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Resumen

El constante incremento de velocidad de los sistemas de comunicaciones digi-

tales hace necesario implementar circuitos conversores analógico-digitales (ADCs)

con frecuencias de muestreo cada vez mayores. Actualmente la topología 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-

sión mediante la activación secuencial de múltiples ADCs de baja velocidad y

alta eficiencia energética.

Sin embargo, las variabilidades estadísticas en los procesos de fabricación, 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 máxima de

operación del sistema y reducen la eficiencia del enlace de comunicaciones. Esta

situación se torna aún más apremiante en los sistemas de comunicaciones ópticos

coherentes donde su elevada complejidad inherente impide la utilización de esque-

mas de compensación de desapareamientos que en el pasado fueron exitosamente

implementados para sistemas más sencillos.

La presente Tesis propone una nueva técnica para la detección y ajuste en

segundo plano de los desapareamientos internos de TI-ADCs en receptores pa-

ra comunicaciones ópticas coherentes de doble polarización. La técnica también

es capaz de corregir las diferencias entre los distintos TI-ADCs de un receptor

de forma simultánea. Esta propuesta consiste en una modificación del algoritmo

LMS, la cual incorpora backpropagation para estimar la contribución de cada

componente del TI-ADC al error de salida del sistema. A partir de dicha esti-

mación se realiza la corrección de los desapareamientos de todos los conversores

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

La viabilidad de la propuesta se evaluó por medio de simulaciones del sistema

de comunicaciones óptico coherente de doble polarización y experimentalmente

mediante una plataforma de pruebas y un chip TI-ADC, ambos diseñados y

fabricados en el marco de esta Tesis. En el primer caso se formuló un modelo

matemático del sistema de comunicaciones que reproduce los efectos no ideales

en los canales del receptor y es compatible con la inyección de desapareamientos

múltiples en los TI-ADCs. Por otra parte, en las mediciones experimentales se

evidenció un mejora de 20 dB en la relación señal-ruido-y-distorsión (SNDR) y

25 dB en el rango dinámico libre de espurios (SFDR) del TI-ADC respecto a los

escenarios pre y post-calibración/compensación.



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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Capítulo 1

Introducción

Síntesis: En este capítulo se exponen los desafíos relacionados al desarrollo de

técnicas de calibración y/o compensación de los desapareamientos en converso-

res analógico-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 máxima frecuencia

de operación. Por esta razón, la presente Tesis introduce técnicas novedosas para

compensar de forma simultánea, y en tiempo real, los múltiples desapareamientos

que se suscitan al interior de TI-ADC, en el marco de su aplicación a sistemas

de comunicaciones digitales. Asimismo, se evalúan las técnicas de compensación

de TI-ADCs del estado del arte, junto con sus características y limitaciones, las

cuales son resueltas por la propuesta de la presente Tesis.

1.1. Motivación

El continuo avance logrado por los sistemas de comunicaciones, en las últimas

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 sí, dando

lugar a la aparición de nuevos modelos de negocios, el acceso inmediato a grandes

fuentes de datos, información y noticias. Debido a ello, la demanda del mercado

por tasas de transferencia de datos cada vez más altas y menores latencias en

las comunicaciones digitales crece cada año de forma exponencial. Consecuen-

1
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Figura 1.1: Evolución de la velocidad de las comunicaciones por fibra óptica [1].

temente, las prestaciones de las redes de comunicaciones deben ir aumentando

sistemáticamente con cada generación a fin de anticiparse a los requerimientos

futuros de los usuarios.

En particular, los sistemas de comunicaciones basados en medios de transmi-

sión ópticos destacan por su capacidad de soportar el tráfico de grandes volú-

menes de datos a largas distancias, con bajas degradaciones de señal, logrando

los menores consumos energéticos y las mayores velocidades de operación. La

Fig. 1.1 presenta la tendencia y evolución de las tasas de transferencia de datos

en los sistemas de comunicaciones ópticos, así como también los esquemas de

modulación que se implementaron en ellos [1]. En la figura se evidencia el creci-

miento exponencial de las prestaciones de las redes ópticas, el cual se mantuvo

desde los años 80 hasta la actualidad. Dicho incremento fue posible gracias a que

en cada nueva generación los sistemas de comunicaciones incorporaron esquemas

de modulación cada vez más complejos, los cuales empaquetan un número cre-

ciente de bits por símbolo transmitido. En este sentido, el tipo de modulaciones

que se emplean en las redes ópticas es de tipo multinivel, tales como la modula-

ción de fase (Phase Modulation (PM)) o modulación de amplitud en cuadratura

(Quadrature Amplitude Modulation (QAM)), las cuales varían la amplitud y la

fase de la portadora en función del símbolo a transmitir [2].

Sin embargo, el incremento en la complejidad de las comunicaciones y en las

tasas de operación viene acompañada por un aumento en la sensibilidad de los

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

de ellos mismos. Por esta razón, es común la incorporación de bloques de pro-

cesamiento digital de señales (Digital Signal Processing (DSP)) para compensar

los mencionados efectos y corregir errores en los datos. Antiguamente estos blo-

ques constituían componentes discretos en los equipos de comunicaciones, pero

en la actualidad se implementan en el mismo chip del receptor/transmisor. Esto

conlleva una reducción 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 información generada por el transmisor se

pre-procesa por un DSP para codificar la información a transmitir en símbolos

(correspondientes al esquema de modulación usado) y aplicar un filtrado en el

dominio digital para pre-compensar los efectos del canal. Luego, los símbolos se

sintetizan al dominio analógico mediante un conversor digital-analógico (Digital

to Analog Converter (DAC)).

En el lado del receptor la señal analógica presente en el medio se captura en un

conversor analógico-digital (Analog to Digital Converter (ADC)). A continuación,

es procesada por otro DSP, el cual compensa los efectos del canal y decodifica la

información 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

modulación adoptado. Mientras mayor sea el orden de modulación, más sensible

será 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 ópticas coherentes,

los ADCs deben operar a tasas de muestreo de al menos 150GS/s, con anchos

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

250GS/s [10, 11].

Conversores analógico-digitales de tiempo entrelazado

La tasa de conversión en los ADCs depende, entre otros factores, de su to-

pología. Entre las más usadas se encuentran las topologías flash, pipeline y de

aproximaciones sucesivas (Successive Approximation Register (SAR)) [12].

La topología flash es una de las que pueden alcanzar las mayores velocida-

des (en el orden de 10GS/s o más), con resoluciones bajas (menores a 6 bit).

Asimismo, el área y consumo de potencia en estos conversores resultan elevados

respecto a otras estructuras de ADC [13]. Los conversores pipeline suelen contar

con resoluciones altas (típicamente de 10 bits o más), con velocidades máximas

cercanas a 1GS/s, logrando, al mismo tiempo, consumo y área 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 área de las

tres variantes.

Si bien las topologías mencionadas alcanzan altas tasas de conversión (has-

ta varias decenas de GS/s), estas se encuentran muy distantes de los 150GS/s

requeridos por los receptores actuales (y aún más de los 250GS/s, que serán

necesarios en el futuro) [10, 11].

Para superar esta limitación de velocidad en los conversores, usualmente se

recurre a paralelizar el procesamiento que estos llevan a cabo. Para ello, se los

subdivide en múltiples sub ADCs que se activan secuencialmente, registrando

el nivel de tensión de la señal de entrada en momentos distintos. Con ello se

consigue un conversor global, que es M veces más rápido que cada sub ADCs

individual, siendo M el número 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 analógica, donde cada uno de ellos

tiene asociado una llave seguimiento y retención (Track and Hold (T&H)). Esta

captura la señal de entrada en un momento dado, y mantiene el mismo nivel

de tensión, mientras el sub ADC realiza el proceso de conversión. Para ello,
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Figura 1.3: (a) Arquitectura típica de un TI-ADC con M sub ADC. (b) Diagrama
de tiempos de la activación de las llaves de muestreo del T&H de un TI-ADC.

cada llave T&H posee una señal de reloj propia, la cual está configurada para

que cada una de ellas se active (consecutivamente) en instantes distintos. La

Fig. 1.3(b) ejemplifica la generación de estas señales de reloj, donde cada llave

m tiene asociada una señal de reloj ckm 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 conversión 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

100GS/s [19]. En estos trabajos, como estrategia de diseño, se adoptó el enfoque

de diseñar un sub ADC con la mayor eficiencia energética posible. Este, luego es

replicado tantas veces como sea necesario para alcanzar la velocidad de conversión

requerida. A modo de ejemplo, en [19] se integraron 128 sub ADCs operando a

781MS/s, cada uno. Asimismo, resoluciones de entre 7 y 8 bits nominales en el

ADC permitieron que los receptores alcancen un buen desempeño en la detección

de los símbolos recibidos para los esquemas de modulación de amplitud de pulso

(Pulse Amplitude Modulation (PAM)) o QAM. La modulación 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 modulación en cuadratura.

Receptores de comunicaciones basados en conversores analógico-digitales

de tiempo entrelazado

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

municaciones digitales de alta velocidad que implementa conversión analógica -
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de la modulación empleada, más de un TI-ADC puede ser requerido.

digital mediante TI-ADCs. A la entrada del receptor se dispone de un bloque de

interfaz analógica (Analog Front-End (AFE)) para acondicionar las señales de

entrada. Este, dependiendo del tipo de canal de comunicación 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 señal analógica pro-

cesada por el AFE es convertida al dominio digital por uno o más TI-ADCs,

dependiendo de la arquitectura del receptor.

En los receptores más 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

más complejas, como las usadas en comunicaciones ópticas 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 último.

Finalmente, la secuencia de salida del filtro es evaluada por un bloque de

decisión o slicer, que realiza una aproximación para estimar a qué símbolo co-

rresponde.

Limitaciones de la arquitectura de conversores de tiempo entrelazado

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

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

i) Reducción del Ancho de Banda (Bandwidth (BW)), debido a la alta carga

capacitiva que introduce al nodo de entrada el conectarle múltiples sub

ADCs en paralelo.

ii) Incremento de la complejidad en la generación de las señales de activación
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de los circuitos de muestreo y retención.

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

analógicos de los M sub ADCs del conversor.

Las dos primeras dificultades están relacionadas con el diseño de la red de

muestreo, para lo cual una posible solución consiste en la implementación de

circuitos de muestreo jerárquico [22, 23]. En estas el muestreo se efectúa en dos

o más etapas, relajando de esta forma los requerimientos de temporización 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 más complejo que genera de-

gradaciones, las cuales impactan de forma significativa en su desempeño [24,25].

En particular, los desajustes en el tiempo de muestreo, la ganancia, el BW y

el nivel (offset) de DC, son los errores más comunes en TI-ADCs. Éstos surgen

de las inevitables variabilidades que introducen los procesos de fabricación de

circuitos integrados, las cuales no pueden ser completamente mitigadas mediante

el uso de buenas prácticas de diseño por lo cual se requiere el uso de alguna es-

trategia de calibración o compensación para mitigarlos. Este problema es el foco

de interés de la presente Tesis.

Asimismo, los sistemas de comunicaciones complejos, que implementan es-

quemas de modulación de alto orden como 64-QAM, son especialmente sensibles

a los efectos que introducen los desapareamientos debido a la proximidad entre

los símbolos recibidos [26]. Esto hace que la corrección de los desajustes en los

TI-ADCs resulte imprescindible para garantizar el óptimo funcionamiento de los

receptores digitales a altas velocidades, y con un desempeño adecuado. Por otro

lado, los sistemas de comunicaciones ópticas coherentes (las cuales implemen-

tan modulaciones en cuadratura), también son sensibles a los desajustes entre

los canales en fase, I y cuadratura Q. Éstos afectan negativamente el desem-

peño del receptor y deben ser compensados para que estos sistemas funcionen

correctamente.

En la literatura existen diferentes propuestas destinadas a la corrección de

desapareamientos en TI-ADCs. A pesar de lograr calibrar eficazmente los des-

apareamientos en determinadas condiciones, éstas propuestas no satisfacen com-



Introducción 8

Tabla 1.1: Resumen de las características de las técnicas de calibración de
TI-ADC.

Plano de Dominio de Dominio de
Ejecución Detección Corrección
Background Analógico Analógico
Foreground Digital Digital

pletamente los requerimientos para su aplicación en sistemas de comunicaciones

ópticas coherentes.

1.2. Trabajos relacionados

En la literatura se pueden encontrar diversas técnicas de calibración de TI-

ADCs [27–30]. En general estas pueden dividirse en dos categorías de acuerdo

al modo de operación. En primer lugar están aquellas que funcionan en primer

plano, también llamdas off-line o foreground, las cuales requieren que el sistema

cese su operación para llevar a cabo el ajuste de sus imperfecciones. Por el con-

trario, las técnicas que operan en segundo plano (on-line o background) ajustan

las imperfecciones de los circuitos sin interrumpir su funcionamiento.

Por su parte, la detección de los errores puede hacerse tanto en el dominio

analógico como en el digital. Esta última forma es la más frecuente debido a que

es más eficiente su implementación (en términos de área y consumo) en los nodos

de fabricación de circuitos integrados modernos. Complementariamente, el ajuste

de los parámetros del circuito puede llevarse a cabo tanto en el dominio analógico

como el digital [31]. En el primer caso, se realizan modificaciones sobre los mismos

circuitos (o se añaden otros) para contrarrestar las desviaciones detectadas. Este

procedimiento recibe el nombre de calibración. En el segundo caso se actúa

sobre la señal digitalizada, que fue afectada por los errores del circuito, para

reconstruir la señal original a la entrada del receptor. Este último proceso se

denomina compensación.

En la Tabla 1.1 se resumen las posibilidades de compensación/calibración

descriptas en la discusión anterior.
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1.2.1. Técnicas de calibración y compensación de TI-ADCs

Como se mencionó anteriormente, la principal limitación en el desempeño

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 fabricación y en las condiciones del entorno en el que se

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

tación). Por esta razón, es necesaria la implementación de alguna estrategia de

compensación/calibración de dichos errores.

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

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

1. Operación en segundo plano (background) y adaptación continua. Dado que

en la mayoría de los sistemas de comunicaciones no es posible interrumpir

el funcionamiento para recalibrar el ADC (o hacerlo es impráctico ante

cualquier cambio en las condiciones de funcionamiento), el ajuste de los

errores debe hacerse en paralelo con la operación del receptor.

2. Compensación 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 compensación conjunta es

muy deseable ya que puede haber interacción entre los distintos algoritmos.

Esto podría hacer sub optima la calibración o poner en riesgo la estabilidad

del receptor.

3. Optimización de la relación señal-ruido (Signal-to-Noise Ratio (SNR))

global del receptor. Los algoritmos utilizados en los receptores de comunica-

ciones buscan la optimización de alguna métrica calculada a partir de la sa-

lida del mismo, como por ejemplo la SNR, el error cuadrático medio (Mean

Squared Error (MSE)) o la tasa de error de bit (Bit Error Rate (BER)).

Una técnica de calibración de TI-ADC que busque optimizar de manera

global el funcioamiento del receptor conduce a un desempeño óptimo del

mismo, a diferencia de las técnicas generales para estos conversores, que no

están desarrolladas para el marco de sistemas de comunicaciones.
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4. Evitar condicionar la señal a convertir a que posea unas determinadas pro-

piedades estadísticas. Ya que la convergencia de los algoritmos del receptor

se logra si la señal de entrada cumple condiciones muy particulares (ampli-

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

En el caso de un receptor que contiene más 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 continuación, se señalan aquellas

propuestas de calibración y compensación de TI-ADC más relevantes del estado

del arte, con potencial aplicación 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 demás 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 aún más a medida que

sube la tasa de muestreo. Otras alternativas plantean la operación del canal

de referencia a frecuencias más bajas, haciendo que se calibre un sub ADC

cada determinado tiempo [36, 41]. A pesar de la reducción del consumo

extra conseguida, la variación de la carga dada por la combinación del sub

ADC a ser ajustado con el canal auxiliar operando de forma alternada

introduce espurios en la señal cuantizada impactando negativamente en el

desempeño del circuito. Estas técnicas han demostrado eficacia para ajustar

los errores en distintas implementaciones de TI-ADCs, pero su aplicación

en receptores se ve limitada por el uso de circuitos adicionales que deben

operar a frecuencias altas.

Técnicas basadas en el procesamiento de la correlación de la señal

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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correlación entre las muestras producidas por dos sub ADCs del conversor.

El ajuste se realiza en segundo plano, sin detener la operación del conversor,

y la principal limitación que presentan consiste en que el algoritmo diverge

si la frecuencia de la señal de entrada es un submúltiplo de la frecuencia de

muestreo del ADC.

Esta restricción impone severas limitaciones en el factor de sobremuestreo

(Oversampling Ratio (OSR)) del receptor y la naturaleza de las señales 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 análisis de las propiedades estadísticas de

la señal analógica [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-

ción 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 región o ventana de

valores de entrada a partir de la que se realiza la calibración de los sub

ADCs [34,35,53,54].

Estas técnicas requieren que la señal a cuantizar presente, por ejemplo, una

cantidad significativa de muestras en torno a la región o ventana definida

para asegurar su efectividad. Además, si bien los métodos de este grupo

son capaces de calibrar los errores en un TI-ADC, no están desarrolladas

para usarse en receptores coherentes.

Técnicas basadas en el uso de algoritmos de aprendizaje automá-

tico (Machine Learning (ML)) [55–58]. Estas técnicas utilizan algorit-

mos de inteligencia artificial, basados en ML, para realizar la calibración de

los errores en los TI-ADCs, estimando en simultáneo todos los desaparea-

mientos presentes en estos. La principal limitación 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 calibración, no se optimiza ninguna métrica relativa al

receptor.

Técnicas basadas en ecualización 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 calibración se convierte en una parte integral

de la ecualización del canal y gracias a ello, no se necesita la inclusión de

bloques o algoritmos de calibración analógicos o digitales adicionales. Ba-

jo este enfoque, se pueden corregir tanto errores estáticos, como aquellos

dependientes de la frecuencia, tales como limitaciones y diferencias de BW

entre los sub ADCs, así 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, tensión, y aquellas originadas por el envejecimiento

de los componentes.

Debido a estas razones, este tipo de ecualización es la técnica de compen-

sación TI-ADC de preferencia en receptores de comunicaciones digitales.

Sin embargo, su principal limitación es que necesitan que el ecualizador

principal se encuentre inmediatamente después de los TI-ADCs para poder

obtener a la salida del slicer una señal de error por cada sub ADC y así

poder estimar la compensación que este necesita. Esta condición de diseño

sólo es posible de garantizar en receptores simples, mientras que en recep-

tores complejos (como los usados en comunicaciones ópticas coherentes) en

donde se disponen múltiples bloques de procesamiento de las señales de

salida de los sub ADCs antes de que estas ingresen al FFE y slicer. Como

consecuencia, la señal 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 síntesis, la Tabla 1.2 resume las características, ventajas y des-
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Tabla 1.2: Resumen y comparación con otras técnicas de la literatura.

