Si se trasladara esta técnica a una aplicacién comercial
dicho niimero de iteraciones estaria asociado a 16 ps.

La SNDR del TI-ADC se midi6 posteriormente a la calibracién reproduciendo
los valores de configuracion analdgica que se usaron en cada paso de calibracion.
Como estimulo de entrada se empledé un tono de entrada sinusoidal ~500 MHz
desde un generador de senales externo. Como resultado de la calibraciéon se ob-
serva en la figura que la SNDR mejora de 24 dB a ~40dB.

Por ultimo, es posible apreciar en la Fig. 5.5 que todos los desapareamientos
del TI-ADC se ajustan simultdneamente. Esto significa que este esquema no ne-
cesita una secuencia de calibracion (donde se corrige un tipo de desapareamiento

por vez), a diferencia de otras propuestas del estado del arte.
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Figura 5.6: Comparacion de los espectro para una senal de entrada senoidal a
972 MHz con +4 %T error de tiempo de muestreo y 5% de desapareamiento de
ganancia. Los espectros se generan a partir de 2'3 muestras.

Respuesta espectral pre/post calibracion

Como se mencioné en el Capitulo 2, los desapareamientos aqui considerados
introducen espurios en el espectro de salida del conversor. La Fig. 5.6 muestra los
espectros de salida de este bajo los efectos de los desapareamientos aqui direc-
cionados con y sin el uso de la técnica de calibracion. En la figura las amplitudes
reportadas estan normalizadas con respecto a Vpg [117]. Como estimulo de entra-
da se us6 una senal sinusoidal a 972 MHz y se consideraron solamente muestras
de una tnica componente de senal en el canal de comunicaciones (canal I de la
polarizacion H).

En la figura se observa la presencia de tres espurios de gran intensidad, los
cuales tienen origen en los desajustes de fase de muestro en la primera jerarquia
del T&H del conversor y degradan su SNDR y SFDR. Sin efectuar calibracion
alguna se registraron valores de 19.4 dBFS y 21.9 dBFS para la SNDR y el SFDR,
respectivamente. Por otra parte, luego de aplicar la técnica propuesta la SNDR

y el SFDR del TI-ADC ascienden a 39 dBFS y 46.6 dBF'S, respectivamente.

Respuesta en frecuencia de la SNDR y SFDR en el TI-ADC con y sin

calibracion de desapareamientos

A fin de caracterizar la respuesta en frecuencia de la SNDR y SFDR del
conversor sin calibracion y luego de aplicar la técnica propuesta se realizé un

barrido de frecuencias de entrada (desde 10 MHz hasta 1 GHz) y se computaron
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Figura 5.7: Mediciéon de SNDR y SFDR en funcién de la frecuencia de entrada
sin/con calibracion. Resultados obtenidos con desapareamientos de +4 %T en la
fase de muestreo y +£5% de la ganancia unitaria.

estos dos parametros a partir de las muestras de salida del conversor. La Fig. 5.7
muestra el resultado de este estudio y presenta las correspondientes curvas pre y
post-calibracion.

En la figura se observa que sin aplicar calibracion la SNDR y SFDR se en-
cuentran por debajo de 28 dBFS y 32 dBFS, respectivamente, para todo el rango
de frecuencias. Después de aplicar la calibraciéon la SNDR resultante supera los
39dBFS en todos los casos, mientras que el SFDR permanece por encima de
46 dBF'S. En todos los casos se aprecia una mejora de la SNDR superior a 15dB,
donde la diferencia minima (entre el escenario sin calibracion y el posterior a ha-
berla aplicado) se registré a los 500 MHz. Para esta frecuencia también se hallo

el menor incremento de SFDR, el cual es de 18 dB.

