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Resumen

El presente trabajo propone un entorno integrado de simulaciéon de canales eléctricos y
ecualizadores de senal. Se disend e implementé un sistema de comunicaciéon en un enlace
pasivo, por medio de un transmisor, un canal y un receptor, con bloques adicionales de
ecualizacion. El transmisor cuenta con un generador parametrizable de senales, como por
ejemplo, pulso gaussiano, pulso digital, escalon, secuencia de bits tanto predefinida como
pseudoaleatoria. El canal se modela mediante parametros S, el cual es leido como un
archivo Touchstone y es pre-procesado para garantizar la consistencia de los datos, y la
salida del sistema se obtiene de la convolucion de la respuesta al impulso del canal con la
senal de entrada. La salida de las secuencias de bits se analizan por medio de diagramas
de ojo, con el cual se obtienen estadisticas del proceso de comunicacién. El sistema de
ecualizacion contiene los siguientes bloques: ecualizador de alimentacion hacia delante
(FFE), ecualizador lineal de tiempo continuo (CTLE) y ecualizador de decisiones retro-
alimentadas (DFE). El entorno en general ha sido implementado en el lenguaje MATLAB
y se han puesto a pruebas casos de la literatura con ayuda del software comercial ADS.

Palabras clave: ecualizadores, transceptores, respuesta al impulso, funcién de trans-
ferencia, parametros S, ecualizador de alimentacién hacia delante, ecualizador lineal de
tiempo continuo, ecualizador de decisiones retroalimentadas, ecualizacion adaptativa



Abstract

This work consists in an integrated environment for electrical channel simulation and sig-
nal equalization. A basic communication system in a passive link has been designed and
implemented, which consists of a transmitter, a channel and a receiver, with additional
equalization blocks. The transmitter has a basic signal generator of variable parameters,
such as gaussian pulse, digital pulse, step, predefined and pseudoaleatory bit sequence.
The channel is modeled through S-Parameters, which is read via a Touchstone file and
is preprocessed to guarantee the consistency of data, and the output of the system is
obtained through the convolution of the channel’s impulse response and the input sig-
nal. The output of the bit sequences is analyzed with eye diagrams and statistics of
the communication process are obtained in this fashion. The equalization system con-
tains the following blocks: feed-forward equalizer (FFE), continuous-time linear equalizer
(CTLE) and decision-feedback equalizer (DFE). The environment in general is imple-
mented in MATLAB programming language and use-cases from the literature have been
tested using the commercial software ADS.

Keywords: equalizer, transceiver, impulse response, transfer function, S-Parameters,
feed-forward equalizer, continuous-time linear equalizer, decision-feedback equalizer, adap-
tive equalizer
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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Entorno del proyecto

No se puede hablar sobre la historia de la electrénica moderna y el desarrollo de circuitos
integrados sin comenzar con la Ley de Moore [1] . Después de la creacién del transistor
discreto y con el inicio de la electrénica integrada, comenzaria un fenémeno de crecimien-
to exponencial que ninguna otra tecnologia en toda la historia de la humanidad habia
tenido. Esta prediccién, que indica que la complejidad en la tecnologia de reduccion iba
a duplicarse cada par de anos, fue al inicio una extrapolacién del comportamiento de la
industria de la miniaturizacién de componentes pero eventualmente se convirtié en una
profecia que la misma industria estaria obligada a cumplir con el paso del tiempo [2].

En 1970 se desarrollaron chips tales como el Intel 4004 y 8008, lo cual fue el inicio de
un desarrollo acelerado de microprocesadores cada vez mas rapidos y potentes. Para la
década de 1980 la velocidad del transistor era la que imponia el limite a la velocidad de
comunicacion entre dispositivos de entrada y salida, por lo que era poco comun sufrir de
los efectos de la alta velocidad en los sistemas de comunicacion salvo algunas excepciones.
Para este momento el campo de la integridad de senales apenas comenzaba a nacer, ya
que en la mayoria de los casos se desconocian los efectos del ruido en sistemas digitales
ademads de los efectos pardsitos a alta velocidad [3].

Para la década de 1990 se alcanzo la velocidad del orden de los Mbps, con lo que se co-
menzaron a sufrir los efectos de la alta velocidad en la calidad de las senales transmitidas.
Una alianza entre la academia y la industria, materializada en una conferencia interna-
cional que tuvo su comienzo en 1992 llamada EPEPS (IEEE International Conference
on Electrical Performance of Electronic Packaging and Systems) [4], ademas de diversos
estandares, tuvo como producto el desarrollo de herramientas computacionales y modelos
que explicaban y predecian el efecto de las altas frecuencias en las lineas de transmisién en
los circuitos integrados. Con esto, los ingenieros pudieron finalmente contar con formas
robustas de disenar y manufacturar sistemas digitales.

El nuevo milenio y la actual década no redujeron su crecimiento y se llegd a la velocidad
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de los Gbps con estandares de comunicacion como PCI Express, Thunderbolt, USB 3.0 y
Ethernet 100 Gbps, entre otros, como se observa en la Figura 1.1. A estas velocidades de
transmision ciertos efectos negativos empiezan a hacerse mas notorios tales como diafonia
(crosstalk), interferencia intersimbolo (ISI) y pérdidas en conductor y dieléctrico. De esta
manera, el canal de transmision se comporta como un filtro paso-bajo, en donde a altas
frecuencias la magnitud de la senal sufre una atenuacion significativa.

Data rate trends for some interfaces
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Figura 1.1: Tendencia de las tasas de transmisién en algunas interfaces.

Para contrarrestar los efectos negativos de la alta frecuencia, los ingenieros de integridad
de senales han creado soluciones, entre las cuales destaca la ecualizacion. Esta técnica, en
sus diferentes formas, pretende la manipulacién de la senal recibida y/o transmitida en
un sistema de alta velocidad, para contrarrestar la distorsién de amplitud y fase ademéds
de reducir la interferencia intersimbolo y diafonia. La implementacion de ecualizadores
de senal se puede realizar tanto en el tiempo continuo, como los son los filtros paso alto
ya sean pasivo o activo, asi como en el tiempo discreto mediante la implementacién de
un sistema muestreado con procesamiento digital adaptativo.

En resumen, la integridad de senales es un campo que nacié gracias a la miniaturizacion
y rapido avance de la capacidad de procesamiento de los sistemas computacionales. En la
medida que el desempeno de los procesadores ha ido en aumento, se ha esperado un igual
crecimiento en el desempeno de los buses de datos y estos como se expuso, sufren efectos
negativos a altas frecuencias. Actualmente, el campo pasé de ser una actividad lateral en
la que se aplicaban soluciones directas a problemas particulares, a una rama completa en si
misma que abarca el proceso de diseno e implementacién a nivel de sistema y se ha visto
nutrida de otras ramas de la ingenieria eléctrica, electrénica e incluso la computacion,
tales como [3]:
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e Ingenieria de sistemas digitales

Diseno de circuitos de entrada y salida (I/O) de alta velocidad

Diseno de tarjetas de circuitos impresos (PCB) y empaquetados de circuitos

Teoria de comunicaciones

Ingenieria de microondas

Electromagnética computacional

En la electrénica de estado sélido, la fabricaciéon de tan solo un prototipo de circuito
integrado puede ascender a los varios miles o algunos millones de dolares, por lo que el
disefio asistido por computadora (CAD) se convierte en una herramienta obligatoria en
el desarrollo de sistemas digitales. De esta manera, es necesario contar con medios de
diseno y simulacién que permitan predecir como se va comportar un canal ante diversas
condiciones. Existen multiples herramientas en el mercado, tanto privadas (utilizadas a lo
interno de las empresas), propietarias (de uso comercial pagado pero de cddigo cerrado),
asi como aquellas desarrolladas a nivel universitario con fines de investigacion, para la
simulacion y disenio de canales de alta velocidad. Algunas poseen licencias que van de los
miles a las decenas de miles de dolares anuales. De estas herramientas se destacan las
siguientes:

e ANSYS HFSS: Es un softare comercial para el diseno de componentes electrénicos
de alta frecuencia utilizado en la empresa privada [5].

e ADS: Advanced Design System es un software desarrollado por la empresa Keysight
Technologies, el cual provee, entre otros, herramientas computacionales para ser
utilizadas con osciloscopios y simular ecualizacién en los canales medidos [6].

e HyperLynx Signal Integrity: Es una suite de software que entre otros, incluye
herramientas de diseno de PCB desde el esquematico hasta el trazado, con la opcién
de manejo de soluciones para intregridad de senales [7].

e SerDes System Design and Simulation: Son un grupo de consultores lidera-
dos por John Brapawski que ofrecen servicios de modelado de canales a diversas
empresas. En su sitio web poseen herramientas para diseno de ecualizadores [8].

e Signal Integrity Software, Inc.: SiSoft es una empresa que ofrece servicios de
consultoria y software de simulaciéon de canales para diseno de alta velocidad. Con
el software Quantum Channel Designer® es posible el disefio y simulaciéon de enlaces
seriales con ecualizacién [9)].

e Signal and Power Integrity Time Domain Simulator (SPITDS): Herra-
mienta de simulacién desarrollada por el Instituto de Electronica Teérica de la
Universidad Técnica de Hamburgo-Harburgo (TUHH) [10].
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Actualmente las tasas de transmision contintian creciendo, lo que seguird creando nuevos
problemas que antes no eran aparentes y deben ser atendidos de manera expedita. Con
esto, el campo de integridad de senales se mantiene en constante busqueda de técnicas
que permitan contrarrestar los efectos negativos que se encuentran en las comunicaciones
de alta frecuencia.