Método Operación en Compensación Optimización Entrada sin Compatible con
background concurrente de la SNR restricciones RX coherentes

Canal de
referencia Ë é é Ë -
[34–42]
Correlación
[41–48] Ë é é é Ë

Estadística
[35,49–54] Ë é é é -

Algoritmos
de ML é Ë é é é
[55–58]
Ecualizador
adaptativo Ë Ë Ë Ë é
[59–61]

ventajas de las técnicas descriptas en este apartado. A pesar de que las técnicas

presentadas en esta sección logran una compensación efectiva de los desaparea-

mientos en los TI-ADCs, las limitaciones presentes en la mayoría de ellas hacen

que estas no sean aplicables a sistemas de comunicaciones coherentes.

Por esta razón, la presente Tesis propone una técnica novedosa de compensa-

ción concurrente de los múltiples desapareamientos que tienen lugar en el interior

de un TI-ADC en el marco de un sistema de comunicaciones óptico coherente. La

técnica opera en segundo plano, está basada en ecualización adaptativa y es, a su

vez también, capaz de compensar desapareamientos entre los múltiples 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-

ción y ajuste simultáneo de los diferentes desapareamientos que se dan entre los

distintos TI-ADCs de los receptores de comunicaciones digitales modernos, así

como también de los que tienen lugar al interior de cada uno de estos. La misma

opera en background y está especialmente diseñada para ser implementada en

receptores digitales complejos de alta velocidad. En particular, la técnica se de-

mostró 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 Q correspondientes a las modulaciones

en cuadratura, que se utilizan en comunicaciones ópticas 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 área de implementación.

No se requiere de una secuencia u orden en la calibración y/o compensación,

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

mínimos locales. En su lugar, la estrategia aquí desarrollada permite la

corrección 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 implementación. La calibración pue-

de ser realizada tanto en el dominio digital (variante full-digital) como en el

analógico (variante de señal mixta). En este último caso se pueden explotar

las capacidades de reconfigurabilidad analógica presente en la mayoría de

los diseños de TI-ADCs.

La validación de la técnica aquí presentada se realizó mediante extensas si-

mulaciones de alto nivel de sistema [63, 64] y, también, experimentalmente por

medio de una plataforma de emulación de sistemas de comunicaciones digita-

les [62]. Esta consta de un circuito integrado TI-ADC prototipo y un kit de

evaluación 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 contribución adicional de la Tesis. El ADC prototipo [68]

fue fabricado en una tecnología de transistores metal-óxido semiconductor com-

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

tasa de muestreo de hasta 4GS/s.

1.4. Organización de la Tesis

En el Capítulo 2 se presenta un modelo de simulación del prototipo TI-ADC,

incluyendo sus efectos no ideales. En el capítulo, 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 Capítulo 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 Capítulo 4 se describe y caracteriza la plataforma de comunicaciones,

así como también el circuito integrado prototipo desarrollado para llevar a cabo

la verificación experimental de la propuesta.

En el Capítulo 5 se presentan los resultados experimentales obtenidos al apli-

car la propuesta en el prototipo de sistema de comunicaciones del Capítulo 4.

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

Sistemas de comunicaciones

digitales de alta velocidad basados

en TI-ADC

Síntesis: En este capítulo se describen los bloques de un receptor empleado en

sistemas de comunicaciones ópticos coherentes de doble polarización y se presen-

tan los modelos matemáticos para el canal de comunicaciones óptico, la interfaz

optoelectrónica y el TI-ADC. Estos modelos, a continuación, se combinan para

formular un modelo general de simulación del sistema que es compatible con la

introducción de múltiples desapareamientos de diferente tipo en los TI-ADCs del

receptor. Los desapareamientos considerados son offset de DC, ganancia, ancho

de banda, tiempo de muestreo e I/Q time skew. Se adopta como caso de estudio

una configuración moderna de sistema de comunicaciones óptico coherente y se

evalúa el impacto de los desapareamientos del TI-ADC en el sistema mediante

simulaciones a nivel de sistemas.

2.1. Introducción

Los sistemas de comunicaciones pueden emplear enlaces de distinta naturale-

za (por ejemplo, cableados, inalámbricos u ópticos). Las características de estos

enlaces, tales como la longitud o las propiedades intrínsecas del medio, condi-

cionan el número de bits por símbolo por unidad de tiempo (o baudio, Bd) que

17



Sistemas de comunicaciones digitales de alta velocidad basados en TI-ADC 18

se pueden transmitir sin que las señales sufran degradaciones significativas tales

que impidan interpretarlos correctamente del lado del receptor.

En particular, en los enlaces de comunicaciones ópticos para área metropolita-

na el medio por antonomasia es la fibra óptica monomodo [69], la cual permite el

paso de único haz de luz que viaja paralelo a la longitud la fibra. Los principales

efectos no ideales que experimentan los enlaces de fibra óptica son la Dispersión

Cromática (Chromatic Dispersion (CD)) y la Dispersión por Modo de Polari-

zación (Polarization Mode Dispersion (PMD)) [70] . La CD produce desfasajes

entre las diferentes longitudes de onda que componen las señales que atraviesan

la fibra. Esto provoca que la permanencia efectiva de un símbolo en el medio se

dilate, lo cual a su vez ocasiona interferencia con otros símbolos transmitidos en

instantes de tiempo distintos. Por su parte, la PMD aparece por las deforma-

ciones físicas en la fibra que afectan de forma distinta a las polarizaciones del

haz usadas para transmitir la señal. Este efecto altera la velocidad con que cada

polarización que atraviesa la fibra y da lugar a intercambios de energía entre

ambas polarizaciones.

En un comienzo estos efectos limitaban las comunicaciones ópticas de mediano

y largo alcance de alta velocidad a implementar sencillos esquemas de Modula-

ción de Intensidad (Intensity Modulation (IM)) con Detección Directa (Direct

Detection (DD)), donde se transmite un bit por símbolo modulando solamente

la potencia del haz de luz de la señal portadora.

Posteriormente, la incorporación de elementos de compensación ópticos en los

receptores hizo posible su cancelación, aunque con un costo económico elevado.

En la actualidad los avances en tecnologías de circuitos integrados hacen posible

implementar esta cancelación en el dominio digital, mediante técnicas de DSP,

operando directamente sobre las señales digitalizadas por el ADC del dispositivo

receptor. De esta forma se prescinde de los mencionados elementos de compen-

sación ópticos, lo cual favoreció la adopción de esquemas de comunicaciones más

complejos como las de tipo coherentes. En éstas se emplea modulación QAM,

donde se codifica la información a transmitir en la amplitud y la fase de la por-

tadora óptica (o bien, en fase (in-phase (I)) 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 polarización donde se transmiten dos flujos de datos simultáneos 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 tráfico de información en el mismo tiempo [71].

2.2. Modelo matemático de sistemas de comuni-

caciones ópticas coherentes basados en TI-

ADCs

En esta sección, se introduce el modelo matemático de un sistema de comuni-

caciones óptico coherente de doble polarización, el cual es utilizado más adelante

para simular el comportamiento del prototipo de prueba desarrollado en el mar-

co de esta Tesis y para evaluar las propuestas de compensación 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 óptica y eléctrica analógica del receptor (la cual contiene un TI-ADC)

y el módulo DSP de este. A continuación, se presenta una breve descripción de

las partes principales de un receptor para comunicaciones ópticas coherentes y

se introducen sus modelos matemáticos correspondientes.

2.2.1. Receptores de comunicaciones ópticas 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 ópticas coherentes que utiliza doble polarización

[3,4,72]. El mismo se compone de dos partes, una etapa de procesamiento de las
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Figura 2.2: Interfaz óptica/analógica para un receptor óptico coherente basado
en TI-ADC. La señal óptica es dividida en 4 canales eléctricos que son convertidos
por un TI-ADC.

señales ópticas, llamado Interfaz Óptica (Optical Front-End (OFE)) y otra dedi-

cada a la conversión y procesamiento de estas bajo la forma de señales eléctricas

analógicas, denominado AFE.

La etapa de entrada del OFE tiene contacto directo con la fibra óptica y

dispone un Divisor de Haz de Polarización (Polarizing Beam Splitter (PBS)), el

cual se encarga de separar las polarizaciones H y V en dos haces distintos. Luego,

la señal correspondiente a cada polarización es demodulada en el dominio óptico

empleando un Oscilador Local (Local Oscillator (LO)) y acopladores híbridos

ópticos a 90° (90° Hyb) para separar las componentes I y Q de cada polarización.

Como resultado se producen, a su salida, cuatro señales ópticas (dos I y Q para

las polarizaciones H y V , respectivamente).

Los fotodetectores (bloque O/E en la Fig. 2.2), convierten las cuatro señales

ópticas a la salida de los 90° Hyb en cuatro señales eléctricas s(1)(t), s(2)(t),

s(3)(t) y s(4)(t). Estas son, a continuación acondicionadas por un TIA para luego

ser digitalizadas por un TI-ADC.

Las secuencias de salida los TI-ADCs son, a continuación, procesadas en un

DSP para compensar los efectos no ideales en la fibra y finalmente, sometidas a

un bloque de decisión (slicer) para determinar a qué símbolo corresponden.

Bloques del DSP y decisión de símbolos

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

coherentes de doble polarización se muestra en la Fig. 2.3. Este opera sobre
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Figura 2.3: Arquitectura de un receptor de comunicaciones ópticas que imple-
menta detección coherente.

las señales eléctricas s(i)(t), con un cierto nivel de sobremuestreo respecto a la

tasa de transferencia de datos (por ejemplo, Ts = T
2

donde Ts es el periodo de

muestreo del símbolo) para compensar la dispersión experimentada en los enlaces

ópticos [71].

Algunos de los elementos DSP más comunes en receptores ópticos coherentes

son el Ecualizador de Dispersión Cromática (Bulk Chromatic Dispersion Equa-

lizer (BCD)), el Multiple-Input Multiple-Output (MIMO) FFE para compensar

la dispersión del modo de polarización, Recuperación del Reloj (Timing Reco-

very (TR)) a partir de los símbolos recibidos, Recuperación Fina de Portadora

(Fine Carrier Recovery (FCR)) para compensar la fase de la portadora y el des-

plazamiento de frecuencia, y el bloque de Corrección 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 aproximación digital de la señal eléctrica en el transmi-

sor antes de ser convertida al dominio óptico (y atravesar el canal). Esta secuencia

a continuación, es submuestreada por el mismo factor Ts =
T
2

y evaluada por un

bloque slicer para obtener la estimación del símbolo recibido u
(j)
k . Para realizar

la decisión el slicer selecciona el símbolo más próximo a la salida submuestreada

del receptor u(j)
k . Por ejemplo, en una modulación 16-QAM, ã(i)k puede tomar los

valores en el conjunto {±1,±3}.
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Figura 2.4: Diagrama en bloques del modelo del canal de fibra óptica.

Los bloques del receptor se adaptan iterativamente para minimizar el error

generado a partir las salidas del bloque DSP u
(j)
k y ã

(i)
k empleando diferentes

algoritmos [73].

2.2.2. Modelo de canal óptico

Descripción del modelo de canal

Como se mencionó anteriormente, la CD y la PMD son los principales efectos

no ideales presentes en una fibra óptica. Ésta (en presencia de dichos efectos)

puede ser modelada como un sistema MIMO de 2 × 2, denotado H(ω, L), con

coeficientes complejos [71], cuyo diagrama de bloques se muestra en la Fig. 2.4.

Este modelo cuenta con una entrada â(H) correspondiente a la polarización

H y otra â(V ) para la polarización V en el transmisor. Análogamente, el modelo

posee dos salidas ŝ(H) y ŝ(V ), para ambas polarizaciones respectivamente, que

representan las señales ópticas que llegan al receptor luego de haber atravesado

la fibra óptica.

En la figura, los bloques P (ω) modelan las características de transferencia de

los filtros de conformación de espectro en el transmisor y el receptor (agrupadas

en un mismo bloque), donde ω es la frecuencia angular de la señal de entrada.

Por otra parte, el bloque HCD representa el efecto de la dispersión cromática

en el canal. De la misma forma, U(ω) y V (ω) en el bloque PMD modelan las

diferentes velocidades de propagación y el intercambio de potencia óptica entre

las polarizaciones H y V , respectivamente1.
1El símbolo * denota la operación de conjugación compleja.
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El canal agrega ruido a la señal óptica, el cual se produce por la amplificación

de fotones emitidos por el canal de manera espontánea, producto de la transición

entre diferentes estados de energía en el material. La relación entre la potencia

de la señal óptica y la potencia de ruido introducida por el canal, se denomina

relación señal-ruido óptica (Optical SNR (OSNR)).

Formulación matemática 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(ω) y la dispersión cromática del canal HCD(ω, L)

(2.3), junto con la respuesta de los filtros de transmisión y recepción P (ω):

H(ω, L) =

 H11(ω, L) H12(ω, L)

H21(ω, L) H22(ω, L)

 = HCD(ω, L)P (ω)J(ω), (2.1)

donde ω 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:

J(ω) =

 U(ω) V (ω)

−V ∗(ω) U∗(ω)

 . (2.2)

Esta modela el efecto de la PMD en el canal y está compuesta por las interaccio-

nes entre las polarizaciones H y V . La matriz J(ω) es unitaria (su determinante

es 1), lo cual hace viable su compensación en el receptor por medio de técnicas

de DSP, como se verá más adelante.

Por último, la CD (caracterizada por HCD) es determinada por

HCD(ω, L) ≈ exp

(
j
1

2
β2Lω

2

)
, (2.3)

donde el parámetro β2 representa el ensanchamiento temporal del pulso, tam-

bién llamado Interferencia Intersímbolo (Inter Symbol Interference (ISI)) y esta

relacionado con la dispersión de la fibra óptica D por medio de

D =
2πc

λ2
β2, (2.4)
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donde (2.4) c y λ son la velocidad de la luz y la longitud de onda, respectiva-

mente [70].

El parámetro D
[

ps
nm×km

]
representa el retardo diferencial o dispersión tem-

poral (en ps), para una fuente óptica con un ancho espectral de 1 nm que recorre

1 km de fibra. Dicho retardo provoca que las diferentes longitudes de onda que

atraviesen la fibra óptica sufran diferentes retardos. Dependiendo del tipo de fi-

bra, y en ausencia de ecualización, este efecto puede degradar la señal, al punto

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

transmisión.

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

res de comunicaciones ópticas coherentes

La etapa de entrada de los receptores de comunicaciones ópticas, principal-

mente, se componen de dos partes fundamentales: el OFE y el AFE. La función

de estas es el de acondicionar las señales analógicas ópticas y eléctricas, respec-

tivamente antes de que puedan ser procesadas por las etapas subsiguientes. En

esta sub sección, se presenta el modelado matemático del OFE y una descrip-

ción estadística de las señales transmitidas en un canal de comunicaciones óptico

mediante modulación QAM.

Caracterización estadística de las señales transmitidas en un canal de

comunicaciones mediante modulación QAM

Sean â
(H)
k = a

(1)
k +ja

(2)
k y â

(V )
k = a

(3)
k +ja

(4)
k los k-ésimos símbolos a transmitir

mediante modulación QAM, en las polarizaciones H y V , respectivamente. Se

asume que los símbolos â(H)
k y â

(V )
k son independientes e idénticamente distribui-

dos (es decir que tienen la misma distribución de probabilidad), de manera que

estas no presentan correlación entre sí. Por lo tanto, las esperanzas matemáticas

de la auto-correlación de â
(H)
k y de â

(V )
k (2.5) equivalen a un impulso unitario en

tiempo discreto δk.

E
{
â
(H)
k

(
â(H)
m

)∗}
= E

{
â
(V )
k

(
â(V )
m

)∗}
= δm−k , (2.5)
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Modelo matemático del OFE

Sean ŝ(H)(t) = s(1)(t) + js(2)(t) y ŝ(V )(t) = s(3)(t) + js(4)(t) las señales

complejas, libres de ruido, presentes a la salida del OFE para las polarizaciones H

y V , respectivamente. s(1)(t) y s(2)(t) corresponden a las componentes I y Q que

se obtienen a la salida de los demoduladores ópticos del OFE para la polarización

H (ver Fig. 2.2). Análogamente, s(3)(t) y s(4)(t) representan las componentes I

y Q, respectivamente, de señal en la polarización V .

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

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

ŝ(H)(t) = ejϕ
(H)(t)

[∑
k

â
(H)
k · h1,1(t− kT ) + â

(V )
k · h1,2(t− kT )

]
, (2.6)

ŝ(V )(t) = ejϕ
(V )(t)

[∑
k

â
(H)
k · h2,1(t− kT ) + â

(V )
k · h2,2(t− kT )

]
, (2.7)

donde T es el período de cada símbolo, mientras que ϕ(H)(t) y ϕ(V )(t) son los

errores de fase de cada polarización.

Por otra parte, h11, h11, h11 y h11, 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)

h11(t) = F−1{HCD(ω, L)P (ω)U(ω)}, (2.8)

h12(t) = F−1{HCD(ω, L)P (ω)V (ω)}, (2.9)

h21(t) = F−1{−HCD(ω, L)P (ω)V ∗(ω)}, (2.10)

h22(t) = F−1{HCD(ω, L)P (ω)U∗(ω)} (2.11)

donde F−1{.} denota la IFT.
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Figura 2.5: Modelo del AFE para el i-ésimo canal en un receptor óptico 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 sección 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 inyección

de las imperfecciones y desapareamientos del AFE.

La Fig. 2.5 muestra el modelo equivalente para uno de los canales de señal

analógica del AFE s(i)(t) (asociado a la i-ésima señal de entrada de este). En

total, el modelo de simulación completo del AFE consta de cuatro esquemas

como el de la figura, dos para las componentes de señal I y Q de la polarización

H y otros dos, también asociados a I y Q, para la polarización V . Cada uno de

estos esquemas tiene asociado un TI-ADC (véase Fig. 1.2).

El bloque c(i)(t) modela, de manera combinada, las interconexiones entre el

demodulador óptico y el TIA, la característica de transferencia de este último, y

su interconexión eléctrica con el TI-ADC.

En el receptor, el retraso de tiempo o time skew para una polarización dada

(H o V ), es causado por las diferencias entre los tiempos tiempos de propaga-

ción de los caminos de señal analógicos asociados a las componentes I y Q. Este

desapareamiento, es uno de los que degrada de manera más significativa el desem-

peño del receptor. En el modelo, el time skew está representado por diferencias
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entre los bloques c(i)(t) para el camino de señal asociado a las componentes I y

Q.

Por otra parte, los bloques f (i)
m (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 combinación de la resistencia de encendido de un transistor

CMOS operando como llave, junto con el capacitor de muestreo del ADC. Según

su diseño, 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 MTs

segundos, con señales de reloj desfasadas Ts segundos entre sí. En cada llave,

el error en la fase de muestreo se modela como una desviación δ
(i)
m , respecto al

instante en que esta debe cerrarse.