5.5. Comparacién con otras técnicas de correc-
cién de desajustes

En esta seccion se presenta una comparacion del desempeno de la propuesta
de correccion de desajustes en TI-ADCs (en sus variantes de implementacion
digital y de senal mixta), aqui introducida, con otras técnicas del estado del
arte [15,19,48 87,118]. La Tabla 5.1 senala las especificaciones funcionales de los
conversores que se utilizan en dichos trabajos, asi como también la efectividad de

las propuestas de correccion correspondientes, evaluadas por medio de la SNDR
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Tabla 5.1: Comparacion con otras técnicas de calibracion en el estado del arte.

[48] [87] [19] [118] [15] Esta Tesis

. Senal | Semal Senal Senal | Senal - Senal

Implementaciéon . . . . . Digital .
mixta | mixta mixta mixta | mixta mixta

Tecnologia [nm)| 65 130 7 20 14 130
Resolucion [b] 8 6 8 8 8 8
M 4 16 128 128 128 32
Arq. del T&H 4x1 8% 2 16x8 16x8 | 16x8 4x8
Samp. Rate [GS/s] 4 2 96 55-69 | 24-72 2
Samp. Jitter |[fs| 30 - — 79 — 1500
DC SNDR [dB] 46 33.4 41.1 39.7 39.3 43
Senial de Entrada Sine | BPSK | QAM-16 | QPSK | Sine QAM-256
High Freq. (HF) [GHz| | 1.89 1 20 19 21 1
HF SNDR [dB]
(Pre Calibracion) 3841 207 - N N 19.4
HF SNDR [dB]
(Post Calibracion) 44 .4 31.3 35.1 32.5 30.4 38.0 39.0
HF SFDR |dB| - - - - - 21.9
(Pre Calibracion)
HF SFDR [dB]
(Post Calibracion) 424 40.0 44.1 45.1 46.6
Operaciéon en v v v x x v
background
Compensacién x % B B x v
concurrente
Optimizacién x B B x v
de la SNR
Sin restricciones a
las senales de entrada x v - x v

y la SFDR de alta frecuencia (HF SNDR y HF SFDR, respectivamente) post-
calibracion /compensacion.

En la tabla se aprecia que la técnica de esta Tesis, logra una mejora en la HF
SNDR y HF SFDR en el receptor respecto al escenario pre-compensacion/calibracion
de 25.7dB y 26.2dB para las variantes de implementaciéon en dominio anal6-
gico y senal mixta, respectivamente. Asimismo, la técnica alcanza los mejores
valores de SNDR, post-correcion, a excepcion del de Wei [48], cuya HF SNDR
post-calibracion es de 44.4dB. No obstante, es preciso destacar que la mejora
(respecto al escenario sin calibracion) en dicho articulo es 6 dB, mientras que en
el peor caso la lograda por la propuesta de esta Tesis es de 25.7 dB.

En el marco de sistemas de comunicaciones digitales, si bien la SNDR y SFDR
son representativas del desempeno del ADC, no proporcionan informacién global

respecto del correcto funcionamiento del receptor. En su lugar, se sugiere el uso
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de la métrica global BER del receptor. Sin embargo, en las publicaciones de la
Tabla 5.1 este dato no se informa, o bien, se proporciona para constelaciones
mucho méas pequenas que las aqui evaluadas.

Asimismo, la técnica propuesta en esta Tesis es la tnica en la que es posible
precisar que se cumple simultaneamente con todos los criterios enunciados en el
Capitulo 1: operacion en background, correccion de los desapareamientos de todos
los TI-ADCs en simultaneo, optimizacion de la SNR del receptor y no requerir que
la senial de entrada posea propiedades particulares para garantizar la convergencia
de la calibracion. El cumplimiento de estos criterios es imprescindible para su

aplicacion en receptores para comunicaciones 6pticas coherentes.

5.6. Conclusiones

En este capitulo se presentaron los resultados experimentales correspondientes
a la implementacion de la técnicas de correccion de los desajustes en TI-ADCs
usados en sistemas de comunicaciones 6pticos coherentes. Se evaluaron las dos
alternativas de implementacién propuestas: compensacion digital y calibracion
de senal mixta. Se utilizé como medio de pruebas la plataforma de evaluacion de
TI-ADC que se introdujo en el capitulo anterior.