1.2 Motivacion

Para resolver la necesidad de la Escuela de Ingenieria Electrénica del Instituto Tecnoldgico
de Costa Rica de contar con una herramienta propia y libre del pago de licencias, para
propositos de investigacion, de codigo abierto que facilite la cooperacién y continuo cre-
cimiento, se propone desarrollar en el lenguaje de programaciéon MATLAB, un entorno
de simulacion y andlisis integrado para canales eléctricos de alta velocidad que permita el
uso de diversos ecualizadores de senal. Los trabajos de los demés estudiantes involucrados
en el proyecto [11, 12, 13], particularmente los desarrollados en ADS, servirdan como casos
de validacién de los resultados del entorno de simulacion asi como casos provenientes de
la literatura. El sistema debe contar con las siguientes caracteristicas:

e Preciso: Los resultados de simulacion deben mostrar buena correlacién con respecto
a resultados de herramientas comerciales.

e FEscalable: La complejidad y tipo de arquitectura utilizada en los tranceptores debe
ser adaptable y se podran realizar combinaciones de los diferentes tipos de ecuali-
zacion.

e Controlable: Se podran escoger los modelos de canal a utilizar.

e Flexible: La parametrizacion de los bloques debe ser ajustable, para asi poder
evaluar diferentes configuraciones de forma rapida.

1.3 Alcances de la investigacion

El objetivo general del proyecto consiste en desarrollar un entorno de simulacién de com-
portamiento para enlaces eléctricos de alta velocidad que permita introducir modelos
pasivos de canal a través de pardametros S y modelos de tranceptores de ecualizacion.

Como objetivos especificos se tiene en primera instancia la implementacion de un bloque
generador de senales basicas, como lo son el pulso digital, escalén, secuencia de bits
predefinida y pseudoaleatoria, entre otras, que servirdn como las diferentes senales de
prueba a transmitir a través del canal. Seguidamente, se busca implementar un algoritmo
de simulacion en el dominio del tiempo, como lo es la convoluciéon de una entrada con la
respuesta al impulso del sistema, con lo que se obtendra la salida de la senal de prueba a
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través del canal descrito por parametros S. A su vez, se desea realizar una implementacién
de modelos escalables de ecualizacién de canal, tanto en dominio continuo como discreto,
para un sistema de N puertos descrito por medio de pardametros S, como lo son el feed-
forward equalizer, continuous-time linear equalizer y decision-feedback equalizer.

Finalmente, para la validacién de las senales obtenidas a través de los canales es necesario
utilizar los diagramas de ojo, de los cuales se pueden obtener estadisticas de la comuni-
cacion asi como plantear medidas correctivas en caso de extrema distorsién y atenuacion
de la senal recibida.

Cabe mencionar que con el comparativo poco tiempo que se tiene para el desarrollo del
proyecto, no se podria esperar que la solucion propuesta cumpla con todas las opciones
brindadas por las herramientas mencionadas con anterioridad, pero se plantea sentar las
bases de una herramienta computacional que pueda ser continuada por estudiantes e
investigadores en un ciclo formal de desarrollo de software en el cual se vea involucrado
un heterogéneo grupo de trabajo.

1.4 Estructura del documento

El documento se encuentra ordenado de la siguiente manera. En el Capitulo 2 se incluye
una revisién bibliografica sobre los temas necesarios para el desarrollo del proyecto, como
lo son teoria electromagnética y caracteristicas de canales pasivos, pardmetros S y su
relacion con la transformada de Fourier y arquitecturas de ecualizadores de senal, entre
otros. El Capitulo 3 muestra el modelado del canal pasivo mediante pardametros S,
algoritmos de canal en el dominio del tiempo asi como el diseno de los ecualizadores
de senal. FEn el Capitulo 4 se presenta un andlisis de los resultados obtenidos y el
Capitulo 5 encierra las conclusiones mas importantes del trabajo realizado asi como
recomendaciones para futuros trabajos.



Capitulo 2

Marco Teorico

2.1 Aplicaciones de enlaces seriales

A medida que avanza la miniaturizacion del transistor, los sistemas computacionales se
hacen cada vez mas amplios y complejos. Una computadora normalmente esta compuesta
por un procesador, memoria externa y caché, chips controladores y periféricos entre otros.
Todos estos componentes se conectan y comunican a través de un bus, el cual se define
como un conjunto de conexiones para la transferencia de datos y energia. A continuacion
se presentan varias aplicaciones de los enlaces seriales hallados normalmente en un sistema
computacional.

2.1.1 Procesador a memoria

Dos de las tareas mas comunes que realiza el procesador son lecturas y escrituras de
datos en memoria. El controlador de memoria es el encargado de gestionar el trafico
de datos entre el CPU y la memoria mediante senales de control. La velocidad a la
cual se pueden transferir datos entre ellos usualmente es mucho menor que la velocidad
a la que puede operar el mismo procesador, y se indica en MHz o en Mbps. Entre las
diversas variedades, se puede citar los estandares de DDR y Rambus, aunque este tltimo
ha perdido importancia ante el primero y ya no es relevante.

DDR SDRAM

Creado por JEDEC Solid State Technology Association, este tipo de memoria se convirtio
en el estdndar para memorias en computadoras personales [14]. Desde el ano 2000, ha
tenido importantes lanzamientos, como se observa en la Tabla 2.1.
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Tabla 2.1: Estandares de memoria DDR.

Bstandar  Afio Velocidad de reloj Tasa de transferencia

[MHz] [Gbps]
DDR1 2000 200,00 400,00
DDR2 2003 533,33 1 067,66
DDR3 2007 1066,67 2133,33
DDRA4 2014 1600,00 3200,00

2.1.2 Procesador a periféricos

Los sistemas computacionales deben comunicarse ademés con otros sistemas fuera del mis-
mo para importar y exportar informacién; por ejemplo, con teclados, ratones, cdmaras,
micréfonos, tarjetas de audio y video, y demads dispositivos de hardware. Algunas de
estas aplicaciones, como HDMI y DisplayPort, son de muy alta velocidad y tienen reque-
rimientos complejos de ecualizacion. Entre los protocolos mas importantes se destacan
los siguientes:

PCI Express

También conocido como PCle, es definido como un bus de carriles en serie punto a punto
que trabajan de manera bidireccional (full-duplez). Cada nueva especificacién ha buscado
doblar la tasa de bits anterior. El bus en total cuenta con uno, dos, cuatro, ocho o dieciséis
carriles, abreviados a x1, x2, x4, x8 y x16, respectivamente. El ancho de banda de cada
carril se obtiene del ancho de banda nominal de un carril por la cantidad de carriles. Es
utilizado como bus local, mayoritariamente en el uso de tarjetas graficas como nVidia y
AMD, asi como dispositivos de almacenamiento. Para finales del ano 2018 se publicé la
especificacion PCle 5.0 y se anuncié asi mismo para el futuro el lanzamiento de PCle 6.0.
En la Tabla 2.2 se observa el desarrollo de esta especificacién [15].

Tabla 2.2: Evoluciéon de la especificacion PCI Express.

Version  Adio Velocidad de Ancho de banda
transferencia [GT/s] x1 [MB/s] x16 [GB/s]
1.0 2003 2,5 250,0 4,0
2.0 2007 5,0 500,0 8,0
3.0 2010 8,0 984,6 15,8
4.0 2017 16,0 1969 31,5
5.0 2019 32,0 3938 63,02

6.0 2021 64,0 7877 126,03
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USB

USB, o Universal Serial Bus por sus siglas en inglés, es un estandar industrial lanzado en
1996, que especifica un tipo de conector y los protocolos de comunicacion para la trans-
mision de datos y energia entre una computadora y diversos dispositivos. Actualmente es
uno los protocolos mas utilizados en todo el mundo y su versiéon mas reciente es USB 3.2.
En el ano 2019 fue anunciado el futuro lanzamiento de la versiéon USB4 que es compatible
con Thunderbolt 3 y versiones anteriores de USB, que operara a una tasa de 40 Gbps.
En la Tabla 2.3 se muestra la evolucién de este estandar [16].

Tabla 2.3: Evolucion del estdndar USB.

Tasa de transferencia

Version o Potencia méaxima
maxima

USB 1.0 12 Mbps 5V, 15A
USB 2.0 480 Mbps 20V, 5 A
USB 3.0 5 Gbps 20V, 5 A
USB 3.1 10 Gbps 20V, 5 A
USB 3.2 20 Gbps 20V, 5 A
USB4 40 Gbps -

2.1.3 Procesador a procesador

Los sistemas computacionales actuales cuentan con una gran variedad de chips y proce-
sadores dentro de una misma placa madre, que usualmente comparten memoria o deben
comunicarse entre si a través de un puente de red, por lo que deben contar con sus propios
protocolos de comunicaciéon de datos. A continuacién se detalla sobre las dos marcas de
procesadores més utilizados en el mercado de computadores personales.