Por otra parte, la ganancia/atenuación γ
(i)
m de cada canal m está modelada

como

γ(i)
m = 1 +∆

γ
(i)
m
, (2.12)

donde ∆
γ
(i)
m

es el error de ganancia en dicho canal. Los offset de DC se modelan

como una constante o
(i)
m que se suma a la salida del bloque de error de ganancia.

A altas frecuencias (cercanas a 1/Ts), el offset o
(i)
m se comporta como una señal

M -periódica en la secuencia de salida del TI-ADC, denotada como õ(i)[n] =

õ(i)[n+M ].

Como la resolución del ADC es suficientemente alta (mayor a 3 bits) [76] el

bloque de cuantización Q(.) se puede modelar como ruido blanco aditivo con

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

y(i)[n] a la secuencia de salida del AFE.

Modelo equivalente en tiempo discreto

Los efectos de δ
(i)
m y γ

(i)
m se pueden modelar mediante filtros de interpolación

analógicos con respuestas al impulso p
(i)
m (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) está determinado por la convolución (en

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

f
(i)
m (t) y la característica de transferencia del ADC del canal

h(i)
m (t) = c(i)(t)⊗ f (i)

m (t)⊗ p(i)m (t), (2.13)

donde m = 0, · · · ,M − 1 y ⊗ es el operador de convolución.

Por otra parte, un selector global controlado por reloj serializa en una única

secuencia los valores que genera cada sub ADC dando lugar a la cadena de valores

de salida del TI-ADC r(i)[n].

Finalmente, las muestras digitalizadas (de alta frecuencia) a la salida del AFE

se calculan como la suma de TI-ADC r(i)[n], más el ruido de cuantización que

introduce cada sub ADC q(i)[n] y la función periódica de offset õ(i)[n]:

y(i)[n] = r(i)[n] + õ(i)[n] + q(i)[n]. (2.14)

Sean H
(i)
m (jω) y S(i)(jω) las transformadas de Fourier (Fourier Transform

(FT)) de la respuesta del i-ésimo canal entrelazado h
(i)
m (t) y la correspondiente

señal óptica a la salida del OFE s(i)(t), respectivamente. En los sistemas de

comunicación digitales comúnmente se utilizan filtros de spectral shaping, para

acotar en banda la señal a la salida del transmisor y la entrada del receptor [70].

Esto implica que |S(i)(jω)| ≈ 0, con ω ∈ [−π/Ts, π/Ts]. Entonces, la función de

transferencia del canal h(i)
m (t) se puede reemplazar por un modelo equivalente de

tiempo discreto real [77] (asumiendo |H(i)
m (jω)| ≈ 0 para |ω| ≥ π/Ts), como se

muestra en la Fig. 2.7, resultando

h(i)
m [n] = Ts · h(i)

m (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 señal dado por (2.16) (sin offset de
DC y ruido de cuantización) para el i-ésimo canal, i = 1, . . . , 4.

Los bloques z±k representan retardos/adelantos en el dominio de tiempo dis-

creto z, mientras que los bloques ↑ M y ↓ M simbolizan operaciones de sobre-

muestreo o diezmado, respectivamente.

La salida del TI-ADC r(i)[n] se obtiene multiplexando las muestras converti-

das por cada sub - ADC. Por lo tanto, r(i)[n] se puede expresar como la suma de

convolución de un filtro variante en el tiempo con coeficientes h̃(i)
n [l], con la señal

a la salida del OFE en tiempo discreto s(i)[n] = s(i)(nTs) [38]:

r(i)[n] =
∑
l

h̃(i)
n [l]s(i)[n− l], (2.16)

donde h̃
(i)
n [l] es una secuencia M -periódica en la que cada elemento corresponde

con las función de transferencia de un sub - ADC:

h̃(i)
n [l] = h(i)

n [l], n = 0, · · · ,M − 1, ∀l, (2.17)

donde h
(i)
n [l] está dado por (2.15) y

h̃(i)
n [l] = h̃

(i)
n+M [l]. (2.18)

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

y(i)[n] se determina reemplazando r(i)[n] de (2.16) en (2.14),

y(i)[n] =
∑
l

h̃(i)
n [l]s(i)[n− l] + õ(i)[n] + q(i)[n]. (2.19)

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

simulación de sistema de comunicaciones óptico coherente que se describe a con-

tinuación.

2.3. Modelo de simulación de sistema de comuni-

caciones óptico coherente de doble polariza-

ción

En la Fig. 2.8 se presenta el diagrama en bloques del modelo de simulación del

sistema de comunicaciones ópticas coherentes de doble polarización. Este resulta

de la síntesis de los modelos matemáticos presentados en la sección 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 continuación, se incluyen los efectos

característicos 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

distribución uniforme (Uniformly Distributed Random Variable (UDRV)) que se

adiciona a cada parámetro del modelo. Las respuestas de los caminos de señal

analógica (2.13) se modelan como filtros pasa-bajos de primer orden con ancho

de banda de 3 dB B
(i)
m , con un desajuste de ancho de banda δ

B
(i)
m

, definido por

B(i)
m = B0 + δ

B
(i)
m
, i = 1, 2, 3, 4; m = 0, · · · ,M − 1, (2.20)

donde B0 es el ancho de banda nominal del AFE.
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Tabla 2.1: Parámetros usados en las simulaciones.

Parámetro Valor
Modulación 64-QAM
Symbol rate (fB = 1/T ) 96 GBd
Sobremuestreo en el receptor (T/Ts) 2
Longitud de la fibra 100 km
Retardo de grupo diferencial (DGD) 10 ps
PMD de segundo orden (SOPMD) 1000 ps2

Vel. de rotación de la pol. en el Tx 2 kHz
Vel. de rotación de la pol. en el Rx 10 kHz
Resolución del TI-ADC 8 bit
Tasa de muestreo del TI-ADC 192 GS/s
Número de sub ADCs del TI-ADC (M) 16
Número de coeficientes del CE (Lg) 7
Factor de roll-off 0.10
BW analógico nominal (B0) (ver (2.20)) 53 GHz
Error de ganancia (ver (2.12)) - UDRV ∆

γ
(i)
m

∈ [±0.15]

Error de fase de muestreo - UDRV δ
(i)
m ∈ [±0.075]T

Desapareamiento de BW (ver (2.20)) - UDRV ∆
B

(i)
m

∈ [±0.075]B0

I/Q time skew - UDRV τH , τV ∈ [±0.075]T

Offset de DC - UDRV o
(i)
m ∈ [±0.025]VFS

Los errores de fase de muestreo y el I/Q time skew en cada polarización se

modelan mediante filtros de interpolación de Lagrange. En cada polarización el

I/Q time skew (τH y τV ) se introduce entre las componentes I y Q con igual

magnitud y signo contrario.

Configuración de sistema de comunicaciones adoptada como caso de

estudio

A continuación, se presenta la configuración 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 óptico coherente típico con doble polarización

(Dual Polarization (DP)), operando con un esquema de modulación 64-QAM

y una tasa de símbolo de 1/T = 96GBd, cuyos parámetros se resumen en la

Tabla 2.1.

Se simulan filtros de coseno realzado con factor de roll-off del 10% para la

conformación del pulso de transmisión, con un BW nominal de B0 = 1.1×96GHz
2

≈

53GHz.
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La OSNR se establece para lograr una BER de 1 × 10−3 [78, 79]. El factor

de sobremuestreo en los bloques del DSP es T/Ts = 2. La longitud de la fibra

considerada es 100 km, con 10 ps de Retardo de Grupo Diferencial (Differential

Group Delay (DGD)) y 1000 ps2 de PMD de Segundo Orden (Second Order

PMD (SOPMD)). Rotaciones del Estado de la Polarización (State of Polariza-

tion (SOP)) de 2 kHz y 10 kHz se incluyen en el transmisor y el receptor, respec-

tivamente. En [70] se encuentra una descripción completa de los parámetros del

canal óptico antes mencionados.

Los TI-ADCs simulados tienen resolución de 8 bits, con una frecuencia de

muestreo de 192GS/s y M = 16. El número de coeficientes de los filtros de

compensación digital es Lg = 7.

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

sempeño del sistema de comunicaciones

En esta sección se evalúa el impacto en el desempeño del receptor óptico

tomado como caso de estudio que introducen de los desapareamientos al interior

de los TI-ADCs que lo componen, así como también el error I/Q time skew.

Para ello se realizan múltiples simulaciones a nivel de sistema, en las cuales los

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

2.4.1. Caracterización del modelo de simulación

Desempeño del receptor

Usando una secuencia binaria pseudo aleatoria (Pseudo-Random Binary Se-

quence (PRBS)) con modulación 64-QAM como entrada al modelo (sin desapa-

reamientos) se construyó 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 óptico

del canal en la dispersión de los símbolos recibidos. En estas condiciones, la BER

en el receptor es de 1.25× 10−4 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 constelación 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 × 10−2. 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 degradación significativa en el desempeño del sistema de comunicaciones.

La Fig. 2.10 muestra las curvas de BER del modelo en función de la OSNR

del canal para diferentes modulaciones y considerando TI-ADCs con y sin des-

apareamientos. Además, la figura incluye un eje auxiliar con la SNR equivalente

del canal. La equivalencia entre ambas magnitudes se define como

SNR = OSNR + 10 log

(
∆f0
fB

)
(2.21)

donde ∆f0 es un ancho de banda de referencia del canal óptico (12.5GHz 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

están 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.

Análisis espectral

La Fig. 2.11 muestra el espectro de salida del modelo de simulación de

TI-ADC, normalizado respecto a la señal de entrada, con y sin los desapareamien-

tos considerados en este estudio. Se emplea como estímulo una señal de entrada

sinusoidal de ≈93GHz con una amplitud del 95% respecto al voltaje de esca-

la completa (Full-Scale Voltage (VFS)). La resolución nominal del TI-ADC es

8 b, lo que equivale a una relación señal-ruido y distorsión (Signal-to-Noise-and-

Distortion Ratio (SNDR)) de 50 dB. Además, 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 ningún

desapareamiento, donde el pico que se aprecia a los 93GHz corresponde con la

señal muestreada. Sin embargo, en presencia de desapareamientos, el espectro de

salida presenta espurios ubicados en frecuencias distintas a la de entrada. Una

explicación 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 señal de entrada fin, a frecuencias fθ múltiplos

de fS/M (2.22):

fθ = mfS/M ± fin ; m = 1, · · · ,M. (2.22)

Para visibilizar el efecto del desapareamiento de BW se usó una señal de en-

trada con una frecuencia de ∼53GHz, con igual amplitud que los casos anteriores,

la cual es la frecuencia de corte nominal para de los T&H (Tabla 2.1).

Por último, en el escenario en que todos los desapareamientos mencionados

están presentes, el espectro resultante está dado por la superposición de todos

los espurios anteriormente descriptos como se muestra en la Fig. 2.11(f).

La aparición de las componentes espurias que introducen los desapareamien-

tos de la Fig. 2.11 reduce la relación SNDR del conversor y degrada el desempeño

del receptor. Como consecuencia de ello, las muestras digitalizadas por el TI-ADC
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presentan discrepancias respecto a la señal analógica de entrada. Esto a su vez

provoca que los símbolos 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 I/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 evalúa en el contexto del receptor en el

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

Penalidad de OSNR

En esta sección se evaluó el desempeño del receptor incluyendo los efectos del

canal óptico, los desapareamientos característicos del TI-ADC y los errores entre

las componentes I/Q. El criterio adoptado para evaluar el desempeño es la pe-

nalidad de OSNR (ver Apéndice A) para una BER=1× 10−3, 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 más degrada el desempeño

del receptor, aún 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-

peño. 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 más 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 desempeño del receptor,

después del offset de DC. Es importante señalar que en una aplicación real, todos

los errores mencionados están presentes de manera simultanea como se muestra

en la Fig. 2.12(f). Por lo tanto la penalidad resultante es mucho mayor.

Como se mostró en los resultados anteriores, la degradación en el desempeño

de los conversores producida por los desapareamientos entre los sub ADCs intro-

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

ser corregidos por los algoritmos del DSP, por lo que los símbolos 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 desempeño del sistema. Un aumento en la BER del sistema se traduce en un

incremento de las solicitudes de retransmisión 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 operación óptima de los sistemas de comunicaciones coherentes.

2.5. Conclusiones

En este capítulo se presentó una descripción de los componentes básicos de un

receptor de comunicaciones ópticas coherentes, como así también sus correspon-

dientes modelos matemáticos. Además, se realizó el modelo del canal de comuni-

caciones con sus efectos no ideales. Estos se emplearon para generar un modelo
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de simulación del sistema de comunicaciones óptico coherente de doble polariza-

ción basado en TI-ADC. El modelo es compatible con la inyección de múltiples

desapareamientos al interior de cada TI-ADC, como también del I/Q time skew

entre los conversores de los canales del receptor.

Como caso de estudio se adoptó una configuración típica de sistema de comu-

nicaciones óptico coherente moderno, que emplea modulación 64-QAM y opera

a 96GBd.

Mediante simulaciones a nivel de sistema se evaluó 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, así como también el I/Q time skew. Los resultados

de este estudio señalan que dichos errores introducen degradaciones significativas

en el desempeño del receptor, haciendo imprescindible su corrección (mediante

alguna estrategia de compensación/calibración) para garantizar que el sistema

funcione de manera óptima a la máxima tasa de operación efectiva posible.



Capítulo 3

Nueva técnica de corrección de

desapareamientos en TI-ADCs de

receptores ópticos coherentes para

sistemas de comunicaciones ópticos

coherentes

Síntesis: En este capítulo se introduce el aporte principal de esta Tesis, que

consiste en una nueva técnica para la corrección de desapareamientos en TI-

ADCs de receptores de comunicaciones ópticas coherentes. Esta opera en segundo

plano y puede ser implementada bajo dos alternativas: una basada en compensa-

ción digital y otra de señal mixta, basada en calibración en el dominio analógico.

La propuesta implementa una adaptación del algoritmo de cuadrados mínimos

para su uso en receptores de comunicaciones complejos, que incorpora backpro-

pagation a fin de generar una estimación de la señal de error asociada a cada

sub ADC del conversor. Dicha estimación se usa para establecer la re-adaptación

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-

plementación, así como también su rápida convergencia.

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

3.1. Introducción

En el Capítulo 1 se presentaron las principales características de las técnicas

más relevantes del estado del arte para la compensación de los desapareamientos

en TI-ADCs que forman parte de receptores de comunicaciones ópticas. Estas

están basadas en ecualización adaptativa [59,80], como la de la Fig. 3.1, donde se

emplea un bloque de compensación digital. Dicho bloque está compuesto princi-

palmente por un ecualizador (Compensation Equalizer (CE)) cuyos coeficientes

son actualizados iterativamente mediante un algoritmo de cuadrados mínimos

(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 simultánea.

No obstante, este tipo de compensación es solamente viable en receptores sen-

cillos, para los cuales se puede asociar de forma unívoca la señal de error de cada

slicer con un conversor determinado del dispositivo. En receptores más comple-

jos (como los que se usan para comunicaciones ópticas coherentes) esto no es

posible debido a que se incorporan múltiples bloques de DSP para compensar un

número mayor de efectos no ideales del medio. En particular, la compensación de

las interacciones entre los cuatro canales de este tipo de receptores (HI,HQ, V I

y V Q) genera a su salida una señal que combina la información de todas estas

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

particular.

Para superar esta limitación en este capítulo se introduce una nueva técnica

de corrección de desajustes en TI-ADCs e I/Q time skew en receptores de comu-

nicaciones ópticas coherentes de doble polarización, que se ejecuta en background.

La técnica propone una modificación a la implementación de LMS de la Fig. 3.1

mediante la incorporación del algoritmo de backpropagation [63,65]. Este último

genera una estimación ê(i)[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 I/Q time skew. Alternativamente, la propuesta se puede modificar

para realizar una calibración en el dominio analógico mediante la reconfiguración

de las secciones analógicas configurables del TI-ADC, prescindiendo del CE como

se verá más adelante. Adicionalmente, la técnica que aquí se propone (en sus dos

variantes de implementación, digital y analógica) es capaz de corregir dinámica-

mente los errores introducidos por variaciones de proceso, voltaje, temperatura

y envejecimiento de los componentes.

3.2. Técnica de compensación de desajustes en

dominio digital

La Fig. 3.2 muestra el esquema de la propuesta de compensación de des-

ajustes en TI-ADCs en su variante digital. En la parte superior de la figura

aprecian los bloques típicos de un receptor para comunicaciones coherentes (ver

Capítulo 2), junto con el bloque de compensación necesario para llevar a cabo

la corrección. En la parte inferior de la figura se encuentran el bloque LMS y

el lazo de realimentación del error basado en Error Backpropagation (EBP). El

bloque EBP se encarga de generar una estimación 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 señales. Esto se consigue reproduciendo las mismas funcionali-

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

Por lo tanto, este último 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

señal de error de los slicers y la multiplica por el transpuesto de la matriz de co-

eficientes del último 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 señal 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 compensación que contiene la

compensación de offset de DC y el CE, ambos usados por la propuesta de com-

pensación digital. El CE se define mediante sus coeficientes g̃
(i)
n [l] y se interpone

entre las salidas sin offset de DC de los TI-ADCs y el DSP. La compensación de

offset se realiza sustrayendo el valor ˆ̃o
(i)
[n], que se determina mediante backpro-

pagation, de la secuencia de muestras y(i)[n] generadas por cada TI-ADC i del

receptor.

w(i)[n] = y(i)[n]− ˆ̃o
(i)
[n], i = 1, · · · , 4. (3.1)

A continuación, las muestras w(i)[n] libres de offset son procesadas por el CE

para efectuar la compensación de los desapareamientos restantes, obteniéndose a

su salida las muestras compensadas x(i)[n] las cuales se suministran como entrada

al DSP del sistema.
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La secuencia de salida de cada CE está determinada por la convolución entre

sus coeficientes g
(i)
n [l] y las muestras de salida de los TI-ADCs libres de offset

w(i)[n]

x(i)[n] =

Lg−1∑
l′=0

g
(i)
⌊n⌋M [l′]w(i)[n− l′], i = 1, · · · , 4, (3.2)

donde ⌊.⌋M denota la operación módulo M , siendo esta la cantidad de sub ADCs

y Lg es la cantidad de coeficientes de CE y la secuencia de coeficientes g
(i)
n [l] se

define como la respuesta al impulso de un filtro variante en el tiempo bajo la

forma:

g(i)m [l] = g̃
(i)
m+n0

[l], m = 0, · · · ,M − 1, l = 0, · · · , Lg − 1, (3.3)

donde M representa el número total de sub ADCs, n0 es un índice de tiempo

arbitrario múltiplo de M .