Las mediciones demostraron una efectiva mitigaciéon del deterioro causado
por los desapareamientos en el TI-ADC, asi como también el 1/Q time skew, y
sus efectos en el desempeno del receptor de comunicaciones, para las modula-
ciones 16-QAM, 64-QAM y 256-QAM. En este sentido, ambas alternativas de
implementaciéon presentaron méritos similares y una rapida convergencia. Los
resultados experimentales senalan que la técnica es capaz, en la practica, de eli-
minar las degradaciones de BER del receptor introducidas por los desajustes del
TI-ADC.

Una comparacion contra diferentes técnicas de calibracion de TI-ADC rele-
vantes, senala que las propuestas de esta Tesis alcanzan un alto valor de SNDR
post-calibracion /compensacion. En contraste con dichos articulos, se observo que
las propuestas de esta Tesis lograron el mayor aumento de SNDR respecto al es-

cenario previo a la correcciéon de los desajustes del TI-ADC.
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Capitulo 6

Consideraciones finales y trabajos

futuros

Sintesis:  En este capitulo se realiza una discusion final sobre los principales
resultados obtenidos en esta Tesis y las contribuciones de la misma. Finalmente,
se enumeran los trabajos a futuro que expandirdn los aportes de esta linea de

mvestigacion.

6.1. Introducciéon

Con cada nueva generacion de sistemas de comunicaciones, se incrementan
las prestaciones, lo que repercute en una mayor complejidad y mayores frecuen-
cias de operacion. Esto, a su vez, los vuelve mas sensibles a la presencia de
desajustes en sus secciones analdgicas y a efectos no ideales en el canal de co-
municaciones. Dichos efectos limitan el desempeno méaximo de estos sistemas, lo
cual hace imprescindible el uso de estrategias de compensacioén para mitigarlos.
Adicionalmente, en los sistemas de comunicaciones 6pticas coherentes de doble
polarizacion la complejidad y el nimero de elementos que forman parte de los
sub-sistemas DSP hacen inviables las técnicas de compensacion de desaparea-
mientos para TI-ADC del estado del arte.

Por esta razon, la presente Tesis introduce una técnica novedosa para la com-
pensacion de desapareamientos en TI-ADCs de receptores, especialmente enfoca-

da para receptores de comunicaciones 6pticas coherentes de doble polarizacion.
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La técnica opera en segundo plano y esté basada en una modificacion del algo-
ritmo adaptativo LMS, que incorpora backpropagation para superar limitaciones
que introducen los DSPs de este tipo de sistemas.

La propuesta de esta Tesis permite la compensacion simultdnea de multiples
desapareamientos entre los distintos conversores del receptor (y al interior de
estos), junto con desajustes de I/Q time skew en el canal de comunicaciones.
Asimismo, no requiere de un periodo de inicializaciéon ni retirar de servicio el
sistema para ejecutarse. En particular, se consideraron desapareamientos de offset
de DC, ganancia, ancho de banda y tiempo de muestreo en la primer jerarquia

de muestreo de los conversores.

6.2. Analisis de implementaciéon de la propuesta
de correccion de desajustes en TI-ADCs

Ademés de las caracteristicas anteriormente mencionadas, una virtud impor-
tante de la propuesta de esta Tesis consiste en su versatilidad de implementacion.
La misma puede ser desarrollada en dos alternativas: una basada en ecualizacion
adaptativa para compensar los desapareamientos en el dominio digital y otra
basada en reconfiguracién analdgica, en la cual se calibran adaptativamente los
circuitos del conversor para mitigar los desajustes.