Intel QuickPath Interconnect

Intel QPI es una interconexién bidireccional (full duplex) punto a punto con dos enlaces de
20 carriles cada uno en cada direccién, ademéas de una senal de reloj en cada direccion, para
42 senales en total. Cada senal es diferencial por lo que el total de pines es 84. Quitando
las cuatro senales de reloj, la unidad bésica de transmision es de 80 bits, llamado flick,
dividido en 8 bits para deteccién de errores, 8 bits de encabezado y 64 bits de datos. En
la Tabla 2.4 se observan las diferentes frecuencias y tasas de transmisiéon logradas por esta
arquitectura [17].
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Tabla 2.4: Tasas de transmisién de la arquitectura Intel QPI.

Frecuencia de Tasa de transmisién

reloj [GHz] [Gbps]
2.40 19,2
2,93 234
3.20 95.6
4,00 32,0
4,80 38,4

2.1.4 Almacenamiento

Con el advenimiento de la musica, imagenes y videos digitales, asi como programas con
instalaciones de mayor peso en bytes, los sistemas computacionales han tenido que ampliar
su capacidad de almacenamiento de datos a niveles de los Terabytes. La rapidez con la que
se hace la lectura y escritura de datos al disco duro es de suma importancia para el usuario
final, quien siempre desea tasas de transferencia cada vez mas rapidas. Inicialmente, los
protocolos de comunicacién de almacenamiento en dispositivos eran paralelos, pero han
ido migrando hacia el formato serial, de los cuales se destacan los siguientes:

SATA

Desarrollado por Serial ATA International Organization (SATA-IO), esta interfaz ha ve-
nido a sustituir su version paralela PATA. La interfaz permite una conexién en caliente
y utiliza una arquitectura punto a punto, ademas de la codificaciéon 8b10b, por lo que la
tasa real de datos representa un 80% del total. En la Tabla 2.5 se observan las diferentes
versiones de la interfaz SATA.

Tabla 2.5: Versiones de la interfaz SATA.

Versién Frecuencia [MHz] Tasa real [MBps]
SATA 1.5 Gbps 1500 150
SATA 3.0 Gbps 3000 300
SATA 6.0 Gbps 6 000 600

Canal de fibra

El canal de fibra, del inglés fibre channel, es una tecnologia de redes de alta velocidad desa-
rrollada por International Committee for Information Technology Standards (INCITS),
que es utilizada en supercomputadoras, centros de procesamientos de datos y redes de
areas de procesamiento. Esta tecnologia permite una transmision punto a punto sin
pérdidas a través de la fibra 6ptica, con tasas de transmisién de 1, 2, 4, 8, 16, 32 y 128
Gbps.



2 Marco Tedrico 10

2.1.5 Redes

Una red de computadoras es una serie de equipos informaticos conectados en alguna topo-
logia, de forma fisica o inaldmbrica, que sigue un protocolo de comunicaciéon determinado,
con la finalidad de compartir e intercambiar informacién. A continuacién se citan algunas:

LAN

Una red de area local o LAN, es una red de computadoras pensada para un area pequena,
como una casa o edificio. Se puede construir con diversas topologias utilizando par tren-
zado, cable coaxial o fibra 6ptica. Esta arquitectura se puede disenar utilizando diversas
tecnologias como lo son Arcnet, Tokenring e Ethernet, de las cuales varia el costo y com-
plejidad. Ethernet, que alcanza velocidades entre 1, 10, 40 y 100 Gbps, es la solucién més
utilizada en general debido a que es la mas rapida y de costo medio.

Backplanes

Un backplane es una placa de circuito impreso que posee multiples conectores dispuestos
en paralelo, con lo que se forma un bus, como se observa en la Figura 2.3. Se diferencia de
una tarjeta madre en que no posee un procesador por si solo, sino que a lo mucho cuenta
con un chipset para manejar y gestionar el mismo bus. Se utilizan comtinmente para la
verificacién de varias tarjetas del mismo tipo de forma simultanea, para almacenamiento
o como puente de transmisién dentro de los enrutadores. Los tltimos estandares de
modulacién PAM-4 permiten la transmisién de informacién a més de 56 Gbps [18, 19, 20,
21, 22].

2.2 Modelos de interconexioén para canales eléctricos

Histéricamente, los primeros enlaces en los sistemas computacionales eran de caracter
paralelo pero con el tiempo fueron cambiando por conexiones en serie. Es posible pen-
sar inicialmente que se puede transmitir mas informacién de manera paralela, pero hay
limitaciones como que se requiere mayor cantidad de cobre para las conexiones, existe un
acople electromagnético entre todas las lineas y el largo de los cables es limitado.

Es por esta razon que el mercado fue evolucionando hacia la transmisién serial, como
la del circuito observado en la Figura 2.1, el cual estd compuesto de un transmisor que
carga bits de informacién en la linea, un canal eléctrico por donde se propagan las ondas
de tension y finalmente un receptor que se encarga de recibir, decodificar y convertir
las ondas de tension en una senal digital. Con esto, la comunicacién serial es posible a
mayores velocidades que las logradas en forma paralela, a costa de complejos protocolos
de comunicacion que sincronizan el transmisor y receptor para la correcta lectura de los
bits recibidos.
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Figura 2.1: Modelo de transmisién sencilla.

2.2.1 Transmision sencilla contra diferencial

Dentro de la transmisién serial, existen dos variantes basicas que componen todas las
arquitecturas existentes. En primera instancia existe la transmision sencilla, en donde
la senal viaja a través de un unico canal, como el mostrado en la Figura 2.1. Esta
configuracién logra alcanzar velocidades de 2 Gbps [23] pero sufre de susceptibilidad al
ruido y atenuacion con la distancia, lo cual impide alcanzar velocidades mayores. Para
eliminar este problema se puede aumentar el tensién pero aumenta el consumo de potencia
y la tasa de conmutacion se hace mas lenta.

La segunda configuracion de comunicacién serial es la transmision diferencial, la cual
consiste en transmitir la misma senal a través de dos canales iguales, con un desfase de
180 grados. El receptor recupera la senal diferencial al restar ambos canales. Debido
al desfase, la senal aumenta al doble de la amplitud utilizando la misma potencia por
canal y a su vez el amplificador diferencial rechaza el ruido en modo comun que se mezcla
en el proceso de transmisién. De esta manera, la comunicacién diferencial posee mayor
inmunidad al ruido en comparacion a la sencilla, y es capaz de llegar a velocidades de
transmision mas altas.

En la Figura 2.2 se observa un sistema completo de transmisién diferencial. A la entrada
del transmisor existe un modulo que convierte los datos paralelos a forma serial, llamado
Ser/Des (serializador/des-serializador). El transmisor posee dos salidas desfasadas 180
grados la cual es conectada al canal con resistencias de terminacion. El receptor captura
la diferencia de las senales y los datos son convertidos a formato paralelo nuevamente por
otro Ser/Des.
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Figura 2.2: Modelo de circuito paralelo a serial. Adaptado de [24].
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2.2.2 Componentes del canal

Un ejemplo de un canal serial es un backplane como el de la Figura 2.3. En este sistema
dos chips estan interconectados a través de un canal y diversos componentes. Los chips,
que funcionan como transmisor y receptor en cada lado, cuentan con sus terminaciones y
empaquetado, que es conectado a una tarjeta con una linea interna de cobre. Esta linea
es accedida tanto en la entrada como la salida a través de una via, que es un conector
metalico perforado en la tarjeta. Esta a su vez se conecta a una tarjeta base a través de
un conector y el final de la linea interna es conectado a un sistema similar.

Chip termination
Chip

Chip package

Package via

Linecard trace

/ Linecard via
Backplane

Backplane via trace

/ |
I

Backplane
connector

Figura 2.3: Esquema de conexién y componentes de un backplane. Adaptado de [24].

El proceso de transmision de senales eléctricas no es del todo ideal, ya que cada compo-
nente agrega efectos negativos. Por ejemplo, en las trazas existen efectos de dispersion
y en las vias se dan reflexiones. A su vez, existe diafonia en los conectores a la tarjeta
principal.

2.2.3 Frecuencia de Nyquist

La tasa de bits (data rate) se define como el mdximo nimero de bits por segundo que
soporta un canal. El ancho de bit o intervalo unitario (Ul = Aty;) puede definirse de
varias maneras, como se observa en la Figura 2.4. Esta puede ser definida a partir del
momento en el que la senal realiza una transiciéon o en los puntos medios de la misma,
como se indica en UI' y U respectivamente.

Con esto la tasa de bits se define como:

data rate = (2.1)

AV
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Figura 2.4: Esquema para definir la tasa de bits y frecuencia de Nyquist.

Ya que un bit contabiliza solamente la mitad de la senal periddica, el periodo completo de
la misma es igual a 2At;;. De esta manera, se obtiene la frecuencia maxima o frecuencia
de Nyquist como:

1
Fromio = 53 2

Por ejemplo, para una tasa de bits de 10 Gbps, el ancho de bit de esta senal corresponde
a un pulso de 100 ps, con lo que el periodo completo seria de 200 ps y la frecuencia de
Nyquist resultante seria 5 GHz. En términos mas simples, la frecuencia de Nyquist es la
mitad de la tasa de bits, medida en Hz.

2.3 Efectos negativos en el canal

En la préctica, las lineas de transmision no se comportan de manera perfecta como in-
dican los modelos matematicos ideales, sino que la frecuencia, pérdidas en el material,
temperatura, construccion y componentes, entre otros, generan efectos indeseables que
deben ser solucionados. Entre los mas notables se destacan la interferencia intersimbolo

(ISI) y la diafonia (crosstalk).