Por otra parte, la salida del bloque DSP del receptor se define como la convo-

lución de sus coeficientes con la secuencia de entrada x(i)[n] provenientes del CE
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en el esquema de la Fig. 3.3. Como se mencionó en el Capitulo 2, el uso de sobre-

muestreo en este tipo de sistemas de comunicaciones es necesario para llevar a

cabo la compensación de ciertos efectos del medio, tales como la ISI. Por lo tanto,

antes de que el slicer del receptor lleve a cabo la decisión del símbolo recibido,

la señal de salida del receptor debe ser diezmada por el mismo factor con que

opera el sobremuestreo (bloque
y) del DSP.Entonces, la relación entrada-salida

del DSP en tiempo discreto, incluyendo factor de sobremuestreo típico de 2, se

puede expresar como

u
(j)
k =

4∑
i=1

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i)
2k [l]x(i)[2k − l], j = 1, · · · , 4, (3.4)

donde Γ
(j,i)
n [l] es el coeficiente del DSP correspondiente al tiempo n, asociado a

la entrada i y la salida j de este. LΓ es el número de coeficientes del DSP. x(i)[l]

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

3.2.1. Procesamiento del error mediante backpropagation

Como se mencionó previamente, a fin de poder generar la señal de error ê(i)[n]

asociada a cada sub ADC de los TI-ADCs del receptor se incorpora un esquema

de realimentación adaptativo basado en LMS que implementa el algoritmo de

backpropagation. En una implementación típica de filtros adaptativos para siste-

mas de comunicaciones, por cada iteración p LMS calcula el gradiente del MSE

con respecto al vector de coeficientes g(i)
m,p del CE ∇

g
(i)
m,p

E{Ek}. A partir de dicho

gradiente se efectúa una actualización de los coeficientes del CE para minimizar

el error a la salida del receptor mediante

g
(i)
m,p+1 = g(i)

m,p − β∇
g
(i)
m,p

E{Ek}, (3.5)

donde i = 1, · · · , 4; m = 0, · · · ,M − 1; β es el paso de adaptación. El vector

de coeficientes g
(i)
m,p tiene tamaño Lg y está dado por

g(i)
m,p =

[
g(i)m,p[0], g

(i)
m,p[1], · · · , g(i)m,p[Lg − 1]

]T
. (3.6)

A fin de hacer viable la aplicación de LMS con la incorporación del lazo de
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EBP, a continuación se deriva una expresión para calcular el error de backpro-

pagation ê(i)[n] y el gradiente estocástico del error cuadrático de los slicers en

función de los coeficientes del CE.

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

submuestreada del DSP uk y la salida del slicer ãk,

e
(j)
k = u

(j)
k − ã

(j)
k , j = 1, · · · , 4, (3.7)

donde j es un índice que representa cada canal empleado en el esquema de doble

polarización y k es el número de símbolo que procesó el slicer.

Por otra parte, se define el error cuadrático total del receptor como la suma

de los errores de cada slicer al cuadrado:

Ek =
4∑

j=1

|e(j)k |2, (3.8)

al reemplazar el error del slicer e(j)k de (3.7) en la expresión del error total (3.8),

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

Ek =
4∑

j=1

(
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2
. (3.9)

A partir del error total Ek, el error cuadrático medio de la salida del receptor

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

EN =
1

2N + 1

N∑
k=−N

Ek =
1

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

(
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2
. (3.10)

La derivada parcial de EN con respecto a cada coeficiente g
(i0)
m0 [l0] del CE se

determina como

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

=
∂

∂g
(i0)
m0 [l0]

(
1

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

(
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2)

=
1

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

∂

∂g
(i0)
m0 [l0]

((
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2)
. (3.11)

donde l0 ∈ {0, 1, · · · , Lg − 1}, m0 ∈ {0, 1, · · · ,M − 1}, e i0 ∈ {1, 2, 3, 4}.
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De acuerdo con [82], es posible aproximar el símbolo detectado ã
(j)
k por el sím-

bolo transmitido a
(j)
k , el cual es independiente del coeficiente g

(i0)
m0 [l0]. Entonces,

la derivada parcial de EN (3.11) respecto a g
(i0)
m0 [l0] se puede expresar como:

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

=
2

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

e
(j)
k

∂u
(j)
k

∂g
(i0)
m0 [l0]

, (3.12)

Cálculo 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 señales de

error de los slicers e
(j)
k 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 e(j)[n]

como

e(j)[n] =

e
(j)
n/2 si n = 0,±2,±4, · · ·

0 otro n

. (3.13)

Reemplazando (3.13) en (3.12), la derivada del error cuadrático medio sobre-

muestreado respecto al coeficiente g
(i0)
m0 [l0] del CE en función del error del slicer

sobremuestreado puede expresarse como:

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

=
2

2N + 1

2N∑
n=−2N

4∑
j=1

e(j)[n]
∂u(j)[n]

∂g
(i0)
m0 [l0]

. (3.14)

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

salidas submuestreadas del DSP con respecto a los coeficientes del CE, ∂u(j)[n]

∂g
(i0)
m0

[l0]

para reemplazar en (3.14). Para ello, primero se procede a expresar las secuencias

tanto de las entradas como las salidas del DSP en función de las muestras de cada

sub ADC. Dichas secuencias pueden reescribirse redefiniendo el índice temporal

n como

n = m+ k′M, m = 0, 1, · · · ,M − 1; ∀k′, k′ ∈ N. (3.15)

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

x(i)[m+ k′M ] =

Lg−1∑
l′=0

g(i)m [l′]w(i)[m+ k′M − l′]. (3.16)

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 2
2N+1

) se puede

expresar como:

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

∝
∑
k′

M−1∑
m=0

4∑
j=1

e(j)[m+ k′M ]
∂u(j)[m+ k′M ]

∂g
(i0)
m0 [l0]

. (3.17)

Considerando que los coeficientes del DSP Γ
(j,i)
n [l] y los coeficientes del CE

g
(i0)
m0 [l0] son independientes, se puede reemplazar la secuencia sub-muestreada de

entrada al slicer u(j)[n] de (3.4) en el segundo multiplicando de (3.17), de forma

que se obtiene

∂u(j)[m+ k′M ]

∂g
(i0)
m0 [l0]

=
4∑

i=1

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i)
m+k′M [l]

∂x(i)[m+ k′M − l]

∂g
(i0)
m0 [l0]

, (3.18)

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

ADC en función del coeficiente del g(i0)m0 [l0] CE se determina como:

∂x(i)[m+ k′M ]

∂g
(i0)
m0 [l0]

= w(i)[m+ k′M − l0]δm,m0δi,i0 , (3.19)

donde δn,m es la función 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:

∂u(j)[m+ k′M ]

∂g
(i0)
m0 [l0]

=

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i0)
m+k′M [l]w(i0)[m+ k′M − l − l0]δm,m0 . (3.20)
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Luego, reemplazando (3.20) en (3.17), se obtiene

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

∝
∑
k′

4∑
j=1

e(j)[m0 + k′M ]×

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i0)
m0+k′M [l]w(i0)[m0 + k′M − l − l0]. (3.21)

Finalmente, mediante el cambio de variable kM = k′M − l se establece que

∂EN

∂g
(i0)
m0 [l0]

∝
∑
k

ê(i0)[m0 + kM ]w(i0)[m0 + kM − l0], (3.22)

donde

ê(i)[n] =
4∑

j=1

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i)
n+l [l]e

(j)[n+ l] (3.23)

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 señal en el DSP. A continuación se introduce el procedimiento de corrección

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

3.2.2. Ecualización digital adaptativa para la compensa-

ción de desapareamientos de los TI-ADCs y el AFE

del receptor de comunicaciones

A diferencia de los sistemas de comunicaciones con esquemas de transmisión

de datos más sencillos, como los basados en DD, en los receptores para comunica-

ciones ópticas coherentes se interponen múltiples bloques de procesamiento entre

la salida de los TI-ADCs y los slicers. Debido a ello, resulta imposible asociar las

señales de error de los slicers con un conversor en particular.

A fin de superar esta limitación, la presente Tesis propone una modificación

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),

∇
g
(i)
m,p

E{Ek} se reemplaza por la estimación del gradiente instantáneo del error

cuadrático en el tiempo k, ∇
g
(i)
m
Ek (3.24), cuyas derivadas parciales se definen

conforme a (3.22).
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∇
g
(i)
m
Ek = αê(i)[m+ kM ]w(i)[m+ kM ], (3.24)

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

muestras de entrada del CE con longitud Lg:

w(i)[n] =
[
w(i)[n], w(i)[n− 1], · · · , w(i)[n− Lg + 1]

]T
. (3.25)

Entonces, la actualización de los coeficientes del CE adaptativo mediante esta

variante de LMS queda definido como:

g
(i)
m,p+1 = g(i)

m,p − µ∇
g
(i)
m,p

Ek, (3.26)

donde µ = αβ es el tamaño del paso de adaptación, que determina la rapidez de

adaptación del algoritmo.

Compensación 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 compensación de offset de DC, ∇
ô
(i)
m,p

E{Ek}. El desarrollo para obtener dicho

gradiente es similar al realizado en la Sección 3.2.1, pero evaluando las deriva-

das parciales respecto a ô
(i)
m [n]. El mismo se detalla en el Apéndice C.3. Como

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

entrada a partir de (3.23), se actualiza según

ô
(i)
m,p+1 = ô(i)m,p − µoê

(i)[n+m], m = 0, · · · ,M − 1, (3.27)

donde ô
(i)
m,p es la estimación de la secuencia de compensación de offset de DC en

la iteración p, y µo es el paso adaptación de la compensación de offset.
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3.2.3. Convergencia de la implementación de LMS basada

en backpropagation

En esta sección se discuten las propiedades de convergencia del algoritmo de

calibración propuesto, basado en LMS y backpropagation. Dado que la propuesta

de compensación presentada en esta Tesis implementa LMS, cuya superficie de

error es cuadrática [81], no tiene problemas de convergencia debido a mínimos

locales.

Sin embargo, como resultado de la aplicación del algoritmo de backpropaga-

tion, el error (y su correspondiente gradiente) podría sufrir de desvanecimiento

según las propiedades de la señal. Dicho efecto es en esencia una variación en la

atenuación de la señal por el canal, experimentada por la señal 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 aplicación presentada aquí, 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 señal recibida [3]. Debido

a ello el gradiente no presenta desvanecimiento dentro del espectro de interés,

pero sí puede presentarlo a frecuencias más altas. Esto último es consecuencia

de que los bloques de DSP del receptor operan a una frecuencia superior a la de

la señal 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 información 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 g
(i)
m [l] controlados por el LMS porque no todos los grados de libertad

están bajo control del bucle adaptativo.

La forma de evitar este efecto es utilizar una regularización en la adaptación.

La regularización más comúnmente usada en comunicaciones digitales es el tap-
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leakage [81], cuya función de costo es

Jk = E

{∑
i

∣∣∣e(i)k

∣∣∣2}+ ζ
∑
i

∑
l

∣∣g(i)m [l]
∣∣2 (3.28)

Esta función de costo evita un desbordamiento de los coeficientes proporcionando

una relación de compromiso (controlada por la constante real ζ) entre la mini-

mización del MSE y la energía de los coeficientes del filtro. Esto se traduce en la

modificación de la ecuación de adaptación (3.5) según

g
(i)
m,p+1 [l] = (1− µζ) g(i)m,p [l]− µ∇

g
(i)
m,p[l]

E {Ek} (3.29)

donde excepto por el factor de leakage (1− µζ) la adaptación es equivalente a la

del LMS tradicional.

3.2.4. Análisis de la complejidad de implementación de la

técnica de compensación

Dado que el lazo de backpropagation debe replicar todos los componentes del

DSP del receptor, su implementación se debe de evaluar cuidadosamente para no

incrementar significativamente el consumo y el área del sistema. A continuación

se analiza la complejidad de implementación los dos bloques principales de la

técnica propuesta: el CE y el bloque EBP.

Implementación paralela del CE

Típicamente en los sistemas de comunicaciones ópticas de alta velocidad los

bloques del DSP se implementan de forma paralela para minimizar el consumo

de energía [3] y alcanzar tasas de procesamiento compatibles con las otras etapas

del receptor. Dicha implementación consiste en el procesamiento simultáneo 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

utilización de paralelismo en el procesamiento de las muestras permite que la

lógica digital opere a una frecuencia menor que la frecuencia de muestreo fS del

TI-ADC, a costa de un incremento de aproximadamente P veces en el área de
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implementación.

Debido a que el CE opera directamente sobre las salidas de los TI-ADCs,

las cuales están en el dominio del tiempo, para compensar los desapareamientos

de este [63], se optó por una implementación en el mismo dominio para el CE

con Lg = 7 coeficientes. Este valor es el número mínimo que permitió ejecutar

la técnica sin pérdidas significativas en su desempeño y se determinó evaluando

múltiples configuraciones del filtro CE.

La Fig. 3.4 muestra, a modo de ejemplo, la implementación paralela de un

CE de Lg = 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(i)[n −m]

corresponde a la salida de un sub ADC particular del TI-ADC. Los rectángulos

sólidos 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 corrección de offset. En este tipo de arquitecturas paralelas, el

factor de paralelismo P puede elegirse como un múltiplo entero del número de sub

ADCs M . En particular, durante los estudios experimentales y las simulaciones

que se condujeron para validar la técnica propuesta se utilizó la configuración

M = 16, P = 128 y Lg = 7.

Para los valores de P y M del ejemplo, el filtro g̃
(i)
n [l] se instancia P/M = 2

veces, donde los filtros multiplexados en el tiempo g
(i)
n [l] toman las muestras solo

de determinados sub ADCs. El filtro resultante es equivalente en complejidad al

filtro de compensación de I/Q time skew presente en los receptores coherentes

actuales [3]. Dado que el algoritmo aquí propuesto es capaz de corregir dicho

desapareamiento, el correspondiente filtro de corrección puede ser sustituido por

este sin que ello implique incurrir en un área o potencia adicional.

La Fig. 3.5 muestra el detalle de la implementación de uno de los filtros del CE,

g
(i)
0 [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 topología paralela del TI-ADC y su

naturaleza multiplexada en el tiempo.
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Figura 3.4: Ejemplo de una implementación paralela del CE con M = 4, Lg = 3,
y factor de paralelismo P = 2M = 8.

Implementación del bloque de error backpropagation

Normalmente, el DSP de los receptores de comunicaciones ópticas coherentes

consiste de bloques de procesamiento lineales, entre los que se incluyen BCD,

FFE, e interpoladores de TR y FCR. Como se señaló previamente, la implemen-

tación del bloque de error backpropagation incluye una etapa de procesamiento

para cada bloque del DSP (ver Fig. 3.2), donde cada elemento es matemática-

mente equivalente al transpuesto de su contraparte. Asimismo, los sub-bloques

del bloque EBP no incluyen los circuitos de adaptación que forman parte de los

componentes del DSP, lo que reduce su complejidad.

Típicamente las degradaciones del AFE y TI-ADC (por ejemplo, debidas al

envejecimiento de los componentes o cambios de la temperatura ambiente) varían

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 operación 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 implementación paralela del CE con M = 4, Lg = 3,
y factor de paralelismo P = 2M = 8.

y ecualización en el dominio de la frecuencia mediante la transformada rápida

de Fourier (Fast-Fourier Transform (FFT)) [3]. Este tipo de ecualización resulta

más eficiente que si se efectuara en el dominio del tiempo porque debido a que

se requiere un número 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 compensación,

se propone actualizar el CE realizando un diezmado de las muestras de error

del receptor. No obstante, debido a que la ecualización de la señal de salida de

cada TI-ADC se realiza en el dominio de la frecuencia, el bloque EBP homólogo

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 tamaño N del bloque de muestras a procesar debe ser

mayor o igual que el mayor número de orden de los bloques del DSP.

La actualización del CE se realiza periódicamente, utilizando N muestras

consecutivas del error del slicer (3.13), por cada DB bloques de muestras, es

decir,

e(i)[kNDB + n], n = 0, 1, · · · , N − 1,∀k ∈ N. (3.30)

Gracias al uso de diezmado del error de backpropagation la disipación de po-

tencia de los bloques EBP se reduce a una fracción 1/DB respecto a sus homólogos

en el DSP. No obstante, a pesar de la incorporación de diezmado de muestras,

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

DSP.
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Optimización del área mediante procesamiento en serie

Dado que los bloques EBP no operan en tiempo real, sino que con una tasa

DB veces menor que los elementos del DSP, es posible reducir el área de su imple-

mentación serializando parte de las operaciones que estos realizan. Normalmente,

una implementación en serie requiere que circuitos como los multiplicadores se

reutilicen con coeficientes variables, mientras que en una implementación parale-

la, el hardware se puede optimizar para valores de coeficientes constantes. Como

resultado se obtendría una disipación de potencia ligeramente mayor, por ope-

ración, que en una implementación en paralelo. No obstante, mediante el uso

de esta estrategia en conjunto con el diezmado es posible reducir el área de la

implementación a la vez que se mantiene la disipación 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 implementación

en serie es que ello conlleva un incremento de la latencia en el procesamiento de

las muestras. La latencia resultante de la topología de la figura es 2× (NBCD +

NFFE) × P muestras, donde NBCD y NFFE son los tamaños 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 NFFE = 256 coeficientes y un BCD con

NBCD = 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 actualización del bloque EBP diezmado, la velocidad de adaptación del CE

no se reduce:

2× (NBCD +NFFE)× P < N ×DB. (3.31)

Una reducción adicional de la complejidad y la disipación de potencia de

la propuesta se puede lograr al: i) activar intermitentemente los algoritmos de

calibración una vez que han convergido, y/o ii) implementar los algoritmos en

una rutina programada en un microprocesador integrado, el cual generalmente

se encuentra disponible en transceptores ópticos coherentes.



Calibración/compensación de TI-ADC usando backpropagation 56

FD
Filter

Input FIFO

EBPFFE EBPBCD

FIFO/buffer Output FIFO
E
rr

o
r 

sa
m

p
le

s
 i
n
 p

a
ra

lle
l NFFE Coeff. NBCD Coeff.

FD
Filter

B
a
ck

p
ro

p
a
g

a
te

d
e
rr

o
r 

sa
m

p
le

s

Serial
FFT

Serial
IFFT

32x256

1x8192 1x8192

FD
Filter

Serial
FFT

Serial
IFFT

Figura 3.6: Ejemplo de implementación serial del algoritmo de EBP con NBCD =
8192 y NFFE = 256.

3.2.5. Alternativa de implementación basada en calibra-

ción de señal mixta

La propuesta para la compensación de desajustes en TI-ADCs desarrollada en

la Sección 3.2.2 puede adaptarse para realizar efectuar las correcciones pertinen-

tes en el dominio analógico. Esto se logra dotando a los sub ADCs de capacidades

de reconfigurabilidad analógica, 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 compensación digital.