El uso de backpropagation en la técnica propuesta (bajo sus dos variantes de
correccion) implica que se deben reproducir todos los elementos del DSP. No
obstante, en ambas variantes de implementacién, es posible reducir el consumo
de potencia y el area de circuito integrado mediante las estrategias de diezmado
en el procesamiento de muestras de backpropagation y con la serializacion de
operaciones. Esto es posible debido a que, normalmente, los desapareamientos
inducidos por cambios en las condiciones ambientales y el envejecimiento de los
componentes varfan lentamente con el tiempo. Consecuentemente, es factible
ejecutar la técnica con una tasa de procesamiento de muestras menor a la del
receptor o incluso activarla bajo demanda para lograr asi un ahorro mayor de

consumo de corriente.
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6.3. Modelo matematico y modelo de simulacién
de sistema de comunicaciones

Una contribucién derivada de esta Tesis es la formulaciéon de un modelo ma-
tematico del sistema receptor para comunicaciones 6pticas de doble polarizacion
y los conversores TI-ADC que forman parte de este. Este contempla el canal de
comunicaciones, junto con la interfaz optica del receptor, la etapa de entrada
eléctrica analogica posterior a esta, los ADCs, las etapas de procesamiento del
receptor y el lazo de correccion de desajustes basado en backpropagation que se
utiliza en la propuesta de esta Tesis.

A partir de dicho modelo matematico se desarroll6 un modelo de simulacién
de sistema de comunicaciones, que es compatible con la inyecciéon miltiple de
desapareamientos de distinta naturaleza en los TI-ADCs del receptor e I/Q) time
skew en el canal de comunicaciones. Este modelo fue utilizado para verificar
la viabilidad la técnica propuesta y caracterizar su desempeno. Los resultados
obtenidos senalan que la propuesta tiene una rapida convergencia y que es capaz
de mitigar efectivamente todos los efectos direccionados, tanto en el escenario de

inyeccion de desviaciones tnicas como de desapareamientos miltiples.

6.4. Plataforma experimental de evaluaciéon de sis-
temas de comunicaciones

Otras dos contribuciones adicionales de esta Tesis consisten en el diseno y
fabricacion de un chip prototipo TI-ADC, y en el desarrollo de una plataforma
experimental de evaluaciéon de un sistema de comunicaciones Opticas coheren-
tes de doble polarizacién. Ambos, en conjunto, fueron utilizados para poner a
prueba y validar experimentalmente las propuestas de esta tesis. Para ello se
utilizaron distintos esquemas de modulacién y se ejercitaron distintos escenarios
de inyeccion de desapareamientos, inicos y multiples. El dispositivo TI-ADC fue
disenado conforme a la arquitectura presentada en el Capitulo 4, cuyo sistema
de muestreo y retenciéon es del tipo jerarquico sin buffer.

Los resultados experimentales verifican aquellos obtenidos por simulacion,



Consideraciones finales y trabajos futuros 112

siendo la propuesta capaz de contrarrestar de forma efectiva los desapareamien-
tos considerados para ambas formas de implementacion (digital y de senal mixta).
Respecto al escenario de mediciones del sistema sin la adiciéon de desapareamien-
tos, los resultados post-compensacion y post-calibracion exhiben diferencias mi-
nimas. Por otra parte, en relacion al escenario de inyeccion de desapareamientos
multiples se registr6 una mejora minima de 11 dBFS y 14 dBFS para la SNDR y

SFDR, respectivamente para todo el ancho de banda de los conversores.

6.5. Trabajos futuros

A partir de los trabajos y contribuciones realizadas a lo largo de esta tesis se
desprenden las siguientes lineas de investigacion, las cuales deberan ser abordadas

en trabajos futuros.

= Modelar la calibracion de sefial mixta para el desapareamiento de ancho de

banda.

= Modelar y compensar otros errores entre los canales I y () del receptor,

como por ejemplo los errores de cuadratura en los demoduladores.

= Implementar el filtro transmisor para aplicar pre-distorsion a la senal a
transmitir para reducir el impacto de la ISI del canal en las modulaciones

de mayor orden.
» Implementar los bloques del receptor en logica programable (FPGA).