2.3.1 Dispersion

Cuando existe pérdida resistiva (conductor) o capacitiva (dieléctrica), la constante de pro-
pagacion se convierte en una funcién de la frecuencia lo que implica que las componentes
de alta frecuencia se atentien mas que las de baja frecuencia. Un pulso que se propaga
por una linea de transmision ve su forma alterada al llegar al lado del receptor. Estas
distorsiones afectan los bits subsiguientes de manera aditiva o sustractiva, lo cual genera
lo que se conoce como interferencia intersimbolo [3].
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En la Figura 2.5 se observa el efecto de la interferencia intersimbolo en un canal de
maicrostrip en el que se transmiten los bits ‘10101" a4 y 8 Gbps. En la Figura 2.5a es posible
recuperar correctamente los bits ya que la energia del impulso cae lo suficientemente rapido
para no afectar al siguiente simbolo, mientras que al aumentar la velocidad como en la
Figura 2.5b, es notorio que posiblemente los bits iguales a cero no puedan ser recuperados
correctamente ya que la energia de los bits anteriores interfieren en ellos.

25 T T T T
—10101 Pattern —10101 Pattern
*+10000 Pattern *+10000 Pattern
e 20k A 00100 Patternf{ % 20+ 00100 Patternfy
] 4 -+.00001 Pattern 2 *+'00001 Pattern
3 a
% 151 g 151
3 K
g 101 N 10 N
© ©
: E
o
Z 5¢ ZO 5 J
. . . ‘ R ST
5 2 4 0 1 2 3 4 5 6 7 8
Time [UI] Time [UI]
(a) Transmisién a 4 Gbps. (b) Transmisién a 8 Gbps.

Figura 2.5: Ejemplo interferencia intersimbolo en canal de microstrip.

2.3.2 Diafonia

El ruido de diafonia se refiere al acople electromagnético entre dos lineas que transmiten
una senal o energia, como por ejemplo el acople de senal a senal, sefial a fuente y fuente
a senal. Dentro de un sistema computacional existen ambos tipos de acople, ya sea
capacitivo debido al campo eléctrico e inductivo debido al campo magnético. Existen dos
tipos de diafonfa; la cercana o NEXT, por sus siglas en inglés (Near-End Crosstalk), se
refiere al ruido que se observa en el lado donde la senal es generada (transmisor) y la
lejana o FEXT, por sus siglas en inglés (Far-End Crosstalk), se refiere al ruido que se
observa en el lado donde la sefial es recibida (receptor), como se visualiza en la Figura 2.6.

1 2
Channel
NEXT FEXT |

Channel
3 4

Figura 2.6: Ejemplo de diafonia cercana y lejana.
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2.3.3 Reflexion

El coeficiente de reflexion de ondas en una linea de transmision estd dada por:

27

=L 20 2.3
7, 7 7 (2.3)

Para los casos en los que Zp sea igual a un cortocircuito (Z; = 0), un circuito abierto
(Z, = o0), o bien, la impedancia caracteristica de la linea (7, = Zy), los coeficientes de
reflexién resultantes seran I' = —1, I' =1 y I' = 0, respectivamente. Para cualquier valor
arbitrario de impedancia de carga, se obtendran valores del coeficiente de reflexion entre
-1 y 1. La expresién dada por (2.3) muestra una dependencia del valor de impedancia
intrinseca de la linea Z, y la impedancia de carga Z;. Un circuito de transmisién serial
cuenta con diversos componentes conectados entre si que generan discontinuidades de im-
pedancia en la linea total. De esta manera, dependiendo de la reactancia del conector o
discontinuidad, pueden existir caidas o picos de tension en la linea. Los procesos de cons-
truccion también agregan diferencias o irregularidades en la geometria de los conectores,
lo cual genera variaciones de impedancia que van de £10% a +20% [3].

2.4 Parametros de microondas

La teoria de redes de N puertos indica que el comportamiento de un sistema puede ser
completamente descrito en una forma matricial con parametros que relacionan estimulos
de entrada con repuestas de salida, en el dominio de la frecuencia. De esta manera,
interesa describir sistemas por medio de los parametros Z, Y, S y ABCD. En general
para cualquier tipo de parametro, si se conoce la matriz que caracteriza a un sistema en
cualquiera de estas formas, es posible encontrar la respuesta del sistema ante una entrada
definida.

Parametros Z

La impedancia en una red se obtiene al realizar mediciones de tension en circuito abierto
en un puerto mientras que se inyecta corriente en otro, como se observa en la Figura 2.7.
En general, los coeficientes de impedancia se obtienen mediante:

Y

Zi; = (2.4)

bili;=0

De esta manera se puede conformar un juego de ecuaciones lineales en la forma:
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con lo que es posible llegar a la forma matricial simplificada:

v=272-i (2.6)
L — b
[ R
! Red d y
V. Puerto1 € e Puerto2 V,

dos puertos

I 1

Figura 2.7: Red de dos puertos para definir pardmetros Z y Y.

Parametros Y

La matriz de admitancia se obtiene de forma similar a la de impedancia, con la diferencia
que se miden corrientes de cortocircuito, en la forma:

Z"
Y, =2 ] 2.7
=l 2.7)

La matriz de impedancia es el inverso de la de admitancia, es decir:

Y=27", (2.8)

asi que con conocer cualquiera de las dos, es posible encontrar la otra mediante una
inversion matricial.

Parametros S

En la practica es dificil obtener circuitos abiertos y cortocircuitos perfectos para la me-
dicion de impedancia y admitancia debido a las reactancias parasitas de los dispositivos
de medicién. Los pardmetros S o de dispersién se obtienen al medir ondas incidentes y
reflejadas de potencia en los diversos puertos del sistema, mediante un analizador vecto-
rial de redes (VNA). El sistema bdsico para obtener la definicién de estos pardmetros se
observa en la Figura 2.8.

Al incidir una onda de potencia v(z)* en un puerto cualquiera y medir la onda reflejada
v(z)~ en ese mismo puerto se pueden obtener los coeficientes de dispersion, definidos
como:

a; = U(Z)+ = \/Fiﬂ bj = U(Z)_ = \/Fh (2'9)
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—a, ay; ——

Red de

Puerto 1 Puerto 2
dos puertos

Figura 2.8: Red de dos puertos para definir pardmetros S.

en donde a; es la raiz cuadrada de la potencia que se propaga hacia el puerto j y b; es
la raiz cuadrada de la potencia que se propaga fuera del puerto j. De esta manera se
pueden obtener los parametros de dispersion como una relacion entre potencia incidente
y reflejada en un par de puertos arbitrarios, donde incluso ambos puertos pueden ser el
mismo. Asi la razén Si; equivale a by/a; y So1 a by/aq, y la forma més general para los
parametros S es:

Es importante destacar que para la medicién S;; cada puerto estd terminado con una
impedancia Z; = Z, para evitar reflexiones en la linea y los deméas puertos se encuentran
en cortocircuito (Z, = 0). Para la red de dos puertos se puede conformar un juego de
ecuaciones lineales en forma matricial:

b S S
[ 1} _ [ 11 12} ) |fh:| ' (2.11)
by So1 Sag a2
De esta manera se puede simplificar la notacién para un sistema de N puertos en forma
matricial:

b=S-a. (2.12)

Parametros ABCD

Los parametros ABCD permiten caracterizar a una red mediante la definicién de tensiones
y corrientes medidos en los puertos de entrada y salida, como se observa en la Figura 2.9.
Lo que diferencia al modelo ABCD del Z es la direccién de la corriente de salida io, que se
observa sale del puerto 2. Con esta definicién, es posible concatenar diversos parametros
ABCD mediante una simple multiplicacion matricial.

La definicion de los parametros ABCD para una red de dos puertos esta dada por:

p=" c-n

i1
) . D= —
i2=0 b2

, @ (2.13)
i2=0

)
v9=0 v9=0
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L — b
—_— S —
+ +

V, Puerto1 Red de Puerto2 V,

dos puertos B

I 1

Figura 2.9: Red de dos puertos para definir pardmetros ABCD.

De esta manera se puede conformar un juego de ecuaciones lineales en forma matricial:

(%1 A B (%)
= . ) 2.14
- 0 o
2.4.1 Modelo de canal en Parametros S
Es posible obtener un modelo en forma de pardmetros S a mayores frecuencias para los

diversos componentes unitarios de un canal, por ejemplo, los conectores, vias, empaqueta-
dos, trazas, etc, de un sistema de comunicaciéon como lo es un backplane en la Figura 2.10.

Inout Linecard | fLlinecard| | Edge | |Backplane
P trace via connector via |
Channel Backplane
trace
Output Line card | | L|ne.card | Edge | Backplane |
trace via connector via

Figura 2.10: Esquema de conexién y componentes de un backplane. Adaptado de [24].

Para obtener la respuesta concatenada de componentes es necesario realizar una conver-
sion de cada uno de parametros S a ABCD, realizar la multiplicacion matricial, y convertir
nuevamente a parametros S, aunque este método es poco eficiente ya que debe realizar
un gran nimero de conversiones.

2.4.2 Conexion en cascada de bloques en parametros S

Para evitar el costo computacional de convertir los parametros de S a ABCD para ser
conectados en cascada y de nuevamente de ABCD a S, es posible concatenar directamente
varios bloques descritos por parametros S mediante la implementacién dada por [25], cuyos
resultados mas importantes se describen brevemente a continuacion.
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P Q
b, b, b,

—) < B ——

Figura 2.11: Conexién en cascada de bloques definidos por pardmestros S. Adaptado de [25].