En el esquema de calibración propuesto, las fases de muestreo del T&H se

ajustan mediante líneas 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 calibración de

señal mixta. Este se vale del mismo procesamiento del error que la compensación

en el dominio digital (sin el CE) donde se computa el error de backpropagation

que calcula el bloque EBP para establecer la reconfiguración necesaria para re-

calibrar el TI-ADC mediante LMS. En la figura se resaltan los bloques analógicos

usados para aplicar la calibración, incluidos el LMS y el bloque de EBP, que

operan en el dominio digital. Por simplicidad, en la figura, el índice de iteración

se ha omitido de los parámetros de calibración.

Los desapareamientos de ganancia, modelados en el Capitulo 2 con el pará-

metro γ
(i)
m definido en (2.12), se corrigen re-adaptando las ganancias en el ADC

para amplificar o atenuar por una cantidad igual al recíproco de dicho parámetro.

El coeficiente de ganancia con calibración de desajustes se denota como γ̂
(i)
m y se
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Figura 3.7: Esquema de la calibración de señal mixta usando error backpropaga-
tion y LMS para ajustar los elemetos de ajuste analógico.

actualiza mediante

γ̂
(i)
m,p+1 = γ̂(i)

m,p − µγ ê
(i)[m+ kM ]w(i)[m+ kM ], ∀k, (3.32)

donde m = 0, · · · ,M − 1 y i = 1, · · · , 4.

Con esta variante de implementación, el ajuste de offset de DC se lleva a cabo

mediante (3.27), de forma similar a la variante digital de la sección anterior.

Finalmente, las fases de muestreo se pueden calibrar usando el algoritmo de

recuperación de reloj por minimización del MSE (Minimum MSE (MMSE)) [82]

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

ADC:

τ̂
(i)
m,p+1 =τ̂ (i)m,p − µτ ê

(i)[m+ kM ]× (3.33)(
w(i)[m+ kM + 1]− w(i)[m+ kM − 1]

)
, ∀k

con m = 0, · · · ,M − 1.

Implementación de la calibración de señal mixta en un TI-ADC con

T&H jerárquico

En receptores digitales de alta velocidad, las implementaciones de TI-ADC

convencionales no suelen ser las más 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 aplicación de la propuesta a un TI-ADC de dos jerarquías.

en el Capitulo 4.2.1).

Por otra parte, las arquitecturas de TI-ADC con T&H jerárquicos demos-

traron mayores velocidades y las mejores eficiencias energéticas en el estado del

arte [15, 19, 22, 88]. La técnica de calibración 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 implementación de un TI-ADC con T&H

jerárquico de dos niveles, que incluye los elementos de calibración que utiliza la

propuesta de esta Tesis. Este tipo de topología presentan las mayores velocidades

y las mejores eficiencias energéticas en el estado del arte [15,19,22,88]. La primera

jerarquía consiste en M1 llaves de muestreo, mientras que la segunda posee M2

llaves por cada una de la primera jerarquía. En total, este ejemplo emplea M1×M2

sub ADCs.

La calibración de ganancia y offset de DC se aplican a cada sub ADC, mien-

tras que la calibración del tiempo de muestreo se realiza únicamente sobre las

señales de reloj de la primer jerarquía. Esto se debe a que los desajustes de esta

naturaleza en la primera jerarquía tienen un impacto mucho mayor, que en en

las subsiguientes, sobre el desempeño 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 simulación

A continuación se evalúa el desempeño de la técnica propuesta en el contexto

del modelo de simulación de sistema de comunicaciones ópticas coherentes de

la Sección 2.4, incluyendo un TI-ADC con una topología de T&H de una única

jerarquía. Se inyectan desapareamientos aleatorios múltiples y únicos, a fin de

evaluar su impacto por separado en el desempeño del sistema.

3.3.1. Análisis de la penalidad de OSNR del receptor pre

y post-compensación de desajustes

En la Fig. 3.9 se reporta la penalidad de OSNR del receptor, para una BER

de 1× 10−3, en función de cada tipo de desajuste por separado. Se evaluó el caso

sin corrección de los desajustes, así como también los resultados de aplicar la

propuesta en sus variantes de compensación digital y calibración de señal 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 3 dB en el desempeño

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 observó para el caso

de la calibración en señal mixta una penalidad ligeramente menor (de alrededor

del 0.1 dB) que para la compensación en dominio digital. Para el resultado del

ajuste de BW de la Fig. 3.9(c), se consideró solamente la compensación digital.

El modelado y la calibración en el dominio analógico de BW deberá abordarse

en futuros trabajos. Los resultados en presencia de error de tiempo de muestreo

e I/Q time skew, mostrados en las Figs. 3.9(d) y (e), respectivamente, indican

que ambas variantes realizan una efectiva corrección de este desajuste para todo

el rango evaluado. En todos los casos ejercitados la diferencia entre las resulta-

dos asociados a la calibración y a la compensación fueron similares, exhibiendo

diferencias de hasta 0.1 dB.

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

en función de cada tipo de desapareamiento

Para evaluar la robustez de la técnica de corrección de desajustes se realizaron

campañas de simulaciones Montecarlo donde se inyectó cada tipo de desaparea-

miento por separado y de forma conjunta. Cada prueba consistió de 500 casos

donde los desapareamientos se modelaron como UDRV. Debido a que ambas

propuestas exhiben un desempeño similar (ver Capítulo 5 para demostraciones

experimentales) y al elevado costo computacional de este estudio, se consideró

solamente el escenario de compensación en dominio digital.

Escenario de inyección de desapareamientos de un solo tipo

Las Figs. 3.10 y 3.11 muestran los histogramas de BER para el receptor con

y sin compensación, 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 δ
(i)
m ∈ [±0.075]T , ∆

γ
(i)
m

∈ [±0.15], ∆
B

(i)
m

∈ [±0.075]B0 y τH , τV ∈

[±0.075]T , respectivamente. Para todos los casos evaluados, en las figuras es

posible apreciar que la técnica de compensación 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 corrección para los desajustes
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de ganancia y tiempo de muestreo. La BER del receptor sin compensación en

presencia desajustes de I/Q time skew varía de forma significativa, ubicándose

entre 1.5 × 10−13 y 8 × 10−2. Sin embargo, con la compensación habilitada, la

BER del receptor vuelve a centrarse en 1× 10−3. En el caso del desapareamiento

de BW, se observó una menor degradación de BER en ausencia de compensación,

por lo cual la mejora de BER fue de 3 a 4 veces.
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Figura 3.10: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de
referencia de ∼ 1 × 10−3. (a) Solo errores de fase de muestreo. (b) Solo errores
de ganancia.

Escenario de inyección de desapareamientos múltiples

Los histogramas de BER para el receptor con y sin compensación en pre-

sencia de los efectos combinados de todos los desapareamientos considerados se

muestran en la Fig. 3.12. Se evaluó el caso de un CE con Lg = 7 y 13 taps. En

ausencia de compensación se observa una degradación severa en el desempeño
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Figura 3.11: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de
referencia de ∼ 1× 10−3. (a) Solo error de time skew I/Q. (b) Solo error de BW.
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Histogram of BER
Combined Impairments

-3 -2 -1
log

10
(BER)

0

50

100

C
o
u
n
t

-3 -2 -1
log

10
(BER)

0

100

200

C
o
u
n
t

-3 -2 -1
log

10
(BER)

0

100

200

C
o
u
n
t

w/o CE

CE w/ L
g
=7

CE w/ L
g
=13

Figura 3.12: Histogramas de la BER para 500 casos aleatorios con una BER de
referencia de ∼ 1 × 10−3. Se evalúa la combinación de todos los mismatches.
Arriba: sin CE. Medio: CE con Lg = 7 coeficientes. Abajo: CE con Lg = 13
coeficientes.

del receptor, con BERs que oscilan en el rango de 3× 10−2 a 1× 10−1.Esto im-

plica que un bloque de datos recibidos presentará hasta 100 veces más errores

que en el caso con los TI-ADCs sin desapareamientos. Por el contrario, mediante

el uso de la propuesta de compensación se observan mejoras de hasta 100 veces

en el desempeño del receptor. Finalmente, se observa que la mejora correspon-

diente incrementar la cantidad de coeficientes del CE Lg de 7 a 13 no es muy

pronunciada.

3.3.3. Convergencia de la técnica empleando diezmado en

los bloques de backpropagation

En la Sección 3.2.4 se definió una estrategia para realizar el diezmado de

las muestras de error y así reducir el consumo adicional dado por la técnica.

La Fig. 3.13 muestra la evolución temporal de la BER en presencia de desapa-

reamientos múltiples para diferentes valores de diezmado DB, con bloques de
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Figura 3.13: Convergencia de la compensación en presencia los desapareamientos
combinados para diferentes factores de diezmado DB con N = 8192.

N = 8192 muestras.

Se utilizan diferentes valores de paso de adaptación µ (ver (3.26)) durante

cada simulación 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 DB = 100. En contraste, la desventaja

viene dada por una convergencia más lenta, por ejemplo en el caso de DB = 100,

se requeriría ∼3ms en alcanzar el estado estacionario para un enlace de 96GBd.

3.3.4. Resultados de la alternativa de calibración en señal

mixta

En esta sección se reporta el desempeño del TI-ADC en términos de SNDR,

rango dinámico 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 calibración presentada en esta Tesis.

Espectro de salida del TI-ADC

La Fig. 3.14 muestra una comparación de los espectros de las muestras (de-

terminados mediante FFT) antes y después de la calibración para una entrada

sinusoidal 54GHz, normalizados respecto a la amplitud de entrada. Sin calibra-

ción, los desajustes introducen múltiples espúreos de gran amplitud en todo el

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

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

Respuesta en frecuencia de la SNDR y SFDR

Las respuestas en frecuencia de la SNDR y el SFDR con y sin calibración

se muestran en la Fig. 3.15. Antes de calibrar, la SNDR y el SFDR están por

debajo de 20 dBFS y 31 dBFS, respectivamente, para todo el rango de frecuencias

evaluado. Por el contrario, con la calibración habilitada, el valor mínimo de la

SNDR asciende a 40 dBFS para frecuencias menores a los 10GHz. En frecuencias

más altas, la SNDR está limitada por la asíntota dada por jitter en los señales

de muestreo. Por otra parte, el SFDR está por encima de 50 dBFS para las

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

Convergencia de la calibración

En la Fig. 3.16 se muestra la evolución de los errores de offset, ganancia y

tiempo de muestreo de los sub ADCs de un TI-ADC del receptor, junto a la

medición de la BER instantánea y la SNDR promedio de los 4 TI-ADCs del

receptor. Para esta prueba se dejó que el receptor converja, en primer lugar, con

la calibración apagada. En estas condiciones la BER del receptor está limitada a

1×10−2. A continuación, luego de procesar 5 millones de símbolos, se enciende la

calibración. Las gráficas de la figura muestran la evolución de los parámetros de la

calibración 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× 10−3.

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

turbación en las condiciones de operación del receptor (por ejemplo un cambio
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Figura 3.17: Evolución de la BER a la salida del receptor y SNDR del TI-ADC
empleando la calibración de señal mixta basada en backpropagation en presencia
de desapareamientos combinados.

repentino en el voltaje de alimentación 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 máxima y la BER mínima. A partir del símbolo

∼800× 103 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 perturbación,

la SNDR de los TI-ADC se reduce hasta 25 dB y la BER empeora hasta casi

1× 10−2. Luego de ∼300× 103 la BER del receptor es recuperada, mientras que

la SNDR sigue optimizándose hasta recuperar el valor inicial.

A continuación se reporta la evolución de la calibración cuando el receptor

emplea TI-ADC con T&H jerárquico (ver 3.8). En particular se configura el

simulador para implementar un T&H de dos jerarquías, donde la primera tiene

M1 = 16 ramas y la segunda M2 = 8 nodos. Por lo tanto, la cantidad total de

sub ADCs es M1 ×M2 = 128.

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

de entrada de 54GHz como estímulo de prueba en esta simulación. Además, se

incluye 100 fs de jitter RMS en todas las señales de muestreo. Se destaca que

solos las M1 fases de muestreo de la primera jerarquía, y las M1 ×M2 ganancias

y offset de los sub ADC se ajustan en este caso. Dado que se utiliza un mayor

número de conversores (es decir, 128 frente a los 16 usados en los resultados

anteriores), se observa una convergencia ligeramente más lenta con respecto a la

simulación anterior. No obstante, el impacto de los desajustes en un desempeño

jerárquico de TI-ADC se logra mitigar efectivamente con la calibración de señal

mixta basada en backpropagation propuesta, al igual que la simulación con el

T&H convencional. En particular, para la SNDR se observa una mejora de 12 dB

a 30 dB utilizando la técnica de propuesta.

3.4. Conclusiones

En este capítulo se presentó una técnica de corrección de desajustes en TI-

ADCs de receptores de comunicaciones ópticas coherentes de doble polarización,

la cual es compatible con dos tipos de implementaciones. Una está basada en



Calibración/compensación de TI-ADC usando backpropagation 68

compensación en dominio digital mediante un ecualizador adaptativo, cuyos co-

eficientes se actualizan dinámicamente mediante un lazo de realimentación de

error que incorpora backpropagation y una implementación del algoritmo LMS.

La otra está basada en calibración en el dominio analógico y toma como base la

formulación de la primera, pero prescindiendo del ecualizador en favor de la re-

configuración de los elementos analógicos 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 fabricación) evolucionan

lentamente en el tiempo, se propuso realizar un diezmado en el procesamiento

del error en el receptor a fin de reducir la disipación de potencia asociada a las

propuestas de corrección.

Mediante simulaciones Montecarlo se verificó la capacidad de ambas propues-

tas para compensar simultáneamente 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/Q del receptor. Asimismo, se observó una rápida convergencia

para ambas técnicas, inclusive con la adición del diezmado de muestras de error.

Es importante destacar que, en estas simulaciones, se emplearon variables

con precisión de punto flotante tanto en los coeficientes del CE como en los pará-

metros usados en la calibración analógica. Sin embargo, en una implementación

digital real los coeficientes son variables de punto fijo. No obstante el forma-

to de dichos números debe ser elegido cuidadosamente a fin de no degradar el

desempeño de la compensación. En el caso de la implementación analógica, la

precisión de la calibración depende directamente de la precisión 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 evalúa experimentalmente la

capacidad de ajuste de dichas celdas.



Capítulo 4

Diseño e implementación del chip

TI-ADC prototipo y la plataforma

de emulación de un sistema de

comunicación

Síntesis: En este capítulo se presenta el diseño del chip prototipo TI-ADC uti-

lizado como caso de estudio para evaluar la técnica de calibración/compensación

propuesta en esta Tesis. Se diseñó una plataforma de pruebas para evaluar ex-

perimentalmente el desempeño del conversor, tanto en pruebas individuales, así

como también en el contexto de un sistema de comunicaciones óptico coherente

de doble polarización. Los resultados experimentales demuestran que el chip tie-

ne un buen desempeño y eficiencia, superando a otras propuestas relevantes del

estado del arte, incluso a algunas desarrolladas con procesos de fabricación más

avanzados.

4.1. Plataforma de emulación 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 usó para evaluar de la propuesta de compensación/calibración.

69
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(A) (C)
Figura 4.1: Fotografía de la plataforma experimental de la plataforma desarro-
llada para verificar la técnica de calibración.

La misma se muestra en la Fig. 4.1. La plataforma emula un sistema de comunica-

ciones óptico coherente. A continuación se describen las tres secciones principales

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

A) High speed DAC: Esta sección se encarga de la síntesis de las señales

analógicas de comunicaciones (equivale a la salida del TIA) y se lleva a

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

B) FPGA: La generación 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

evaluación basada en FPGA [90].

C) Test board: Esta sección contiene el chip ADC prototipo, diseñado por

el grupo de investigación de Fundación Fulgor [68], que se describe en la

Sección 4.2.

El esquema de funcionamiento de la plataforma se completa con una compu-

tadora anfitrión conectada al dispositivo FPGA que configura tanto el esquema

de modulación 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 −3 dB

de 650MHz [91] acoplado entre el DAC y el ADC, el cual emula la respuesta

del canal de comunicaciones óptico. La función del filtro en la plataforma es

modelar la ISI del canal de comunicaciones. Los relojes para el DAC y el ADC

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

las discrepancias entre las señales de reloj que se originarían 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 anfitrión. Entre las funcionalidades implementadas en la

computadora se encuentra la calibración/compensación 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 evaluación del estado del arte, la plataforma aquí introducida presenta las

siguientes mejoras:

1. Los estímulos de prueba no están limitados a señales senoidales, sino que

también se pueden sintetizar señales de comunicaciones reales.

2. La evaluación del desempeño del sistema no está limitada a una caracteri-

zación espectral de las muestras de salida del TI-ADC, si no que también es

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

3. Debido a la dificultad de diseñar 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 análisis.

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

reproducir el funcionamiento de un sistema de comunicaciones óptico 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 I y Q de las polarizaciones H y

V .

A continuación se describen los componentes funcionales del transmisor y el

receptor de la plataforma.

4.1.1. Transmisor

El transmisor está formado por hardware digital implementado en FPGA [90]

y un DAC comercial de 16 bits [89] que opera a 1GS/s. Esta tasa de operación

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 envían a través de una

interfaz Ethernet.

En el FPGA se generan los datos a transmitir mediante el uso de múltiples

generadores de PRBSs con longitudes y semillas configurables. Dependiendo del

esquema de modulación empleado, uno o más generadores de PRBSs se conectan

al mapeador de símbolos del transmisor, el cual se encarga de codificar los datos

en los símbolos 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

óptico coherente se utiliza una configuración 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 distribución normal estándar pa-

ra modelar el nivel de ruido a la salida del transmisor. La amplitud de los símbolos

y del ruido se pueden ajustar mediante los coeficientes GS y GN , respectivamente

(ver Fig. 4.2).

El símbolo digital con ruido añadido 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 señales analógicas de comunicacio-

nes.
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4.1.2. Receptor

El sub sistema receptor está 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 cómputo

en tiempo real asociadas a los ordenadores de propósito general, las muestras

generadas por el TI-ADC se envían a la computadora agrupadas por bloques

de 218 (que corresponden a 217 símbolos del sistema de comunicaciones). Por

cada componente de señal se utiliza una configuración 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 Q 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 corrección en señal mixta la calibración se realiza ajustando

las celdas de retardo programables en el chip de acuerdo con el algoritmo de la

Sección 3.2.5. Por otra parte, en el esquema de compensación en el dominio digital

los coeficientes del CE del DSP del receptor son actualizados dinámicamente

mediante el algoritmo descripto en el Capitulo 3.

4.2. Diseño del circuito integrado TI-ADC de alta

velocidad

El componente principal de la plataforma de evaluación 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 adaptación de impedancia de entrada, un

T&H jerárquico sin buffer, un sub sistema de generación de múltiples fases de

reloj con celdas de retardo programables, un bloque de generación de voltaje de

modo común y una interfaz digital de alta velocidad con 16 canales LVDS para

transmitir las muestras digitalizadas a la FPGA a 32Gbit/s [93]. En el núcleo

del conversor se encuentran 32 ADCs de tipo SAR asíncronos, que cuentan con

su propio generador de señales de muestreo.