= Implementar los bloques que implementan el algoritmo de backpropagation

sobre del DSP.

» Extender la aplicacion de la técnica propuesta a sistemas de comunicaciones

que emplean otros medios, por ejemplo wireless.



Apéndice A
Medidas de desempeno

A continuacién se describen brevemente las principales métricas de desempeno
de los receptores digitales. En general el objetivo de las técnicas de correccion de
errores de los bloques que constituyen un receptor basado en DSP consiste en la

optimizacién de una o mas de dichas métricas.

Bit Error Rate (BER)

La BER es una medida de la cantidad de errores que presentan los bits de-
tectados (a la salida del slicer) en funciéon de la cantidad de los bits recibidos.
La BER esté relacionada a la SNR del canal para una modulacion M-QAM por

medio de
4

log, (M) [1 B Ji\_J ¢ (V@) / (A1)

donde Q(.) es la funcién de distribucién acumulada complementaria de una va-

riable Gaussiana estandar (N = {0,1}) y la SNR definida por

BERgan =

SNR = %’O’“'Z} (A2)

Aunque el receptor realice la compensacion los efectos de la fibra, maximi-
zando la SNR a la salida del receptor, el ruido en el canal produce cambios en los
simbolos recibidos que no pueden ser corregidos por los bloques del DSP. En ese
caso puede hacerse uso de un bloque de FEC para detectar y corregir los sim-
bolos que fueron detectados incorrectamente. Los bloques de FEC agregan bits

extra a la informacion a transmitir siguiendo una regla determinada por el tipo
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de codigo (un ejemplo basico de codigo corrector de errores es el de Hamming).
De forma similar, en el receptor se aplica una regla similar para detectar el error
y corregir el simbolo que fue detectado erréneamente.

La Fig. A.1 muestra las curvas de BER ideales para 4 diferentes modulacio-
nes QAM (4-QAM, 16-QAM, 64-QAM, 256-QAM) en funciéon de la SNR por
bit (Ep/N,) del canal de 0dB a 30dB. Se puede observar que, a medida que
incrementa la cantidad de bits por simbolo transmitidos, mayor debe ser la SNR
del canal para lograr la misma BER. Esto se debe a la sensibilidad al ruido que
tienen las modulaciones de mayor orden producto de la mayor proximidad entre

los simbolos de la constelacion.

10° . .
105}
» _
L _
Q 10| | 4QAM
107" [ |——16-QAM
- 64-QAM
[ | ———1256-QAM
1015 . .

0 5 10 15 20 25 30
Eb/No [dB]

Figura A.1: Familia de curvas de BER evaluadas para distintas modulaciones
digitales M-QAM.

Penalidad de (O)SNR

La penalidad de SNR (o de la OSNR cuando se trata de un canal 6ptico [79])
es la cantidad extra de SNR en dB que se necesita para lograr la misma BER que
un caso tomado como referencia. En la Fig. A.2(a) se muestra un ejemplo de la
medicion de la penalidad de SNR. Para medir la penalidad se define una curva
de referencia (en este caso la curva tedrica definida por (A.1)) y un valor de BER
para el cual se realizara la mediciéon. Tipicamente valores de BER usados como
umbral en productos estan en el orden de 1 x 1072 o0 1 x 1072, dependiendo la
aplicacion [119]. Luego se construye la curva de BER a partir de mediciones o

simulaciones hasta que esta cruce el valor de BER elegido. La diferencia entre
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Figura A.2: Definicion de penalidad de SNR del receptor. (a) Medicion a partir
de las curvas de BER de referencia y medida en presencia de la variaciéon de un
parametro del receptor. (b) Construccion de la curva de penalidad.

los valores de SNR medido y de la referencia para un nivel de BER definida es
la penalidad de (O)SNR. Variando parametros del receptor se puede construir
la curva de penalidad en funcién del parametro evaluado, como se muestra en la
Fig. A.2(b). Una mayor penalidad implica que la SNR requerida debe ser mayor
para lograr el mismo desempenio. Esto significa que se requerira transmitir el dato
a mayores potencias o contar con canales con menor ruido, lo cual impacta en el

consumo de los equipos o en en la imposibilidad de uso del sistema coherente.