Sean las matrices Sp y Sq de la Figura 2.11 que representan los bloques en parametros

S a conectar en cascada, dadas por:

Sp = [Sp,n SP,IQ} S, — |:SQ,11 SQ,12:|
SP,21 SP,22 7 SQ,21 SQ722 .

Seguidamente se conforman las submatrices St ;, dadas por:

St11 = Sea 0 St12 = 5Pz 0
’ L O SQ722_ ’ ’ 0 SQ721_ ’
[Spar 0] [Spae 0
S = ’ S = ’
T,21 0 Son) T,22 0 Soul
donde ademés
01
Sg = )
=)

(2.15)

Finalmente, la matriz que contiene los valores concatenados de las matrices Sp y Sq se

obtiene mediante:

S=8St11+Sr12 - (U—-Sr-St22)"' Sk -Sroai,

(2.16)

en donde U es la matriz unitaria. Con este método se logra una conexiéon de dos o

varios componentes caracterizados en parametros S sin tener que realizar una conversion
a parametros ABCD. La implementacion es 1til cuando se desea obtener la funcién de

transferencia global de varios componentes interconectados, o bien, la respuesta al impulso
de los mismos (donde posteriormente es necesario aplicar la transformada inversa de

Fourier para su efecto).
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2.4.3 Respuesta al impulso de un canal

La teoria de sistemas lineales e invariantes en el tiempo (LTI) establece que un sistema
se puede caracterizar completamente mediante su respuesta al impulso h(t), la cual es la
relacion entra la salida y la entrada de un sistema, como se observa en la Figura 2.12.

h(t)

x() __ | Sistema —y(t)
X(w) LTl Y(w)
H(w)

Figura 2.12: Relacién de entrada y salida en un sistema LTI.

La salida de un sistema LTI se puede obtener mediante la integral de convolucién de la
entrada con la respuesta al impulso, es decir:

o0

mw:x@*mw:/‘x@MT—w@ (2.17)
La misma relacién se puede obtener en el dominio de la frecuencia, en donde la funcién
de transferencia equivale a la multiplicacién de la transformada de Fourier de la entrada
con la respuesta al impulso, es decir:

Y(w) = Fla(t) * h(t)} = X(w) - H(w). (2.18)

De esta manera, la respuesta al impulso de un sistema puede obtenerse mediante la
transformada inversa de Fourier de la funcién de transferencia, es decir:

h(t) = F H{H(w)}. (2.19)

Se puede considerar a los pardmetros de microondas como la funcién de transferencia
de un sistema en frecuencia, por lo que aplicar directamente (2.19) daria la respuesta
al impulso del sistema en cuestién. Asi tedricamente, se pueden tomar los parametros
S de cualquier sistema, calcular su respuesta al impulso y convolucionarla con cualquier
senal de entrada, como por ejemplo, un pulso digital, un escalén o una senal binaria
pseudoaleatoria, y se obtendria una simulacién de lo que seria la salida de ese sistema en
la préctica.

En la jerga de la ecualizacion surgen unos conceptos importantes, los cuales consisten en
los puntos muestreados y normalizados al ancho de un UI de la respuesta al pulso de un
canal, como se observa en la Figura 2.13. En este caso se llama cursor al punto maximo
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de la respuesta al cual se le asigna el tiempo 0. Los puntos antes de este se llaman pre-
cursores 'y a los que estan después post-cursores. Idealmente, la energia total del pulso
debe estar contenida en un Ul para que no exista interferencia en los demés simbolos, pero
conforme se aumenta la frecuencia, estos aumentan en valor. Los ecualizadores expuestos
posteriormente se encargan de disminuir el impacto de ellos en la transmisiéon sobre el
canal eléctrico.

04 Channel Pulse Response

Postcursors i

0.3+ Precursors
4 o TAAN

o,

Voltage [V]
o
N

.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
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.
.
.
.

Time [UI]

Figura 2.13: Respuesta al pulso de un canal con sus respectivos cursores.

2.4.4 Medicién de diafonia en parametros S

La mediciéon de diafonia en un canal se realiza mediante los pardmetros S, al analizar
su definiciéon. En la Figura 2.6 se observa una red de cuatro puertos que funciona para
probar el concepto. La numeracién de los puertos es arbitraria y depende de la forma en
que los mismos sean medidos y asignados durante la medicién. En este caso, la pérdida
de insercion del canal superior corresponde a Ss1, el cual mide la pérdida que se obtiene al
excitar la linea con una fuente de tension mientras que el parametro Sy3 mide la pérdida
en la segunda linea, que es excitada por ruido. El parametro Ss3s indica la influencia
que tiene la fuente de ruido en la senal medida en el puerto 2 o FEXT, mientras que el
parametro Ss3; indica la influencia que tiene la fuente de ruido en el puerto 1 o NEXT.

2.5 Requerimientos matematicos para canales

Los procesos modernos de produccion de sistemas digitales de alta velocidad requieren
estrictas pruebas de simulacién y validacion para poder pasar a un primer prototipo. Es
por esta razén que las tecnologias computacionales de diseno deben apegarse a ciertas
leyes que aseguraran la consistencia de la simulacién con el comportamiento del sistema

[26].
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2.5.1 Causalidad

La causalidad significa que una salida no puede anteceder a su entrada, o bien, un efecto
no puede preceder a su causa. Se dice que un sistema es causal si su respuesta al impulso
es cero para cualquier tiempo negativo. En general, si el sistema posee un retardo 7, la
respuesta al impulso debe ser cero antes de este tiempo,

h(t) =0V t <. (2.20)

En algunas ocasiones surgen respuestas al impuslo no causales cuando se obtiene la trans-
formada inversa de Fourier de una funcién de transferencia obtenida a partir de mediciones
de frecuencia. Para estos casos, es necesario forzar la causalidad mediante la transformada
de Hilbert o haciendo la respuesta al impulso causal mediante un corrimiento en el tiempo,
el cual puede ser eliminado posteriormente si esta respuesta al impulso es convolucionada
con alguna funcién de entrada.

2.5.2 Pasividad

Se dice que un sistema fisico es pasivo si no le es posible generar energia. Al definir la
potencia como el producto de tension por corriente, la potencia absorbida acumulada por
un sistema hasta el tiempo 7 se expresa como

/_t o (1) -i(t)dr > 0. (2.21)

En el laboratorio es practico medir en un sistema la potencia de una onda incidente |a;|* y
una onda reflejada |b;|>. La potencia debe ser conservada, por lo que la energia absorbida
por la red P, debe ser igual a la diferencia de la potencia incidente y reflejada:

> (lai* = [bi]*) = Pa. (2.22)

El sistema es pasivo si absorbe mas energia de la que genera y si la generacion sucede
después de la absorcién.

2.5.3 Estabilidad

Para que un modelo de una linea de transmision o conector pueda representar el compor-
tamiento en el mundo real de manera correcta, este debe mantenerse estable en el tiempo,
es decir, la respuesta al impulso debe ser absolutamente integrable:

+o0
/ hyy(D)]dt < 0. (2.23)

o0
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Un método préctico para verificar la estabilidad de una simulacién es generar una res-
puesta al pulso mediante un trapecio. El transiente de la simulacion debe ser evaluado
para un periodo de tiempo muy largo a la constante de tiempo del modelo y esta debe
ser acotada y converger a un valor finito [23].

2.6 Meétricas de evaluacion

2.6.1 Diagramas de ojo

Como métrica para calificar la calidad de la senal recibida en un sistema de transmision
se utiliza el diagrama de ojo, el cual es una superposicién de muchas transiciones de bits
en el flujo de datos, como se muestra en la Figura 2.14. Usualmente se muestran dos
simbolos para asi poder centrar en la imagen una transicion que asemeja un ojo abierto.
El eje horizontal representa el tiempo y el vertical tension.

Unit interval

V Ité'gé noise

Eye width

i

| &0
.
3
n
©
c
2
"
x
(C
=

b

Figura 2.14: Diagrama de ojo para un PRBS-7 a 2 Gbps.

Del diagrama de ojo es posible obtener métricas importantes, tales como:

e Intervalo unitario: Indica el ancho de un bit.

Altura del ojo: Apertura vertical méxima.

Ancho del ojo: Apertura horizontal méaxima.

Jitter: Indica la variacién temporal de cada bit.

Ruido de tensién: Variacion que hay en el nivel maximo del bit.

e Excursion méaxima de la senal: Diferencia entre tension maximo y minimo.
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Si el ojo se encuentra abierto es indicativo que la calidad del bit es buena y se puede
recobrar y decodificar correctamente. Por el contrario, si el ojo se cierra mas alla de
cierto rango tolerable, el bit no puede ser recobrado correctamente, como se observa en
las Figuras 2.15a y 2.15b, respectivamente.

Opened Eye Closed Eye

Voltage [V]
Voltage [V]

-500.00 -250.00 0 250.00 500.00 -142.86 -71.43 0 7143 142.86
Time [ps] Time [ps]

(a) Ojo abierto. (b) Ojo cerrado.

Figura 2.15: Ejemplo de diagrama de ojo abierto y cerrado.