Por simplicidad, en la Fig. 4.3 la entrada analógica y la entrada de reloj
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se representan como de terminación única (single ended). Sin embargo, en el

dispositivo real han sido implementadas de forma diferencial. El voltaje de modo

común VCM para la red de adaptación de impedancia y los SAR ADCs se genera

en el chip a partir de la media de las tensiones de referencia externas Vrefp y

Vrefn.

La habilitación de cada sub ADC y su calibración de offset, así como también

la velocidad del lazo de reinicio del comparador, la configuración de las celdas

de retardo programables y la habilitación de los canales de la interfaz digital de

alta velocidad se establecen mediante una serie de registros de configuración 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 jerárquica

La topología típica 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 condición de cierre se denomina modo de seguimiento (tracking),

mientras que a su estado abierto se llama modo de retención (hold).

Usualmente en los TI-ADCs la complejidad inherente a la generación y sin-

cronización de las múltiples señales de reloj requeridas para el funcionamiento de

los sub ADCs limita el número máximo de estos a algunas decenas. Para aliviar

esta limitación, en el prototipo presentado aquí se utilizó una implementación
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Figura 4.4: Arquitectura típica de un T&H jerárquico y diagrama temporal.

jerárquica de los T&Hs, la cual que hace posible el uso de un mayor número de

sub ADCs respecto a otras propuestas del estado del arte [18, 94, 95]. Esto se

logra mediante la reorganización de las llaves de T&H del conversor en dos o más

niveles llamadas jerarquías. Entre los niveles jerárquicos del T&H típicamente se

incorpora un buffer, como se ejemplifica en la Fig. 4.4(a) para una jerarquía de

orden 2. Bajo este esquema, la señal de entrada del T&H se muestrea primero en

el capacitor Cs cuando, por ejemplo, S0 se encuentra activada (ver Fig. 4.4(b)).

Luego, en la fase de retención de esta llave, el voltaje en Cs se remuestrea en la

capacidad de entrada de cada sub ADC CDAC al activar, por ejemplo S0,0.

A pesar de que esta topología alivia los requerimientos de temporización de

las llaves, y el impacto sobre el ancho de banda de la entrada del conversor,

presenta los siguientes inconvenientes:

(i) El tiempo de retención (hold time) de las llaves de muestreo de la prime-

ra jerarquía tiene que ser lo suficientemente largo como para permitir un

establecimiento adecuado de la tensión en el capacitor CDAC ,

(ii) Asociado con (i), un tiempo de retención mayor se corresponde con un

tiempo de seguimiento menor. Esto implica la generación de un señales de

seguimiento con ciclos de trabajo muy bajos a medida que se aumenta la

cantidad de sub ADCs. Tales señales requieren de gran complejidad para

su elaboración.

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

niveles adicionales en la jerarquía reducen el desempeño del conversor.

Para mitigar estos problemas, se adoptó una topología de T&H jerárquico
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Figura 4.5: Arquitectura del T&H jerárquico propuesto y diagrama temporal.

sin buffer [22], como se muestra en la Fig. 4.5(a). En esta topología el esque-

ma de sincronización de las llaves hace posible prescindir de los buffers entre

las jerarquías. Los sub ADCs de esta topología muestrean la señal de entrada

solamente cuando se establece un camino de señal por medio de las llaves de la

dos jerarquías.

La Fig. 4.5(b) muestra el diagrama de tiempos implementado por este esque-

ma para una jerarquía de orden 2. Por ejemplo, el muestreo de la señal analógica

en la figura (en el ADC del extremo superior) se lleva a cabo cuando se solapan

la activación de las llaves S0 y S0,0.

Este esquema cuenta con la ventaja de no requerir que la primera jerarquía

retenga la muestra mientras la segunda esta en modo de seguimiento, ni de ne-

cesitar señales 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 topología clásica de T&H jerárquica. Gracias

a ello es posible utilizar un mayor numero de sub ADCs y alcanzar frecuencias

de muestreo más altas con un impacto mínimo en el ancho de banda [22]. Dicho

impacto se mitiga mediante la incorporación de las inductancias en la red de

adaptación de entrada.

4.2.2. Red de adaptación de impedancia de entrada y T&H

con ancho de banda mejorado

La representación esquemática de un canal del T&H y su correspondiente red

de adaptación de impedancia de entrada se muestran en la Fig. 4.6. El BW de

entrada sufre degradación debido a los elementos parásitos del encapsulado, el



77 TI-ADC y plataforma de emulación de sistemas de comunicaciones

Differential
CDAC

V
re

fp
V

re
fn

Vi

First 
Hierarchy 

Second
Hierarchy

M1

M2

M7

M8

M3

M4

M5 M6

Vin

Vip

VCM

50Ω

50Ω

Matching 
Network

8nH

Figura 4.6: Red de adaptación de impedancia y llaves de T&H (por simplicidad
solo se muestra un par de llaves de cada jerarquía).

ruteo de señales, los pads de entrada del chip y los circuitos de protección contra

la descarga electrostática (Electro Static Discharge (ESD)) de este.

Red de adaptación de impedancia de entrada

Para compensar tales efectos, se agregan un inductor L de 8 nH y dos resis-

tencias de terminación de 50Ω entre los nodos de entrada del T&H. La adición

de estos componentes tiene el efecto de producir un pico en la respuesta en fre-

cuencia del AFE, agregando un cero a su función de transferencia [18,96], el cual

extiende el BW del T&H para compensar las capacidades parásitas anteriormente

mencionadas.

Circuito T&H

El circuito T&H se compone de dos jerarquías de llaves. La primera contiene

4 conjuntos de llaves NMOS, denominadas M1 y M2, que están controladas por

cuatro señales de reloj con un ciclo de trabajo de 50% y desfasadas 25% entre sí.

La segunda jerarquía contiene 8 conjuntos de llaves NMOS (M3 y M4) por cada

llave de la primera jerarquía. 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 transmisión espuria de señal cuando la llave principal se encuentra en modo

de retención [97]. La inyección de carga y el acoplamiento del reloj sobre la

señal muestreada se contrarrestan mediante los dispositivos dummy M7 y M8,

los cuales tienen la mitad del tamaño de la llave de muestreo principal y se activan

con complementariamente con respecto a la señal de muestreo [98].
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4.2.3. Generación y control de las fases de muestreo del

sub circuito T&H

El esquema de generación de las señales de muestreo del T&H se presenta en

la Fig. 4.7. Se utiliza una señal de reloj diferencial externa de 2GHz, con ciclo de

trabajo del 50% (Ckp, Ckn), para generar los relojes de la todas las jerarquías.

Las señales de control y sincronización para el transmisor de alta velocidad, en

la plataforma de prueba, también se generan a partir de esta misma señal de

entrada.

La referencia de reloj externa ingresa al chip por medio un circuito de acon-

dicionamiento denominado Clk Buff (Fig. 4.7). A continuación, la frecuencia de

esta señal se divide por 2 y se procesa en el bloque Phase Generator para ob-

tener 4 señales de 1GHz con ciclo de trabajo de 50%, con una diferencia de

fase del 25% entre fases consecutivas. Estas 4 señales están sincronizadas con la

referencia de reloj y son las que controlan las llaves de muestreo de la primera

jerarquía S0 a S3. A partir de cada una de las señales S0 a S3, en el bloque Pulse

Generator, se generan cuatro pulsos de reloj para la segunda jerarquía (S0,0 a

S3,0), dividiendo su frecuencia por 8. Estas tienen una frecuencia de 125MHz 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 jerarquía S0 y S3 es susceptible ante asimetrías en los ruteos

y los circuitos de T&H. Estos a su vez, provocan errores en la conversión de la

señal que se agudizan a medida que aumenta la frecuencia de la señal de entrada,

degradando el funcionamiento del conversor [100].

Para corregir este desalineamiento se implementó un circuito de calibración
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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

precisión de 7 bits y el tamaño del paso de calibración, a su vez, se puede ajustar

con inversores CMOS programables (también con 7 bits de precisión).

Por otra parte, la temporización de los pulsos de la segunda jerarquía no

requiere calibración, ya que las llaves en esta muestrean una señal continua [87].

4.2.4. SAR ADC asíncrono de 8 bits

La arquitectura interna del ADC SAR asíncrono propuesto se muestra en la

Fig. 4.8a. Por simplicidad, las llaves de muestreo se presentan sin sus transisto-

res de compensación. En el ADC la señal de entrada se muestrea y se aproxima

iterativamente mediante un DAC capacitivo diferencial (CDAC) basado en redis-

tribución 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 dinámico que incluye control de corriente y que permite

la calibración en background del offset de DC.

El pulso de muestreo y las señales de reset para el CDAC se generan a partir

del bloque SAMP GEN. Dicho bloque toma como entradas el reloj de la primera

jerarquía y, en el caso del primer sub ADC, uno de los pulsos (por ejemplo S0,0)

descriptos en la Sección 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 lógica de con-

trol asíncrona 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 conversión.

A continuación 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 período de conversión se diseñó para ejecutarse en 8 ns, mientras que el
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ciclo de aproximaciones se completa en 6.2 ns. Esta configuración permite que el

seguimiento de la señal de entrada, el reset de CDAC y la resolución de metaes-

tabilidades puedan realizarse en los 1.8 ns restantes [101].

El ciclo de conversión del sub ADC empieza al reiniciar CDAC y la lógica 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 lógica de control habilita el lazo

del reloj del comparador y comienza el ciclo de aproximaciones del DAC. La

lógica registra los bits decididos en cada paso y conmuta las llaves del CDAC en

consecuencia.

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

(LSB)) la lógica de control pone en cortocircuito las entradas del comparador y
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efectúa el reset de CDAC. A partir de este estado se realiza una comparación

adicional para calibrar el offset de DC del comparador.

Conversor digital-analógico 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 conmutación que preserva el voltaje de

modo común donde la señal de analógica a cuantizar es alimentada directamente

a la entrada del comparador. De esta forma, la señal de entrada no sufre atenua-

ción por el divisor capacitivo entre el CDAC y la capacidad parásita Cpar (ver

Fig. 4.8a). Cada grupo de capacitores se conmuta de forma diferencial, con la

excepción del que corresponde al LSB, que se conmuta en un solo extremo.

La disposición física (layout) de uno de los capacitores unitarios C y un cuar-

to del banco de capacitores del CDAC 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 fabricación que po-

drían introducir asimetrías en los pesos de los bits. Adicionalmente, se incluyen

a capacitores dummy en los extremos para reducir efectos de contorno durante

la fabricación.

Como se mencionó anteriormente, en la arquitectura de T&H sin buffer es

posible utilizar valores de CDAC más pequeños porque se elimina la contribución

del ruido del buffer [22]. No obstante, la presencia de desapareamientos entre los
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capacitores de CDAC determina el mínimo valor de C que puede utilizarse sin

incurrir en no linealidades en la conversión [102].

A partir de simulaciones Montecarlo se determinó que el máximo desaparea-

miento admisible es del 3%. Asimismo, a partir de los parámetros del proceso,

suministrados por el fabricante, se establece que el correspondiente valor míni-

mo de C es 3.3 fF. Como la topología 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× 3.3 fF = 211.2fF .

Lógica de control del ADC

El proceso de conversión está controlado por lógica asíncrona (ver Fig. 4.8)

que implementa una máquina 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

calibración de offset. Esta lógica está compuesta por un conjunto de 9 celdas

conectadas en cascada, una para cada bit convertido más una adicional para la

compensación de offset.

El modo asíncrono de operación de esta lógica hace posible que las com-

paraciones sucesivas se realicen lo más rápido posible (efectuándose un reinicio

del comparador en cada iteración). Por otra parte, si una condición metaestable

se presenta en las salidas del comparador, la lógica puede esperar hasta que el

comparador realiza una decisión y posiciona un estado válido 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 escogió porque tiene la ventaja de no disipar

potencia estática. En la Fig. 4.10 se muestra el circuito esquemático del compa-

rador. Debido a su relativa simplicidad, el offset y el ruido están principalmente

determinados por las características del par diferencial [104].

La magnitud del ruido referido a la entrada del comparador, V 2
n,in viene dada

por [104]
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V 2
n,in ∝ 1

(gm/ICM) CL

, (4.1)

donde gm es la transconductancia del par diferencial principal (Md1 y Md2), CL

es la carga capacitiva parásita del par diferencial principal e ICM es la corriente

de modo común establecida por la fuente de corriente programable Mt. Debido

a la relación entre V 2
n,in e ICM , el nivel de ruido en el comparador se puede

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

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

a 400µVrms.

Calibración de offset del comparador

Para realizar la calibración de offset en el comparador se incluye un par

diferencial auxiliar, formado por los transistores Md1a y Md2a de la Fig. 4.10, y

el circuito de calibración de offset de la Fig. 4.11.

La calibración se ejecuta luego de finalizar un ciclo de conversión. Una de

las entradas auxiliares del comparador, Md1a, está conectada al voltaje de modo

común mientras que Md2a se usa para aplicar el voltaje de calibración VCAL. Me-

diante el algoritmo descripto en [105] se realiza el ajuste agregando o eliminando

una pequeña carga a un capacitor de integración Ccal, desde una capacitancia

parásita Cp, para generar la tensión VCAL. Dicho voltaje se puede ajustar con
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pasos de 350µV (que representan 0.19LSB para una VFS = 480mV).

Lazo de reset del comparador

En la Fig. 4.12a se muestra un diagrama esquemático del lazo de reset asín-

crono del comparador. En estado de reset, ambas salidas del comparador se es-

tablecen en un “0” lógico. Para evitar la propagación de un estado metaestable

las salidas del comparador están 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 decisión. Des-

pués de realizar una decisión, una de las salidas del comparador se establece en el

estado “0” y la otra (complementariamente) el estado “1”. Esta condición 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 propagación de la señal de reset según

los requisitos de precisión o temporización 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 resolución 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

resolución en la conversión. Una característica importante del lazo de reset pro-

puesto es que se puede configurar para que asigne dinámicamente un tiempo de

establecimiento mayor a las primeras decisiones y acelere las correspondientes a
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los LSBs.

4.3. Caracterización del chip prototipo

El chip TI-ADC se fabricó en un proceso CMOS de 130 nm de Global Foun-

dries. La Fig. 4.13 muestra una fotografía del mismo y se resaltan los bloques

principales del prototipo. El área total del chip es 4mm2, mientras que el área

activa que se destinó para el núcleo TI-ADC es 1mm2.

La Fig. 4.14 destaca el área ocupada por uno de los ADC SAR y muestra el

layout de estos. El tamaño de la celda SAR es 245 µm× 100 µm. En la figura es

posible apreciar que los bloques que mayor área ocupan son el CDAC y la lógica

de control del ADC.

Dada la complejidad del dispositivo fue necesario un cuidadoso diseño de la

distribución de las señales de alimentación y referencia que minimice las caídas

de tensión producidas por elementos parásitos en el chip. Asimismo, se añadieron
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Figura 4.13: Fotografía del chip prototipo, fabricado en un proceso CMOS de
130 nm.

capacitores para estabilizar las líneas de tensión mencionadas anteriormente.

4.3.1. Configuración experimental

A continuación se describen las condiciones de medición que se utilizaron para

evaluar el chip. La frecuencia de muestreo del TI-ADC se establece en 4GS/s,

con un voltaje de alimentación de 1.2V. La tensión de VFS que se utilizó fue de

480mV y el voltaje de modo común es Vcm = 300mV. La amplitud de la señal de

entrada se estableció entre 75% y 85% de VFS para todas las mediciones, excepto

para los ensayos de medición de linealidad. En todos los casos la calibración de

offset se dejó habilitada para todos los ADC SAR.
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Figura 4.15: Medición del desapareamiento de offset de DC pre/post calibración.

Para realizar estos estudios, se procesan 216 muestras, con la excepción de las

mediciones de linealidad, donde se recolectan 10×216 muestras debido a que estas

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

Medición del desapareamiento de offset

En la Fig. 4.15 se muestra la medición de offset (evaluado en términos de

LSBs del conversor) para todos los sub ADCs antes y después de ser sometidos

al proceso de calibración de offset. En ella es posible apreciar que la máxima

desviación absoluta de los valores de offset sin calibración es de alrededor de

2.2LSB, mientras que con la calibración habilitada la desviación máxima se re-

duce a menos de 0.3LSB. Asimismo, la desviación estándar del offset para todo

el conjunto cambia de 0.77LSB a 0.13LSB cuando la calibración está habilitada.
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Figura 4.16: DNL e INL del TI-ADC para una entrada senoidal a fin = 1.8MHz.

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 señal de estímulo para el conversor

se utilizó una señal de entrada de baja frecuencia (fin ≈= 1.8MHz), y una

amplitud ligeramente por encima de VFS. La DNL e INL se calculan conforme al

procedimiento descripto en [107].

De acuerdo con los resultados obtenidos, la DNL varía entre −0.50LSB y

0.72LSB, y la INL oscila entre −0.73LSB y 0.89LSB. La principal causa de la

pérdida de linealidad en estas mediciones son las diferencias entre los capacitores

del CDAC [108], tal como se explica en la Sección 4.2.4.

Caracterización de las capacidades de calibración

La Fig. 4.17 muestra la medición del retardo de una de las fases de muestreo

en función de la configuración asignada a los capacitores programables de las

celdas de retardo.

La medición se realizó inyectando como estímulo una señal sinusoidal. Las

muestras del TI-ADC se dividen en 4 grupos asociados a cada rama de la prime-

ra jerarquía, S0 a S3. A continuación, se toma como referencia la señal proveniente

de uno de los 4 grupos y se estiman las diferencias de fase entre las señales digi-

talizadas de estos para diferentes códigos de configuración. El rango del retardo
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Figura 4.17: Rangos de ajuste del retardo de fase mínimo y máximo de la primera
jerarquía del T&H.

programable, así como también el tamaño de los pasos de configuración, se pueden

cambiar alterando la configuración de los inversores de la celda. Las mediciones

realizadas indican que el retardo total puede configurarse entre 40 ps a 100 ps.

Los pasos mínimo y máximo resultantes son 104 fs y 260 fs, respectivamente.

Medición 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, así como tambien una medición de estos

parámetro para el TI-ADC. En esta prueba, la magnitud de entrada se estable-

ce en un ∼75% de VFS. Antes de la calibración se observa una limitación del

desempeño especialmente a altas frecuencias, mientras que luego de ajustar las

fases de muestreo, se evidencia una mejora significativa del desempeño. Como

resultado, se mide un ENOB pico de 7.09 bits (SNDR = 44.4 dB) en el TI-ADC,

el cual está cerca del desempeño máximo de los SAR (7.26 ENOB).