Mean Squared Error (MSE)

Los bloques del DSP de un receptor éptico coherente (ver Fig. 2.3) se encargan
de compensar los efectos de la fibra, obteniendo a su salida senales ecualizadas

para ser detectadas por el slicer. La Fig. A.3 muestra la representacion del error

del slicer (elgl), e,(f)) en el diagrama de constelaciones para el k—ésimo detectado

(&S), d,(f)) a partir del k—ésimo simbolo recibido (u,(:), u,(f)) en la polarizacion H.

Sea e,({:j ) el error del slicer definido como

ek‘ = uy —ak‘, j=1,--- 4. (A.3)

Usualmente en el analisis de la MSE se supone que no hay errores de decision,
y por tanto se puede utilizar el simbolo transmitido originalmente a,(cj ) en lugar
de Ei,(j). Esta suposicion esté justificada por la experiencia, que confirma que

mientras la tasa de error esté por debajo del diez por ciento aproximadamente,
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Figura A.3: Representacion del error del slicer para k—ésimo simbolo ecualizado
en la polarizacion H.

no hay ningun efecto apreciable en el funcionamiento del ecualizador [82]. Esta
condicién se verifica en comunicaciones 6pticas coherentes, donde las tasas de
error antes del bloque FEC son tipicamente inferiores a ~ 4 x 1072, Entonces se

puede reescribir (A.3) como
e,(cj):u,(cj)—a,(cj), j=1,---,4. (A4)

Entonces, el error cuadratico total del slicer en el instante de tiempo k se

define como

4
E=) lef | (A.5)
j=1

A partir del error total (A.5), el MSE del slicer se puede definir como E{&}

donde F{.} denota la operacién de esperanza matematica.



Apéndice B

Compensacion de los

desapareamientos en el AFE y

TI-ADC

En esta secciéon se describen técnicas usadas en el estado del arte para com-
pensar los desajustes en los TI-ADC presentes en receptores digitales simples.
También se plantea la imposibilidad de aplicar tales técnicas a receptores com-
plejos de alta velocidad, como los de comunicaciones 6pticas coherentes.

La Fig. B.1 muestra la arquitectura de compensacion de los desajustes de
un TI-ADC usando un filtro por cada sub ADC (por simplicidad, se omite la
compensacion de offset). En el caso de un receptor de comunicaciones donde el
DSP se compone solamente de un ecualizador principal, la m-ésima senal digita-

lizada se aplica a un ecualizador con respuesta al impulso ol [n] inmediatamente

Compensation

Filters 5
hy >} Mt M > o) ]
o ("] * ? /”0 [n] RX DSP
‘ LS(Z) [TL] Blocks
S(Z)(t) i i = Main
K0m) Pl 2 pldMp{tarp] =t B o) S e qualizer
nT - . . 7
i : : x 7
oAy ] M P AM P o) In]

7

Adaptation )¢
Engine

Figura B.1: Esquema de compensacion de errores en TI-ADC presentado en [60].
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Figura B.2: Esquema alternativo de compensacion de errores en TI-ADC pre-
sentado en [59].

después del m-ésimo sub ADC [60]. En esta arquitectura, el error a la salida del
receptor es usado para adaptar los coeficientes del receptor principal y las res-
puestas al impulso v,(,? [n]. Luego, la senal con los errores del TI-ADC removidos
es alimentada al ecualizador principal para compensar los efectos del canal.