2.6.2 Tasa de error de bits

En la practica, dependiendo de las condiciones del canal y la tasa de bits, es posible que
algunos bits no sean recibidos o recobrados de manera correcta, debido a efectos como
distorsién, dispersién, ruido, problemas de sincronizacién/reloj, etc. La métrica para
estimar la probabilidad de recibir bits erréneos es llamada tasa de error de bits, o BER
por sus siglas en inglés (bit error rate). En la prictica es comun observar cifras de 10712
10713 y 1071 [27]. Esta se expresa como la razén del total de bits erréneos entre la
cantidad total de bits enviados, en la forma:

BER =

Nerr
. 2.24
S (224)

2.7 Métodos de ecualizacion de senales

Un ecualizador de senal debe contrarrestar el efecto paso-bajo que se observa en un
canal pasivo al sobrepasar la velocidad de transmision de 1 Gbps, el cual genera que
las componentes de alta frecuencia sean mas atenuadas que las de baja frecuencia. Este
efecto negativo genera una distorsiéon en amplitud y fase que finalmente hace que la senal
no sea recibida en los niveles correctos. Idealmente, la respuesta del ecualizador debe ser
el inverso de la respuesta del canal [26], o expresado matematicamente como:

Heg(f) = H pgot(f). (2.25)
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Aunque el problema de ruido, pérdida y ecualizacién en enlaces fisicos de alta velocidad es
de naturaleza analdgica, los circuitos digitales modernos permiten realizar implementacio-
nes optimizadas en tiempo discreto que ayudan a satisfacer las demandas de desempeno a
costo minimo. Idealmente, la funcion de transferencia de un sistema lineal e invariante en
el tiempo (LTI) no se ve afectado por el orden en el que sea colocado en el sistema total, lo
cual permite variar la colocacion del ecualizador, ya sea en el transmisor o receptor, para
lograr diferentes resultados. En la Figura 2.16 se muestra un sistema de transmisién de
paralelo a serial, con sistemas de reloj y ecualizacion, tanto en transmisor como receptor.
Los modulos de ecualizacion se explican a continuacién.

Deserializer
Rx Data

Tx Data

Tx Clock Rx Clock
(PLL) (CDR)

Figura 2.16: Diagrama de canal de transmision con ecualizacién. Adaptado de [24].

2.7.1 Feed-Forward Equalizer (FFE)

Este ecualizador se implementa en el lado del transmisor a partir de un filtro digital de
respuesta finita al impulso (FIR), como se observa en la Figura 2.17, en donde los bloques
marcados con una 7T representan un retardo de una unidad de tiempo (UI) y los bloques
marcados con wy, representan el tap, coeficiente o peso del filtro. La senal discreta xy,
pasa a través de todos los retardos del sistema y a su vez cada muestra es multiplicada
en cada instante de tiempo por el peso correspondiente. Finalmente, todos los resultados
son sumados para obtener la senal de salida y,. La ecuacion matematica que implementa
este filtro digital es

M

ylk] = Y xlk — njw,, (2.26)

k=—L

en donde k es el nimero de muestra discreta y w, es el peso del filtro, L es la cantidad
de pre-cursores y M es la cantidad de post-cursores. Por conservacién de la energia,
debido al nivel maximo de excursion de la senal en los transistores que implementan estos
sistemas, los coeficientes del filtro presentan la siguiente limitacién dada por (2.27):

Z w;| = 1. (2.27)
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La seleccién de los coeficientes del filtro se puede realizar a través de diversos algoritmos,
entre ellos, zero forcing solution (ZFS) y minimum mean square error (MMSE). En la
préactica los pesos del filtro tienen una resolucién limitada en el convertidor analégico-
digital (DAC) menor a 6 bits debido al consumo de potencia y espacio en el chip. Para
dar un punto de comparacién, los sistemas de audio moderno utilizan DAC de hasta 24
bits.

La ecualizacién discreta en el transmisor se puede clasificar como pre-énfasis o de-énfasis.
En la primera se aumenta la amplitud de la sefial en el primer bit después de una transicion
légica (de 0 a 1 o de 1 a 0), con lo que se amplifica la alta frecuencia de la senal. Para
la segunda se atenian los bits sucesivos a una transicion légica, con lo que se atentan
las bajas frecuencias. Ambas operaciones tienen como resultado el efecto paso-alto que
se indicé inicialmente. Por otro lado, es posible implementar la ecualizacion discreta en
el receptor mediante un DFE, el cual sera explicado posteriormente.

Xk ITI m_..._.-._

06 O

Figura 2.17: Filtro de respuesta finita al impulso. Adaptado de [26].

2.7.2 Continuous-Time Linear Equalizer (CTLE)

El ecualizador lineal de tiempo continuo (CTLE) es un circuito electrénico analdgico ya
sea pasivo o activo, que presenta un comportamiento de filtro paso-alto, es decir, provee
ganancia a altas frecuencias, con lo que se puede contrarrestar en cierta medida, los
efectos paso-bajo del canal pasivo. Se utiliza usualmente en el lado del receptor como
punto de entrada al resto del circuito, para asi mejorar la calidad de la senal de los
modulos subsiguientes, a decir el DFE, ADC y DSP, ya que ayuda a eliminar los post-
cursores del ISI en la senal recibida. Al ser un ecualizador lineal, este amplifica el ruido
de alta frecuencia en la medida que mejora el ancho de banda del canal.

El CTLE pasivo utiliza componentes pasivos tales como resistores, inductores y capaci-
tores para generar una respuesta en frecuencia de tipo paso-alto, como se observa en la
Figura 2.18a, el cual posee la ventaja de que no consume energia pero la calibracion de sus
componentes es mas estricta para obtener una respuesta del filtro especifica. Al agregar
un amplificador junto con una red RC de filtro paso-alto se obtiene un CTLE activo,
como se observa en la Figura 2.18b, que aporta ecualizacién junto con ganancia, lo cual
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mejora el ancho de banda efectivo. La ventaja del CTLE activo es que puede lograr el
doble de abertura de ojo con respecto al CTLE pasivo, a costa de un pequeno consumo de
potencia. El propio ancho de banda del amplificador genera algunas limitaciones ademés
de la necesidad de calibrar los componentes de manera fina.

Chp » Cy
in +
Rrr A Vout
—(__Canal _{j R, _

Ryp __L . MV

L %Rs R,

(a) CTLE pasivo. (b) CTLE activo.

Figura 2.18: Ecualizador lineal de tiempo continuo. Adaptado de [26].

El diseno de un CTLE se realiza usualmente en el dominio de la frecuencia, debido a
que el canal pasivo se puede aproximar con una funcién de transferencia de uno o unos
cuantos polos. Al agregar el ecualizador en serie con el canal y seleccionar la frecuencia
de ganancia pico adecuada, el cero del mismo puede cancelar el polo dominante del canal
y con esto aumenta el ancho de banda [28] ya que los polos del CTLE son mucho mayores

que el polo dominante del canal.

Arquitecturas a nivel de transistor

La forma mas bésica implementar un ecualizador lineal de tiempo continuo de primer
orden a nivel de transistor es mediante un circuito de par diferencial acoplado con dege-
neracién en fuente, el cual se observa en la Figura 2.19 [29].
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Figura 2.19: Circuito de CTLE de primer orden degenerado en fuente.



2 Marco Tedrico 28

Su funcion de transferencia estd dada por el polinomio que consta de un cero y dos polos:

gmRp(1+ sRsCys)

H(s) = , 2.28
( ) (1+8R505+ng5/2)(1+8RDCD) ( )
los cuales se ajustan mediante:
1 1+ ngs/Q 1

= : = Jm o= = . 2.29
“* 7 RsCs o RsCs “ = RpCh (2:29)

La ganancia DC y ganancia maxima estan dadas por

ngD Wp1

= Jn = Aoz = A ) 2.30
* T 1+ gnRs/2’ " (2.30)

Una variacién de la arquitectura de degeneracién en fuente se presenta con el uso de
inductores pasivos, con lo que se aumenta la amplificaciéon de alta frecuencia, ya que el
inductor es capaz de dar mayor corriente a los capacitores del circuito [30, 31, 32, 22].
Otra forma se logra mediante el uso de capacitancia negativa [33, 34]. Finalmente es
posible utilizar inversores como transconductores, cargas resistivas e inductores activos,
ya que se reduce el area del CTLE considerablemente, debido a que no se utilizan bobinas
pasivas y que los inversores escalan directamente con el proceso [20, 21]. De esta manera
se presenta una mejora en consumo de potencia y area.

La forma mas simple de realizar la implementacién del CTLE de primer orden es mediante
la eleccién de forma paramétrica de los polos y el cero, segin [16]:

_ Adcfplfp2 . S — fz
[ (s = fo1)(s — fp2)’

en donde Ay, es la ganancia DC lineal del equalizador, y f., fy1 ¥ fp2 son las frecuencias

H(s) (2.31)

del cero, polo 1 y polo 2 del CTLE, en Hz. La especificacién establece dos conjuntos de
parametros de CTLE, uno para canal corto y otro para canal largo, segin se observa en

la Tabla 2.6. La funcion de transferencia de ambas implementaciones se observan en la
Figura 2.20.

Tabla 2.6: Parametros de CTLE para canal largo y corto para USB 3.0.

Canal Corto Largo
Age 1,000 0,667
f- 650 MHz 650 MHz

Jp1 650 MHz 1,95 GHz
Ip2 10,00 GHz 5,00 GHz
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Figura 2.20: Funcién de transferencia de CTLE para canal largo y corto, segin la especifica-
cién USB 3.0 [16].