A altas frecuencias el desempeño del TI-ADC calibrado está limitado por el

jitter de los circuitos de reloj. Esto se puede deducir del comportamiento de la

curva de ENOB, que se aproxima a la asíntota de 1.5 ps de jitter, como se muestra

en la Fig. 4.18.

Medición de consumo de energía 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 simulación post-layout. En la figura se aprecia

que el comparador es el elemento que más 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 (2.26mW).

Por otra parte, se midió un consumo medio de 93mW en el TI-ADC operando

a 4GS/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 típica de la eficiencia de la conversión usada para comparar conversores de

diferentes características. Un menor valor de FoM implica que la conversión se

realiza de manera más eficiente.

A partir de los datos anteriores se determina que la FoM pico alcanzada por

el TI-ADC es 171 fJ/conv − step. Por otra parte los sub ADC logran una FoM

de 123 fJ/conv − step a la frecuencia de Nyquist.

En la Fig. 4.20 se muestran el ENOB y la FoM del TI-ADC en función de

la frecuencia de muestreo, fS para 3 niveles de tensión de alimentación 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 función de la frecuencia fS para una fin = 200MHz.

las fases de muestreo. El desempeño y la eficiencia energética exhiben un com-

portamiento casi constante para frecuencias menores a la frecuencia de muestreo

nominal (4GS/s). Por el contrario, a tasas de muestreo más altas algunas compa-

raciones de los LSBs no se completan, lo cual degrada el desempeño 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 100MHz.

A partir de estas mediciones, el BW es ∼1.3GHz. La medición anterior incluye

la degradación 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 sería

mayor a 1.3GHz.

La caracterización del BW de una implementación de TI-ADC con una ar-

quitectura de T&H similar [22] usando el mismo método de medición también

se incluye en la Fig. 4.21. La red de adaptación de impedancia de entrada en

el diseño 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 1GHz).
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Figura 4.21: Medición del ancho de banda y comparación con otro diseño en la
misma tecnología que no incluye el inductor en la red de adaptación de impe-
dancias.

Caracterización de la configurabilidad del ruido en el TI-ADC

La SNDR del TI-ADC depende del ruido de cuantización, del comparador, del

ruido térmico kT/CDAC , la linealidad y el jitter en los circuitos de muestreo [22].

Dado que experimentalmente se desconoce la contribución exacta de todos los

componentes, se deben modificar las condiciones de operación del circuito para

poder aislar la contribución del comparador y así poder medir el cambio en el

ruido total introducido por el mismo.

Las contribuciones del ruido de cuantización y la no linealidad en la SNDR

dependen de VFS. No obstante, sus efectos se pueden minimizar reduciendo esta

última. El valor experimental de VFS que se usó es de = 50mV (10 veces menos

que la tensión de entrada usada en condiciones de operación nominales), con lo

cual la contribución al ruido total resulta despreciable.

Para evitar la influencia del jitter en la medición se utilizan frecuencias bajas,

tanto para el muestreo (1GS/s) como para la frecuencia de entrada. En estas

condiciones, la SNR del ADC queda determinada por los ruidos del comparador

y kTK/CDAC ,

SNR =
Ps√

σ2
cmp +

kT
CDAC

, (4.2)

donde Ps es la potencia de la señal, σ2
cmp es la varianza del ruido del comparador,

k es la constante de Boltzmann, TK es la temperatura absoluta en K, y CDAC es
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Tabla 4.1: Resumen y comparación del desempeño de diferentes SAR ADC.

Esta Tesis [22] [101] [113] [110] [111] [112]
Proceso [nm] 130 130 130 130 65 LP 40 40 LP
Resolución [bit] 8 8 6 10 9 8 10
Tasa de muestreo fS [MS/s] 125 100 125 84.4† 100 165† 80
VDD [V] 1.2 1.2 1.2 1.6/1.2 1.2 1.2 1.1
ENOBNyq[bit] 7.2 7 5.2 8 7.5 6.75 8.2
Consumo [mW] 2.26 3.28 3.3 6.25† 4 2.1† 2.86
FoMNyq [fJ/conv − step] 123 256 718 290† 220 118† 121

†Calculado a partir de las mediciones sobre el TI-ADC.

la capacitancia del DAC del ADC SAR.

Dados CDAC y TK , el ruido del comparador se puede calcular a partir de la

corriente ICM en este, como se expresa en (4.2). Las mediciones indican que el

ruido del comparador varía de 410µVrms a 550µVrms, lo cual se traduce en una

diferencia de 2.1 dB en la SNR entre ambos extremos.

4.3.2. Resumen de resultados experimentales y compara-

ción contra otras propuestas relevantes en el estado

del arte

La Tabla 4.1 presenta el resumen del desempeño de los sub ADC, junto con

una comparación respecto a otros diseños relevantes en el estado del arte que

han sido elaborados en procesos de fabricación 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 100MS/s para el

proceso utilizado. Asimismo, la eficiencia es comparable a la de los diseños que

utilizan nodos de fabricación más modernos, como los reportados en [110–112].

En la Tabla 4.2 se muestra un resumen del desempeño 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

fabricación que el diseño introducido aquí. No obstante, estos logran una FoM

más baja y operan a una frecuencia de muestreo menor. Análogamente, las tasas

de muestreo en [111,115] son significativamente menores que la usada en nuestro

diseño.

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

Este Trabajo [22] [101] [113] [114] [111] [115] [116]
Arquitectura TI-SAR TI-SAR TI-SAR TI-SAR TI-SAR TI-SAR TI-SAR TI-SAR

Proceso [nm] 130 130 130 130 130 40 40 LP 55 LP
Resolución [bit] 8 8 6 10 6 8 8 7
fS [GS/s] 4 3.2 2 1.35 1.25 2.64 2 5
Canales 32 32 16 16 2 16 16 8
VDD [V] 1.2 1.2 1.2 1.6/1.2 1.2 1.2 1.1 1.5
ENOBDC[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
FoMpeak [fJ/conv − step] 171 236 2370 620 565 132 187 68
FoMNyq [fJ/conv − step] 526 640 3163 712 1392 230 355 150
Área [mm2] 1 1.1 3.24 1.6 0.09 0.18 0.54 0.69

el de esta Tesis, aunque usando procesos de fabricación más nuevos. Finalmen-

te, los circuitos de [116] alcanzan una mayor velocidad que el TI-ADC de esta

Tesis, pero tienen una resolución menor. Asimismo, requieren una tensión de

alimentación mayor.

Por último es preciso destacar que, a nuestro fiel saber, el diseño presentado

en este trabajo es la implementación de un TI-ADC basado en ADC SAR que

logra la mayor frecuencia de muestreo y la mejor eficiencia energética, para una

resolución 8 b, en un proceso CMOS de 130 nm. En este sentido, se podrían

obtener mejoras en la velocidad y la eficiencia del conversor aquí presentado si

se traslada su arquitectura a nodos de fabricación más avanzados.

4.4. Conclusiones

En este capítulo se presentó la plataforma de pruebas del chip TI-ADC pro-

totipo, la cual permite evaluarlo en el contexto de un sistema de comunicaciones

óptico coherente.

También se introdujo el diseño y las especificaciones del chip prototipo TI-ADC,

así como una caracterización experimental del mismo. Los resultados experimen-

tales señalan un excelente desempeño del conversor, los cuales lo hacen apto para

su aplicación en sistemas de comunicaciones ópticos coherentes.

Por otra parte, las implementaciones del ADC SAR y del TI-ADC que se pre-

sentan aquí logran una de las mejores FoM para el proceso fabricación, velocidad

y resoluciones especificados.



Capítulo 5

Verificación experimental de la

propuesta de corrección de

desajustes en TI-ADCs para

sistemas de comunicaciones

Síntesis: En este capítulo se reportan los resultados experimentales de la técni-

ca de corrección de los desajustes en el TI-ADCs, e I/Q time skew, propuesta en

esta Tesis en sus dos alternativas de implementación: digital y de señal mixta.

Se evalúa el desempeño del TI-ADC y del receptor en presencia de desaparea-

mientos antes y después del proceso de compensación/calibración. Los resultados

muestran que es posible una corrección 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. Introducción

Para verificar la efectividad de las propuestas de calibración/compensación,

así como también caracterizar su desempeño, se adoptó un enfoque experimental

donde se ensayaron múltiples esquemas de modulación en el sistema de comu-

nicaciones que se presentó en el Capítulo 4. Se inyectaron desapareamientos de

distinta naturaleza y se utilizaron como estímulos las señales de prueba que se

95
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describen en dicho capítulo, junto con señales de comunicaciones típicas a fin de

extender las evaluaciones a un escenario más realista. En particular, se consi-

deraron desapareamientos de tiempo de muestreo y ganancia, así como también

I/Q time skew, los cuales se inyectaron mediante reconfiguración de las seccio-

nes programables del chip. Por otra parte, no se direccionaron errores de offset

debido a que este se compensa automáticamente en cada ciclo de operación de

los sub ADC del TI-ADCs (ver sección 4.2.4 del capítulo anterior).

En la siguientes secciones se reportan mediciones del desempeño del sistema en

presencia de desapareamientos del TI-ADC pre y post-compensación/calibración.

También se comparan los resultados obtenidos en esta Tesis con otros trabajos

pertinentes del estado del arte.

5.2. Caracterización del canal de comunicaciones

en la plataforma de evaluación de TI-ADC

A fin de caracterizar la naturaleza de las señales que procesa el receptor de

comunicaciones, de la plataforma de evaluación de TI-ADC, en el siguiente ensayo

experimental se evalúa el impacto de las degradaciones que introduce el canal de

comunicaciones sobre las señales 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 adquisición de señales, el cual se acopló directamente a dichos

nodos en cada medición. 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 óptico coherente que emula

la plataforma de evaluación, 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 modulación 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 ±0.25VFS, mientras que la apertura horizontal es semejante al

período del baudio T . En este diagrama se evidencia la presencia de ISI en la
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señal, incluso antes de ingresar al canal, la cual se manifiesta como variaciones en

el rango de apertura vertical y los niveles de tensión del esquema de modulación.
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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 ±0.0625VFS. En este contexto, la modulación

BPSK representa un escenario más 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

símbolos más complejas, estos efectos resultan aún más significativos.

5.3. Procedimiento de inyección de desapareamien-

tos en el sistema de comunicaciones

Para reproducir la presencia de desapareamientos en el TI-ADC se aprove-

charon las capacidades de reconfiguración analógica que el chip posee. Los des-

ajustes se introdujeron mediante desajustes entre los bits de configuración de

las sub-secciones homólogas del conversor. Se inyectaron simultáneamente des-

apareamientos de ganancia, tiempo de muestreo e I/Q time skew para evaluar

el funcionamiento de la técnica en un escenario realista, en el cual los múltiples

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 Q de ∼40 ps y este

se calcula como la media de los errores de fase de muestreo en cada componente

I y Q. Por otra parte, para emular el error de tiempo de muestreo entre las fases

de reloj del TI-ADC se adiciona una desviación aleatoria a la configuración 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 período del símbolo T .

Por otra parte, para la modulación 256-QAM se empleó un error máximo del 1%

de T debido a que valores de desviaciones mayores provocaron problemas de con-

vergencia en el ecualizador del receptor. Esto último se debe a que los esquemas

de modulaciones de mayor orden son más sensibles al ruido y a no idealidades,

tanto en el canal de comunicación como en los circuitos TI-ADC. Por esta razón

resulta imprescindible el uso de estrategias de corrección de desapareamientos en

sistemas de comunicaciones, especialmente para aquellos que implementan mo-

dulaciones de alto orden como 128 y 256-QAM. Estas dos últimas serán claves

para satisfacer las crecientes demandas de tasas de transferencias de datos que

impone el mercado en las próximas generaciones de transceptores ópticos.

5.4. Evaluación experimental de la propuesta de

corrección de desajustes en TI-ADCs

Con el fin de caracterizar la bondad de la propuesta de corrección de desapa-

reamientos, que se propone en la presente Tesis, se computó la BER del receptor

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

con y sin corrección de desapareamientos

Para computar las curvas de BER del receptor (con y sin el uso de la técnica

propuesta), se realizó un barrido de la SNR del transmisor (ver sección 4.1).

Por cada paso del barrido se calculó la BER correspondiente. En la Fig. 5.2 se

grafica la curva de BER teórica, junto con las correspondientes a los siguientes

escenarios:

Mediciones del sistema sin la inyección de desapareamientos

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

rrección de desapareamientos

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

ción de la técnica propuesta bajo su implementación digital

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

ción de la técnica propuesta bajo su implementación de señal mixta

A modo de ejemplo, para una BER de 1×10−3, típica en sistemas de comunica-

ciones, se observan penalidades de SNR de ∼1 dB y 3 dB para las modulaciones

16-QAM y 64-QAM sin corrección de desapareamientos, respectivamente. Por

otra parte, para la modulación 256-QAM se aprecia una penalidad similar a la

de 64-QAM, a pesar de que en la primera se utilizó una desviación menor en la

fase de muestreo.

En la figura se aprecia que la presencia de desapareamientos provoca que las

curvas diverjan respecto a la medición sin desapareamientos, mientras que en los

dos escenarios post-corrección (correspondientes a las variantes de implementa-

ción digital y de señal mixta) las curvas resultantes se encuentran próximas a

esta.

En las gráficas de la Fig. 5.2 es preciso destacar que la curva sin desaparea-

mientos no se aproxima a la curva teórica y la diferencia entre ambas se acentúa

para las modulaciones de más 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: Comparación 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 deberá ser abordado en un trabajo

futuro.

5.4.2. Propuesta de compensación digital

A fin de determinar el impacto aislado del desapareamiento de tiempo de

muestreo del TI-ADC en el desempeño 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 constelación 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 constelación 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 compensación encendida, mientras que los
de la derecha (subfiguras b,d,f) aplican nuestra propuesta.

partir de mediciones sin aplicar compensación digital, mientras que las gráficas

de la derecha muestran el resultado de su utilización.

En la figura es posible apreciar que, en ausencia de compensación los desapa-

reamientos entre los sub-ADCs provocan un ensanchamiento significativo de los

puntos de cada constelación. Este efecto se vuelve más pronunciado a medida

que aumenta el orden de modulación, dada la proximidad entre símbolos. En

particular, para 256-QAM (Fig. 5.3 (e)) los símbolos de la constelación recibida

sin aplicar compensación resultan indistinguibles entre sí. Por el contrario, el uso

de la técnica propuesta hace posible definir de forma clara los símbolos recibidos

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

Convergencia de la propuesta de compensación digital

La Fig. 5.4 presenta la evolución 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 aquí se muestran corresponden a una modulación

64-QAM, con una SNR de aproximadamente 25 dB y una BER para el sistema

libre de desapareamientos de 1 × 10−4. En la figura se aprecia que luego de

las primeras 17 iteraciones de la técnica de compensación (correspondientes a

2.5 × 106 símbolos 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 modulación.

5.4.3. Propuesta de calibración de señal mixta

Convergencia de la calibración de señal mixta

La Fig. 5.5 muestra la evolución de los parámetros de calibración del sistema

en dominio analógico, junto con la BER a la salida del receptor y la SNDR

promedio de los TI-ADC de este, operando bajo un esquema de modulación

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

de ganancia, fase de muestreo e I/Q time skew. En la figura se aprecia que la

convergencia de la calibración de señal mixta se logró luego de 12 iteraciones, con

una BER de 1 × 10−3. Si se trasladara esta técnica a una aplicación comercial

dicho número de iteraciones estaría asociado a 16 µs.

La SNDR del TI-ADC se midió posteriormente a la calibración reproduciendo

los valores de configuración analógica que se usaron en cada paso de calibración.

Como estímulo de entrada se empleó un tono de entrada sinusoidal ∼500MHz

desde un generador de señales externo. Como resultado de la calibración se ob-

serva en la figura que la SNDR mejora de 24 dB a ∼40 dB.

Por último, es posible apreciar en la Fig. 5.5 que todos los desapareamientos

del TI-ADC se ajustan simultáneamente. Esto significa que este esquema no ne-

cesita una secuencia de calibración (donde se corrige un tipo de desapareamiento

por vez), a diferencia de otras propuestas del estado del arte.
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Respuesta espectral pre/post calibración

Como se mencionó en el Capitulo 2, los desapareamientos aquí 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 aquí direc-

cionados con y sin el uso de la técnica de calibración. En la figura las amplitudes

reportadas están normalizadas con respecto a VFS [117]. Como estímulo de entra-

da se usó una señal sinusoidal a 972MHz y se consideraron solamente muestras

de una única componente de señal en el canal de comunicaciones (canal I de la

polarización 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 jerarquía

del T&H del conversor y degradan su SNDR y SFDR. Sin efectuar calibración

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 dBFS, respectivamente.

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

calibración de desapareamientos

A fin de caracterizar la respuesta en frecuencia de la SNDR y SFDR del

conversor sin calibración y luego de aplicar la técnica propuesta se realizó un

barrido de frecuencias de entrada (desde 10MHz hasta 1GHz) y se computaron
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estos dos parámetros 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-calibración.

En la figura se observa que sin aplicar calibración 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 calibración la SNDR resultante supera los

39 dBFS en todos los casos, mientras que el SFDR permanece por encima de

46 dBFS. En todos los casos se aprecia una mejora de la SNDR superior a 15 dB,

donde la diferencia mínima (entre el escenario sin calibración y el posterior a ha-

berla aplicado) se registró a los 500MHz. Para esta frecuencia también se halló

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

5.5. Comparación con otras técnicas de correc-

ción de desajustes

En esta sección se presenta una comparación del desempeño de la propuesta

de corrección de desajustes en TI-ADCs (en sus variantes de implementación

digital y de señal mixta), aquí introducida, con otras técnicas del estado del

arte [15,19,48,87,118]. La Tabla 5.1 señala las especificaciones funcionales de los

conversores que se utilizan en dichos trabajos, así como también la efectividad de

las propuestas de corrección correspondientes, evaluadas por medio de la SNDR
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Tabla 5.1: Comparación con otras técnicas de calibración en el estado del arte.

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

Implementación Señal Señal Señal Señal Señal Digital Señal
mixta mixta mixta mixta mixta mixta

Tecnología [nm] 65 130 7 20 14 130
Resolución [b] 8 6 8 8 8 8
M 4 16 128 128 128 32
Arq. del T&H 4×1 8×2 16×8 16×8 16×8 4×8
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
Señal de Entrada Sine BPSK QAM-16 QPSK Sine QAM-256
High Freq. (HF) [GHz] 1.89 1 20 19 21 1
HF SNDR [dB] 38.4 20.7 – – – 19.4(Pre Calibración)
HF SNDR [dB] 44.4 31.3 35.1 32.5 30.4 38.0 39.0(Post Calibración)
HF SFDR [dB] – – – – – 21.9(Pre Calibración)
HF SFDR [dB] – – 42.4 40.0 44.1 45.1 46.6(Post Calibración)
Operación en

Ë Ë Ë é é Ëbackground
Compensación

é é – – é Ëconcurrente
Optimización

é Ë – – é Ëde la SNR
Sin restricciones a

é Ë Ë – é Ëlas señales de entrada

y la SFDR de alta frecuencia (HF SNDR y HF SFDR, respectivamente) post-

calibración/compensación.