La Fig B.2 muestra una estructura equivalente en la que los filtros de com-
pensacion de cada sub ADC se combinan con el ecualizador principal del recep-
tor [59]. La estructura combinada se puede considerar como un ecualizador con
una respuesta de impulso que varia periddicamente en el tiempo. Se remite al
lector a [60] para una derivacion paso a paso de la equivalencia entre las estruc-
turas de las Figs. B.1 y B.2. La implementacion préactica de este ecualizador,
que varia periodicamente en el tiempo, se trata en la Seccion 3.2.4, y en [61].
En [38,59-61], se propuso compensar de forma adaptativa los desapareamientos
del TI-ADC, después de realizada la compensacion de offset de DC, utilizando

un filtro con una respuesta al impulso M —periddica variable en el tiempo (ver

Fig. B.2):

Ly—1
D) =Y g [wn — 1), (B.1)
1=0

donde g,(f) [[] es la respuesta al impulso M-periddica variable en el tiempo del filtro

de compensacion (es decir, G [l] = gfji ull]), Ly es el namero de coeficientes de

los filtros de compensaciéon y w[n] es la seal libre de offset de DC dada por
i i 2(2)
w[n] = yDn] = 0" [n], (B.2)

. () . . . - . .
siendo 0 " [n] la estimacion de la secuencia M-periddica del offset. La combinacion
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Figura B.3: Diagrama en bloques de un receptor éptico coherente con DP inclu-

yendo el CE para mitigar los efectos tanto de los desajustes del AFE como de
los TI-ADCs.

de los bloques de compensacion de offset de DC y los filtros de compensacion
g,(f) 1] constituye el CE. La adaptacion del CE en estos trabajos fue posible debido
a que el tnico bloque entre el CE y la salida del DSP es el ecualizador principal.
De esta forma, el error del slicer puede ser empleado para ajustar los coeficientes
del CE que corresponde a cada sub ADC usando algoritmos como por ejemplo el
de LMS. Sin embargo, en los sistemas de comunicaciones 6pticas coherentes, los
receptores presentan arquitecturas complejas lo que hace que su implementacion
no sea viable, como se vera a continuacién.

La Fig. B.3 muestra el diagrama en bloques del modelo del AFE en un receptor
6ptico coherente con DP, junto a su correspondiente TI-ADC. Dicho modelo in-
cluye el CE adaptativo, que con cuatro instancias del filtro real definido en (B.1).
El algoritmo de adaptacion del CE propuesto en [60] o [59] no puede implemen-
tarse en receptores de comunicaciones 6pticas coherentes debido a la presencia
de varios bloques de preprocesamiento de senal situados entre el CE y los sli-

cers, como los mencionados anteriormente [3]. Estos bloques no solo combinan

las muestras de los distintos sub ADCs en un TI-ADC, si no también aquellas
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que provienen de las distintas componentes e incluso polarizaciones. La razon
de esto es que idealmente el receptor debe contrarrestar los efectos del canal,
descritos en la Secciéon 2.2.2. Dado que los errores del slicer no estan disponibles
en las salidas del CE, se debe definir una estrategia adecuada para adaptar la
respuesta del CE. El capitulo C desarrolla el algoritmo de backpropagation para

adaptar continuamente los coeficientes del CE.



Apéndice C

Compensacion adaptativa del offset
de DC entre los TI-ADCs del

receptor

La derivada parcial de £y con respecto a cada coeficiente de compensacion

del offset de DC 6%%) se determina como

0y _ 0 1 ZN 24 ((j) ~(j))2
- = - u —a
o) 96 <2N +1 S

k=—N j=1
N 4
1 9 0 -2
=N =1 Z ZaA(io) ((uk —ay ) . (C.1)
k=—N j=1 9O0mg

donde Iy € {0,1,--- , L, — 1}, mp €{0,1,--- , M — 1}, e iy € {1,2,3,4}.
De acuerdo con [82], es posible aproximar el simbolo detectado Ez,(j ) por el