2.7.3 Decision Feedback Equalizer (DFE)

El ecualizador de decisiones retroalimentadas (DFE) es un filtro no lineal que utiliza los
simbolos detectados previamente para sustraer la interferencia intersimbolo del flujo de
entrada que sucede en canales con alta dispersion, con lo que se mitiga el ISI y se mejora
el desempeno del receptor. Es comin que exista un CTLE antes de un DFE, con lo que
se da un pre-procesamiento de la senal recibida después del canal. Se alimenta al detector
de simbolos (slicer) la suma de la senal recibida del canal (con o sin CTLE) y una senal
de retroalimentacion que depende de los valores de los coeficientes del filtro lineal y los
simbolos detectados con anterioridad, tal como se muestra en la Figura 2.21.

Xj.—+ Channel _[—| CTLE |— Yk | slicer by,

VUre f— _-F

FIR filter

Figura 2.21: Ecualizador de decisiones retroalimentadas. Adaptado de [26].

Debido a la respuesta no lineal del filtro, su funcionamiento se modela en el dominio del
tiempo mediante

NFIR

Ye = Z CrIRbr—1 (2.32)
=1

en donde zy, es la entrada al ecualizador, y; es la entrada al detector de simbolos y cprg,
los coeficientes del filtro lineal de retroalimentacién. Ademads el simbolo previamente
detectado se expresa como:
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b = {O St U < Ures (2.33)
1 SL Yk > Uref,

en donde v, ¢ es el umbral de decisién del slicer. Los coeficientes del ecualizador se pueden
ajustar adaptativamente mediante diversos algoritmos, como por ejemplo el LMS (Least
Mean Squares), RLS (Recursive Least Squares) y ZF (Zero Forcing).

2.7.4 Ecualizacion adaptativa

Para los casos en el que la respuesta del canal es bien conocida y las condiciones de trans-
misién no cambian mucho, se puede tener un conjunto de pesos del filtro FIR predisenado
que funcione para el sistema. En muchos sistemas modernos estas condiciones no estan
aseguradas y el diseno del ecualizador debe ser flexible y poder ajustar los coeficientes de
manera adaptativa para asi reducir la ISI y deméas problemas de alta frecuencia.

Con la ecualizacién adaptativa se obtiene el beneficio de flexibilidad ante diversas longitu-
des de canal y tasas de transferencia, a costa de mayor complejidad en el diseno, consumo
de potencia y espacio en el chip. El objetivo del algoritmo es converger a un juego de
coeficientes que minimicen el error de salida en el menor ntimero de iteraciones, por lo que
estos algoritmos deben ser eficientes. Un enfoque es el uso de secuencias de entrenamiento
aunque de esta manera el ecualizador no puede responder a problemas fuera de la linea
de transmisién, como el acople de ruido (diafonia).

Algoritmo LMS (Least Mean Squares)

Para una mejor adaptaciéon de los coeficientes se emplea el algoritmo Least Mean Squares
(LMS) que busca reducir el error cuadratico medio en la salida en todo momento. Este
algoritmo puede ser utilizado para la adaptacion de los taps de tanto el FFE como el DFE,
asi como encontrar valores éptimos para algunos parametros del CTLE. El algoritmo
consiste en encontrar una senial de error e(n) que se obtiene de comparar la salida del
ecualizador y(n) con una senal deseada d(n):

e(n) =d(n) —y(n). (2.34)

Con esto, los coeficientes se obtienen mediante:

ck(n+1) =cp(n) + p-e(n) - xz(n—k7T), (2.35)

en donde z(n — kT) es la entrada muestreada al ecualizador y p es una constante de
valores entre 0 y 1 que representa los incrementos o decrementos de los coeficientes en
cada paso de adaptacion. Entre menor sea, el error converge de manera més lenta pero
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mas acertada. Al aumenta u la adaptacion converge mas rapido pero el valor final puede
no ser el 6ptimo.

En implementaciones a nivel de transistor en mas facil aplicar una versiéon basada en los
signos de las senales, cuya expresion matematica se define como:

ck(n+1) = cp(n) + p-signld(n) — y(n)] - signjz(n — k7). (2.36)

Algoritmo MMSE (Minimum Mean Squared Error)

Para la obtencién de los coeficientes 6ptimos de un filtro lineal se puede utilizar el algo-
ritmo MMSE, que busca reducir el error cuadratico medio entre una salida deseada y la
salida actual de un sistema. Se muestra el desarrollo dado en [24], cuyos resultados mas
importantes son mostrados a continuacion.

Primeramente, se tiene el vector de salida del sistema dado por Y que corresponde a la
senal de entrada cuando pasa a través del canal de transmisién, por lo que las muestras
sufriran los efectos negativos del canal. La salida deseada del sistema corresponde al
vector Y 4., dado por:

Ydes |1 n=j+m+1
Ydes :{ I [ ] (237)

=1
Ydes|n] = 0 n;éj—i—m—kl’

en donde j representa la cantidad de pre-cursores en la respuesta al impulso del canal, es
decir, la cantidad de muestras que hay antes del pico maximo, y m representa la cantidad
de pre-cursores del filtro FFE. Con esto el error del sistema esta dado por:

E=Y — Yg, = HWC — Yy, = HW( — Y, (2.38)

en donde H corresponde a una matriz conformada por la respuesta al impulso del canal,
dispuesta en columnas, en donde para cada columna subsecuente hacia la derecha se
retrasa la senal por una muestra, en la forma:

"h(0) 0 0 0 0
h(1) h(0) 0 0 0
H=| : oL : : . (2.39)
0 0 0 h(k —1) h(k—2)
L0 0 0 0 h(k—1)]

La matriz W corresponde a una matriz conformada por los pesos o coeficientes wy que
sigue la misma forma de H, dada por:
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w(©) 0 0 0 0 7
w(l) h(0) 0 0 0
W= : D : : : (2.40)
0 0 0 -+ wn—-1) wh-—2)
| 0 o 0 --- 0 w(n —1)]

y C corresponde a un vector columna dado por la entrada al sistema, en la forma:

C=1[c(0) c(1) c2) - el—1)]". (2.41)

Para este caso, [ equivale al nimero de simbolos de entrada, n al nimero de taps y k
al nimero de respuestas del canal. La matriz y el vector WC se pueden combinar en el
vector dado por:

We = [we(0) we(l) we(2) - weln+1— 1)]T. (2.42)
Con esto, el error cuadrado estd dado por:
IE|” = WTH HW —2Y5, HW + Y2, Y., (2.43)
y la derivada del error cuadrado con respecto a W es:
B2 = oWTHTH - 2Y?_H (2.44)
AW des™ ™+ :
Para minimizar el error, se iguala (2.44) a cero, con lo que:
W'H'H =Y H. (2.45)

De esta manera, el vector de coeficientes 6ptimos para el canal dado se obtiene mediante:

W, = (H'H) " H" Y. (2.46)

Finalmente, es necesario normalizar el vector de coeficientes al dividirlo entre su suma,
de la forma:

Wls (n)
2 [Wis(n)|

Wisnorm(n) = (2.47)
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2.8 Senalizacion NRZ y PAM-4

Los métodos de senalizaciéon mas comunes encontrados en el estado del arte son NRZ
(non-return to zero) y PAM-4. Debido al aumento en la necesidad de ampliar el ancho de
banda en las transmisiones seriales, se ha movido el esquema a senalizacién PAM-4 ya que
posee el doble de eficiencia de ancho de banda con respecto a NRZ [22]. La comparacién
grafica entre ambos métodos se puede observar en la Figura 2.22.

10
01 01
0011|i|11|i|11100 00 00

Figura 2.22: Comparacién entre senalizacién NRZ y PAM-4. Tomado de [35].

El estandar CEI-56G-LR-PAM4 indica las pautas para PAM-4 a 56 Gbps en canales
de largo alcance (LR), que pueden soportar sistemas legacy NRZ a 28 Gbps. Es dificil
soportar NZR a 56 Gbps ya que tan solo a 23 GHz el nivel de diafonia se asemeja a la
pérdida de insercién (IL). Para estos canales, el uso de PAM-4 reduce la frecuencia de
Nyquist de 23 a 14 GHz [18].

La senalizacion PAM-4 es mas susceptible a no linealidades e ISI residual, que impacta
la eleccion de arquitectura en el receptor. En el d&mbito analégico, esto requiere muchas
etapas de FFE y los sumadores del DFE, lo cual es dificil de realizar para canales legacy
con pérdida mayor a 30 dB. La ecualizacién digital es mas robusta a variaciones PVT y
soporta muchos taps, a costa de mayor potencia. Un enfoque hibrido entre analdgico y
digital siempre es deseable [18].

Implementaciones recientes utilizan tecnologia CMOS de 20 nm [36, 37] o FinFET de 16
nm [18, 19, 20, 21]. En general es comun observar tasas de datos en PAM-4 de 56 o 64
Gbps, debido a la eficiencia de ancho de banda que se logra con respecto a NRZ. Incluso
para estas tasas de datos se esta sustituyendo el canal de cobre por lineas épticas ya que
tienen mejor desempeno en mayores distancias (hasta 100 m), aunque se ha demostrado
que para distancias cortas el canal pasivo de cobre puede dar un 90% de ahorro energético
[38].