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-compensación/calibración

de 25.7 dB y 26.2 dB para las variantes de implementación en dominio analó-

gico y señal mixta, respectivamente. Asimismo, la técnica alcanza los mejores

valores de SNDR post-correción, a excepción del de Wei [48], cuya HF SNDR

post-calibración es de 44.4 dB. No obstante, es preciso destacar que la mejora

(respecto al escenario sin calibración) en dicho artículo 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 desempeño del ADC, no proporcionan información 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 más pequeñas que las aquí evaluadas.

Asimismo, la técnica propuesta en esta Tesis es la única en la que es posible

precisar que se cumple simultáneamente con todos los criterios enunciados en el

Capitulo 1: operación en background, corrección de los desapareamientos de todos

los TI-ADCs en simultaneo, optimización de la SNR del receptor y no requerir que

la señal de entrada posea propiedades particulares para garantizar la convergencia

de la calibración. El cumplimiento de estos criterios es imprescindible para su

aplicación en receptores para comunicaciones ópticas coherentes.

5.6. Conclusiones

En este capítulo se presentaron los resultados experimentales correspondientes

a la implementación de la técnicas de corrección de los desajustes en TI-ADCs

usados en sistemas de comunicaciones ópticos coherentes. Se evaluaron las dos

alternativas de implementación propuestas: compensación digital y calibración

de señal mixta. Se utilizó como medio de pruebas la plataforma de evaluación de

TI-ADC que se introdujo en el capítulo anterior.

Las mediciones demostraron una efectiva mitigación del deterioro causado

por los desapareamientos en el TI-ADC, así como también el I/Q time skew, y

sus efectos en el desempeño del receptor de comunicaciones, para las modula-

ciones 16-QAM, 64-QAM y 256-QAM. En este sentido, ambas alternativas de

implementación presentaron méritos similares y una rápida convergencia. Los

resultados experimentales señalan que la técnica es capaz, en la práctica, de eli-

minar las degradaciones de BER del receptor introducidas por los desajustes del

TI-ADC.

Una comparación contra diferentes técnicas de calibración de TI-ADC rele-

vantes, señala que las propuestas de esta Tesis alcanzan un alto valor de SNDR

post-calibración/compensación. En contraste con dichos artículos, se observó que

las propuestas de esta Tesis lograron el mayor aumento de SNDR respecto al es-

cenario previo a la corrección de los desajustes del TI-ADC.
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Capítulo 6

Consideraciones finales y trabajos

futuros

Síntesis: En este capítulo se realiza una discusión final sobre los principales

resultados obtenidos en esta Tesis y las contribuciones de la misma. Finalmente,

se enumeran los trabajos a futuro que expandirán los aportes de esta linea de

investigación.

6.1. Introducción

Con cada nueva generación de sistemas de comunicaciones, se incrementan

las prestaciones, lo que repercute en una mayor complejidad y mayores frecuen-

cias de operación. Esto, a su vez, los vuelve más sensibles a la presencia de

desajustes en sus secciones analógicas y a efectos no ideales en el canal de co-

municaciones. Dichos efectos limitan el desempeño máximo de estos sistemas, lo

cual hace imprescindible el uso de estrategias de compensación para mitigarlos.

Adicionalmente, en los sistemas de comunicaciones ópticas coherentes de doble

polarización la complejidad y el número de elementos que forman parte de los

sub-sistemas DSP hacen inviables las técnicas de compensación de desaparea-

mientos para TI-ADC del estado del arte.

Por esta razón, la presente Tesis introduce una técnica novedosa para la com-

pensación de desapareamientos en TI-ADCs de receptores, especialmente enfoca-

da para receptores de comunicaciones ópticas coherentes de doble polarización.

109
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La técnica opera en segundo plano y está basada en una modificación 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 compensación simultánea de múltiples

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 período de inicialización 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 jerarquía

de muestreo de los conversores.

6.2. Análisis de implementación de la propuesta

de corrección de desajustes en TI-ADCs

Además de las características anteriormente mencionadas, una virtud impor-

tante de la propuesta de esta Tesis consiste en su versatilidad de implementación.

La misma puede ser desarrollada en dos alternativas: una basada en ecualización

adaptativa para compensar los desapareamientos en el dominio digital y otra

basada en reconfiguración analógica, 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

corrección) implica que se deben reproducir todos los elementos del DSP. No

obstante, en ambas variantes de implementación, es posible reducir el consumo

de potencia y el área de circuito integrado mediante las estrategias de diezmado

en el procesamiento de muestras de backpropagation y con la serialización de

operaciones. Esto es posible debido a que, normalmente, los desapareamientos

inducidos por cambios en las condiciones ambientales y el envejecimiento de los

componentes varían 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 así un ahorro mayor de

consumo de corriente.
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6.3. Modelo matemático y modelo de simulación

de sistema de comunicaciones

Una contribución derivada de esta Tesis es la formulación de un modelo ma-

temático del sistema receptor para comunicaciones ópticas de doble polarización

y los conversores TI-ADC que forman parte de este. Este contempla el canal de

comunicaciones, junto con la interfaz óptica del receptor, la etapa de entrada

eléctrica analógica posterior a esta, los ADCs, las etapas de procesamiento del

receptor y el lazo de corrección de desajustes basado en backpropagation que se

utiliza en la propuesta de esta Tesis.

A partir de dicho modelo matemático se desarrolló un modelo de simulación

de sistema de comunicaciones, que es compatible con la inyección múltiple 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 desempeño. Los resultados

obtenidos señalan que la propuesta tiene una rápida convergencia y que es capaz

de mitigar efectivamente todos los efectos direccionados, tanto en el escenario de

inyección de desviaciones únicas como de desapareamientos múltiples.

6.4. Plataforma experimental de evaluación de sis-

temas de comunicaciones

Otras dos contribuciones adicionales de esta Tesis consisten en el diseño y

fabricación de un chip prototipo TI-ADC, y en el desarrollo de una plataforma

experimental de evaluación de un sistema de comunicaciones ópticas coheren-

tes de doble polarización. Ambos, en conjunto, fueron utilizados para poner a

prueba y validar experimentalmente las propuestas de esta tesis. Para ello se

utilizaron distintos esquemas de modulación y se ejercitaron distintos escenarios

de inyección de desapareamientos, únicos y múltiples. El dispositivo TI-ADC fue

diseñado conforme a la arquitectura presentada en el Capítulo 4, cuyo sistema

de muestreo y retención es del tipo jerárquico sin buffer.

Los resultados experimentales verifican aquellos obtenidos por simulación,
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siendo la propuesta capaz de contrarrestar de forma efectiva los desapareamien-

tos considerados para ambas formas de implementación (digital y de señal mixta).

Respecto al escenario de mediciones del sistema sin la adición de desapareamien-

tos, los resultados post-compensación y post-calibración exhiben diferencias mí-

nimas. Por otra parte, en relación al escenario de inyección de desapareamientos

múltiples se registró una mejora mínima 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 líneas de investigación, las cuales deberán ser abordadas

en trabajos futuros.

Modelar la calibración de señal mixta para el desapareamiento de ancho de

banda.

Modelar y compensar otros errores entre los canales I y Q del receptor,

como por ejemplo los errores de cuadratura en los demoduladores.

Implementar el filtro transmisor para aplicar pre-distorsión a la señal a

transmitir para reducir el impacto de la ISI del canal en las modulaciones

de mayor orden.

Implementar los bloques del receptor en lógica programable (FPGA).

Implementar los bloques que implementan el algoritmo de backpropagation

sobre del DSP.

Extender la aplicación de la técnica propuesta a sistemas de comunicaciones

que emplean otros medios, por ejemplo wireless.



Apéndice A

Medidas de desempeño

A continuación se describen brevemente las principales métricas de desempeño

de los receptores digitales. En general el objetivo de las técnicas de corrección de

errores de los bloques que constituyen un receptor basado en DSP consiste en la

optimización de una o más 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 función de la cantidad de los bits recibidos.

La BER está relacionada a la SNR del canal para una modulación M-QAM por

medio de

BERQAM =
4

log2 (M)

[
1− 1√

M

]
Q

(√
3SNR

M− 1

)
, (A.1)

donde Q(.) es la función de distribución acumulada complementaria de una va-

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

SNR =
E
{
|ak|2

}
N0

. (A.2)

Aunque el receptor realice la compensación los efectos de la fibra, maximi-

zando la SNR a la salida del receptor, el ruido en el canal produce cambios en los

símbolos 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 sím-

bolos que fueron detectados incorrectamente. Los bloques de FEC agregan bits

extra a la información a transmitir siguiendo una regla determinada por el tipo
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de código (un ejemplo básico de código 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 símbolo que fue detectado erróneamente.

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 función de la SNR por

bit (Eb/No) del canal de 0 dB a 30 dB. Se puede observar que, a medida que

incrementa la cantidad de bits por símbolo 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 símbolos de la constelación.
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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 óptico [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

medición de la penalidad de SNR. Para medir la penalidad se define una curva

de referencia (en este caso la curva teórica definida por (A.1)) y un valor de BER

para el cual se realizará la medición. Típicamente valores de BER usados como

umbral en productos están en el orden de 1 × 10−2 o 1 × 10−3, dependiendo la

aplicación [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: Definición de penalidad de SNR del receptor. (a) Medición a partir
de las curvas de BER de referencia y medida en presencia de la variación de un
parámetro del receptor. (b) Construcción 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 parámetros del receptor se puede construir

la curva de penalidad en función del parámetro 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 desempeño. Esto significa que se requerirá 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 óptico coherente (ver Fig. 2.3) se encargan

de compensar los efectos de la fibra, obteniendo a su salida señales ecualizadas

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

del slicer (e
(1)
k , e

(2)
k ) en el diagrama de constelaciones para el k−ésimo detectado

(ã
(1)
k , ã

(2)
k ) a partir del k−ésimo símbolo recibido (u

(1)
k , u

(2)
k ) en la polarización H.

Sea e
(j)
k el error del slicer definido como

e
(j)
k = u

(j)
k − ã

(j)
k , j = 1, · · · , 4. (A.3)

Usualmente en el análisis de la MSE se supone que no hay errores de decisión,

y por tanto se puede utilizar el símbolo transmitido originalmente a
(j)
k en lugar

de ã
(j)
k . Esta suposición está justificada por la experiencia, que confirma que

mientras la tasa de error esté por debajo del diez por ciento aproximadamente,



Medidas de desempeño 116

0 0.5 1 1.5
In-phase

0

0.5

1

1.5

Q
u
a
d
ra
tu
re

Figura A.3: Representación del error del slicer para k−ésimo símbolo ecualizado
en la polarización H.

no hay ningún efecto apreciable en el funcionamiento del ecualizador [82]. Esta

condición se verifica en comunicaciones ópticas coherentes, donde las tasas de

error antes del bloque FEC son típicamente inferiores a ∼ 4× 10−2. Entonces se

puede reescribir (A.3) como

e
(j)
k = u

(j)
k − a

(j)
k , j = 1, · · · , 4. (A.4)

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

define como

Ek =
4∑

j=1

|e(j)k |2. (A.5)

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

donde E{.} denota la operación de esperanza matemática.



Apéndice B

Compensación de los

desapareamientos en el AFE y

TI-ADC

En esta sección 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 ópticas coherentes.

La Fig. B.1 muestra la arquitectura de compensación de los desajustes de

un TI-ADC usando un filtro por cada sub ADC (por simplicidad, se omite la

compensación de offset). En el caso de un receptor de comunicaciones donde el

DSP se compone solamente de un ecualizador principal, la m-ésima señal digita-

lizada se aplica a un ecualizador con respuesta al impulso v
(i)
m [n] inmediatamente

Compensation
Filters

_

+

Adaptation
Engine

Main
Equalizer

RX DSP
Blocks

Figura B.1: Esquema de compensación de errores en TI-ADC presentado en [60].
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Equalizer with
       Sets 
of coeff. _

+

Adaptation
Engine

Figura B.2: Esquema alternativo de compensación 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
(i)
m [n]. Luego, la señal 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-

pensación 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 varía periódicamente en el tiempo. Se remite al

lector a [60] para una derivación paso a paso de la equivalencia entre las estruc-

turas de las Figs. B.1 y B.2. La implementación práctica de este ecualizador,

que varía periódicamente en el tiempo, se trata en la Sección 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 compensación de offset de DC, utilizando

un filtro con una respuesta al impulso M−periódica variable en el tiempo (ver

Fig. B.2):

x(i)[n] =

Lg−1∑
l=0

g̃(i)n [l]w(i)[n− l], (B.1)

donde g̃(i)n [l] es la respuesta al impulso M -periódica variable en el tiempo del filtro

de compensación (es decir, g̃(i)n [l] = g̃
(i)
n+M [l]), Lg es el número de coeficientes de

los filtros de compensación y w(i)[n] es la señal libre de offset de DC dada por

w(i)[n] = y(i)[n]− ˆ̃o
(i)
[n], (B.2)

siendo ˆ̃o
(i)
[n] la estimación de la secuencia M -periódica del offset. La combinación
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Figura B.3: Diagrama en bloques de un receptor óptico 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 compensación de offset de DC y los filtros de compensación

g̃
(i)
n [l] constituye el CE. La adaptación del CE en estos trabajos fue posible debido

a que el único 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 ópticas coherentes, los

receptores presentan arquitecturas complejas lo que hace que su implementación

no sea viable, como se verá a continuación.

La Fig. B.3 muestra el diagrama en bloques del modelo del AFE en un receptor

óptico 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 adaptación del CE propuesto en [60] o [59] no puede implemen-

tarse en receptores de comunicaciones ópticas coherentes debido a la presencia

de varios bloques de preprocesamiento de señal 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 razón

de esto es que idealmente el receptor debe contrarrestar los efectos del canal,

descritos en la Sección 2.2.2. Dado que los errores del slicer no están disponibles

en las salidas del CE, se debe definir una estrategia adecuada para adaptar la

respuesta del CE. El capítulo C desarrolla el algoritmo de backpropagation para

adaptar continuamente los coeficientes del CE.



Apéndice C

Compensación adaptativa del offset

de DC entre los TI-ADCs del

receptor

La derivada parcial de EN con respecto a cada coeficiente de compensación

del offset de DC ô
(i0)
m0 se determina como

∂EN

∂ô
(i0)
m0

=
∂

∂ô
(i0)
m0

(
1

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

(
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2)

=
1

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

∂

∂ô
(i0)
m0

((
u
(j)
k − ã

(j)
k

)2)
. (C.1)

donde l0 ∈ {0, 1, · · · , Lg − 1}, m0 ∈ {0, 1, · · · ,M − 1}, e i0 ∈ {1, 2, 3, 4}.

De acuerdo con [82], es posible aproximar el símbolo detectado ã
(j)
k por el

símbolo transmitido a
(j)
k , el cual es independiente del coeficiente ô

(i0)
m0 . Entonces,

la derivada parcial de EN (C.1) respecto a ô
(i0)
m0 se puede expresar como:

∂EN

∂ô
(i0)
m0

=
2

2N + 1

N∑
k=−N

4∑
j=1

e
(j)
k

∂u
(j)
k

∂ô
(i0)
m0

, (C.2)

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 señales de error de los slicers e
(j)
k hasta la

salida del DSP, estas se deben sobre-muestrear por el mismo factor con que

121



Compensación adaptativa del offset de DC entre los TI-ADCs del receptor 122

se diezmaron. De esta forma se define la secuencia de error sobre-muestreado,

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

e(j)[n] =

e
(j)
n/2 si n = 0,±2,±4, · · ·

0 otro n

. (C.3)

Reemplazando (C.3) en (C.2), la derivada del error cuadrático medio, sobre-

muestreado, respecto al coeficiente ô
(i0)
m0 del CE en función del error del slicer

sobremuestreado puede expresarse como:

∂EN

∂ô
(i0)
m0

=
2

2N + 1

2N∑
n=−2N

4∑
j=1

e(j)[n]
∂u(j)[n]

∂ô
(i0)
m0

. (C.4)

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

salidas sub muestreadas del DSP con respecto a los coeficientes del CE, ∂u(j)[n]

∂ô
(i0)
m0

para reemplazar en (C.4). Para ello, primero se procede a expresar las secuencias

tanto de las entradas como las salidas del DSP en función de las muestras de cada

sub ADC. Dichas secuencias pueden reescribirse redefiniendo el índice 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 continuación

x(i)[m+ k′M ] =

Lg−1∑
l′=0

g(i)m [l′]y(i)[m+ k′M − l′]− ô(i)m . (C.5)

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

cada coeficiente de compensación de offset de DC en (C.4) (omitiendo el factor

constante 2
2N+1

) se puede expresar como:

∂EN

∂ô
(i0)
m0

∝
∑
k′

M−1∑
m=0

4∑
j=1

e(j)[m+ k′M ]
∂u(j)[m+ k′M ]

∂ô
(i0)
m0

. (C.6)

Considerando que los coeficientes del DSP Γ
(j,i)
n [l] y los coeficientes del CE

ô
(i0)
m0 son independientes, se puede reemplazar la secuencia sub-muestreada de

entrada al slicer u(j)[n] de (3.4) en el segundo multiplicando de (C.6), de forma

que se obtiene
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∂u(j)[m+ k′M ]

∂ô
(i0)
m0

=
4∑

i=1

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i)
m+k′M [l]

∂x(i)[m+ k′M − l]

∂ô
(i0)
m0

, (C.7)

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

en función del coeficiente del ô(i0)m0 CE se determina como:

∂x(i)[m+ k′M ]

∂ô
(i0)
m0

= −δm,m0δi,i0 , (C.8)

donde δn,m es la función 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:

∂u(j)[m+ k′M ]

∂ô
(i0)
m0

= −
LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i0)
m+k′M [l]δm,m0 . (C.9)

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

∂EN

∂ô
(i0)
m0

∝
∑
k′

4∑
j=1

e(j)[m0 + k′M ]×
LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i0)
m0+k′M [l], (C.10)

donde por simplicidad se omite el signo menos.

Finalmente, mediante el cambio de variable kM = k′M − l se establece que

∂EN

∂ô
(i0)
m0

∝
∑
k

ê(i0)[m0 + kM ], (C.11)

donde

ê(i)[n] =
4∑

j=1

LΓ−1∑
l=0

Γ
(j,i)
n+l [l]e

(j)[n+ l] (C.12)

recibe el nombre de error de backpropagation hacia la salida del compensador

de offset de DC para el i-ésimo canal.

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

ô
(i)
m,p+1 = ô(i)m,p − µoê

(i)[n+m], m = 0, · · · ,M − 1, (C.13)

donde µo es el paso adaptación de la compensación de offset.
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