), el cual es independiente del coeficiente 6%%). Entonces,

la derivada parcial de £y (C.1) respecto a é%%) se puede expresar como:

simbolo transmitido ag

el N 4 j
by _ 2y o 2 (C.2)
oy 2N +1, 2 o4,

Dado que el slicer opera a una tasa de muestreo menor a la del TI-ADC, se
realiza un diezmado de las muestras producidas por el DSP. Entonces, para
aplicar backpropagation sobre las senales de error de los slicers e,(cj) hasta la

salida del DSP, estas se deben sobre-muestrear por el mismo factor con que
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se diezmaron. De esta forma se define la secuencia de error sobre-muestreado,

retro-propagado hacia la salida del DSP e¥)[n] como

, et)y sin =042 %4,
eW[n] = . (C.3)

0 otro n

Reemplazando (C.3) en (C.2), la derivada del error cuadratico medio, sobre-
muestreado, respecto al coeficiente 6%%) del CE en funcion del error del slicer

sobremuestreado puede expresarse como:

0E N au(J
960 2N+ 1 Z Ze (C-4)

=—2N j=1 mo

Entonces, el objetivo ahora es hallar una expresiéon para la derivada de las

salidas sub muestreadas del DSP con respecto a los coeficientes del CE, ag(ff(f’f]

para reemplazar en (C.4). Para ello, primero se procede a expresar las secuencias
tanto de las entradas como las salidas del DSP en funcién de las muestras de cada
sub ADC. Dichas secuencias pueden reescribirse redefiniendo el indice temporal
n como ya se hizo en (3.15). De esta forma, la secuencia de la i-ésima entrada
del DSP puede ser reescrita como, la cual se reescribe a continuacion

Ly—1

O m + k' M) = Zg @ m + kM =1 -6l (C.5)
Por otra parte, a partir de (3.15), la derivada del error medio respecto a
cada coeficiente de compensacion de offset de DC en (C.4) (omitiendo el factor

constante se puede expresar como:

2N+1)

M-1 4 ' () /
jg’v SOSS O + ) E;”(I)kM] (C.6)
mo W m=0 j—1 mo

Considerando que los coeficientes del DSP Ty [] ¥ los coeficientes del CE
67(%%) son independientes, se puede reemplazar la secuencia sub-muestreada de
entrada al slicer u'9[n] de (3.4) en el segundo multiplicando de (C.6), de forma

que se obtiene
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uDm + kM L G 050+ KM — )
= 20 2 Dl o (©7
Oom i=1 1=0 Domy

A partir de (3.2), la derivada parcial de la secuencia de salida de un sub ADC

en funcién del coeficiente del 0 0 CE se determina como:

9z D m + k'M]
Do)

_5m,mo 5i,’i()7 (08)

donde 6y, ,, es la funciéon delta de Kronecker (es 1 cuando n = m y 0 para todo
otro caso).

Reemplazando (C.8) en (C.7) se obtiene que la derivada de la salida submues-
treada del DSP con respecto a los coeficientes del CE depende de los coeficientes

internos del primero y de las muestras cada sub ADC, por medio de:

Lr—1

oD m + k'M ;
[ - Z T 100mmo- (C.9)
00m0

Luego, reemplazando (C.9) en (C.6), se obtiene

Lr—1

ZZ@ [mo + k' M] x Z )l (C.10)

/ J 1

donde por simplicidad se omite el signo menos.

Finalmente, mediante el cambio de variable kM = k'M — [ se establece que

85(? ocz%m mo + kM], (C.11)
00m%
donde
4 Lr—1
=Y "> TP [ + 1) (C.12)
7j=1 1=0

recibe el nombre de error de backpropagation hacia la salida del compensador
de offset de DC para el i-ésimo canal.

Como resultado, la compensacion de los desajustes de offset de DC en las
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muestras de entrada a partir de (C.12), se actualiza segin

6@)

mpir = 00— 1eDn+m], m=0,-- M1, (C.13)

donde p, es el paso adaptacion de la compensacion de offset.
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