Capitulo 3

Diseno de un entorno integrado de

simulacion de canales eléctricos de

alta velocidad

El diseno del proyecto comprende un sistema basico de transmision y recepcién de senales,

con un canal eléctrico de alta velocidad como medio de propagacion y bloques de ecua-

lizacién, como se muestra en la Figura 3.1. Este canal estara representado a través de

parametros de microondas o parametros S, obtenidos de la lectura de un archivo de for-

mato Touchstone, con el cual se puede escoger un par de puertos de entrada y salida en

forma sencilla (single).
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Figura 3.1: Diagrama de bloques de la solucién.
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Se cuenta con un generador de las siguientes senales:

e Pulso: Senal digital con tiempo de subida y bajada.

e Escalén: Senal digital con tiempo de subida.

Gaussiano: Impulso dado por la ecuacién de la campana de Gauss.

PRBS-k: Cadena de bits pseudoaleatorios con polinomio de 3 a 32 bits de longitud.

Secuencia de bits: Secuencia de bits dados por una cadena de caracteres predefinida.

El bloque de pardmetros S hace un pre-procesamiento en el cual agrega valor DC y se
verifica la consistencia de los datos para que puedan ser utilizados en calculos posteriores.
Con la funcion de transferencia del canal es posible encontrar una respuesta al impulso
que describa inequivocamente al sistema analizado. La senal de salida del canal se obtiene
entonces al convolucionar la respuesta al impulso del canal con la senal a transmitir. En
el lado del receptor se cuenta con un calculador de diagrama de ojo, el cual permite
contraponer todas las diferentes secuencias posibles de bits medidas en el receptor y
analizar la calidad de la senal recibida asi como mostrar algunas estadisticas de la senal.

Para mejorar la calidad de los datos recibidos conforme se aumenta la frecuencia de
transmision o las diferentes fuentes de ruido, tanto el transmisor como el receptor cuentan
con bloques de ecualizacién, los cuales son independientes entre si y su funcionamiento se
puede dar como una combinacion de todos, de entre los cuales se menciona:

e CTLE: Ecualizador lineal de tiempo continuo
e FFE: Ecualizador de prealimentacion

e DFE: Ecualizador de decisiones retroalimentadas

A continuacion se presenta el disenio de los bloques mencionados anteriormente.

3.1 Diseno del generador de senales

3.1.1 Pulso gaussiano
Esta funcién genera un pulso gaussiano dado por la expresion matematica

1 2
gaussian(t) = e 207 (3.1)
2mo

El pulso gaussiano se puede observar en la Figura 3.2.
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gaussian(t)
1
Vhigh{------c-o--- b e
Viow
tdelay
>

Figura 3.2: Pardmetros de pulso gaussiano.

3.1.2 Pulso digital

Esta funcién genera un pulso digital con tiempo de subida y bajada diferente de cero. La
senal inicia en vjq,, cambia a vp;g, durante el tiempo de subida ¢, se mantiene en este
valor un tiempo fyq, ¥ regresa a vy, durante el tiempo de bajada ts,;. La senal puede
tener ademads un valor de retardo t4eiqy. El intervalo unitario (UI) se calcula internamente
como Ul =t, +1t,+try latasa de datos (data rate) se calcula como data_rate = 1/U1.

La expresién matematica que describe al pulso digital de la Figura 3.3 es:

Viow 0<t<ty
UHL/trise T+ Viow td S t < td+r
pulse(t) = 4§ Vnign tgar <t < tarriw (3.2)

vra/tran -t + View — v - Ul [tpan Latrtw < T <tlatrtwtf

L Viow t 2 td+r+w+f

en donde vy, = (Vhigh — Viow) ¥ VL = (View — Unign). En general, los valores de vjp, ¥
Unigh Pueden ser cualquier combinacién de valores positivos o negativos.

3.1.3 Escaléon

Esta funcién genera un escalén con tiempo de subida diferente de cero. La senal inicia en
Vlow, cambia a vpig, durante el tiempo de subida ¢, y se mantiene en este valor hasta
completar el tiempo de transiente. Es posible ademas agregar un valor de retardo tgejqy a
la senal.
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Figura 3.3: Parametros de pulso digital.
La expresion matematica que describe al escalon de la Figura 3.4 es:
UVlow 0<t<ty
St@p(t) = UHL/trise “t+ Viow td S t < td+T (33)

Vhigh t 2> tayr

en donde vy, = (Vhigh — Viow)- En general, los valores de vy ¥ Unign pueden ser cualquier

combinacion de valores positivos o negativos.

step(t)
1
L7777 Y — E
Viow i
tdelay , i
. — L

ttransient

Figura 3.4: Parametros de escalén.
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3.1.4 Secuencia de bits pseudoaleatorios PRBS-k

Esta funcién crea un tren de pulsos lineales a partir de una secuencia de bits pseudoalea-

torios (PRBS) que son generados por un polinomio de orden de 3 hasta 32 bits, los cuales

son detallados en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Polinomios de 3 hasta 32 bits para secuencia de bits pseudoaleatorios.

PRBS_k Polinomio Taps en ADS
3 2+ 2?41 ‘110°
4 41 ‘1100’
5 2+t 41 ‘10100’
6 2+ 2®+1 ‘110000
7 '+ 28 +1 ‘1100000’
8 b b+t 1 10111000’
9 2 +ad+1 ‘100010000’
10 202" 1 ‘1001000000’
11 o+ 2%+ 1 ‘10100000000’
12 P2+t 441 ‘100000101001°
13 B+t +a2d 4241 ‘1000000001101°
14 ¥t a2t 441 ‘10000000010101°
15 | “110000000000000"
16 24P B 4244+ 1 ©11010000000010007
17 o7+t 41 ‘10010000000000000’
18 o8+ ptt 41 ‘100000010000000000’
19 R N | ‘1000000000000100011”
20 220 4217+ 1 ‘10010000000000000000’

21 2 a1

22 2+ 22 4+ 1

23 B+ 1

924 g2 g 4 g2 T
25 P 4+ 2 41

26 2+ 25 a4 +1
27 22+ d 41
28 8 4P +1

29 22 2%+ 1

30 2044t 441
31 2?41

32 22 42?4 +1

101000000000000000000
1100000000000000000000°
10000100000000000000000
‘111000010000000000000000
1001000000000000000000000
10000000000000000000100011°
100000000000000000000010011"
1001000000000000000000000000°
*10100000000000000000000000000”
*100000000000000000000000101001°
1001000000000000000000000000000°
10000000001000000000000000000011"

El ancho de cada pulso se calcula a partir del valor de la tasa de bits (data rate), en

donde el intervalo unitario es Ul = (data_rate)~'.

1 La forma de la secuencia de bits

pseudoaleatorios se puede observar en la Figura 3.5.
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prbs(t)
1
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Figura 3.5: Parametros de PRBS-k.

A diferencia de la secuencia de bits que comienza, de existir, su transicién hacia v, 0
Unign, antes de completar el intervalo unitario (UI), cada bit en la sefial de PRBS cambia
su estado hasta el inicio del siguiente UL. Con esto, al inicio del Ul si la senal cambia de
Ulow @ Uhigh, 10 hace en un tiempo t,;s y se mantiene en vp;q, hasta el final del Ul Por el
contrario, si la sefial cambia de vpign @ Viow, lo hace en un tiempo t¢,; y se mantiene en
Ulow hasta el final. La senal puede tener ademas un valor de retardo tgeiqy-

Para calcular las transiciones es necesario analizar el bit previo y el bit actual, con lo
que se determina cémo se comportara la senal en el siguiente intervalo. Se reconocen las
combinaciones que se observan en la Tabla 3.2.

Tabla 3.2: Tipos de transiciones de bit previo a bit actual en senal binaria pseudoalea-
toria.

Bit Bit

i Transicion
previo actual
0 0 mantiene baja
0 1 sube
1 0 baja
1 1 mantiene alta

La expresion matematica que describe la transicion inicial del bit ¢ esta dada por

Viow transiciéon 0 — 0

bit(t) = VEL/trise * T+ Viow transicion 0 — 1 (3.4)
VL [t fau - t + Vhigh transicién 1 — 0
Uhigh transicion 1 — 1

En general, los valores de vo, ¥ Unign pueden ser cualquier combinacion de valores positivos
0 negativos.
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3.1.5 Secuencia de bits

Esta funcion genera un tren de pulsos lineales a partir de un patron de bits predefinido
en forma de una cadena de caracteres de ceros y unos, en donde cada bit se crea como
un pulso digital con tiempo de subida ;s y tiempo de bajada ts,;, como se muestra
en la Figura 3.6. El ancho de cada pulso se calcula a partir del valor de la tasa de bits,
en donde el intervalo unitario es Ul = (data_rate)™'. La sefial puede tener un valor de
retardo tgeiqy y en general, los valores de vy, Y Vnign Pueden ser cualquier combinacién de
valores positivos o negativos.

bitseq(t)

Vhigh{-------- A

VUmid-

Viow

tdelay

[e———>

Figura 3.6: Parametros de secuencia de bits.

A diferencia de la senal de PRBS que realiza la transicion al siguiente bit hasta el préoximo
intervalo unitario, la senal de secuencia de bits comienza su transiciéon medio intervalo
antes del punto de cruce por cero o el punto medio entre Vipy Y Vhigh, €s decir, vpiq.
Debido a esto, la senal es no causal y es necesario el conocimiento del bit siguiente para
poder obtener correctamente el inicio del siguiente estado. Para calcular correctamente
las transiciones, se analiza el bit previo y actual, asi como el bit actual y el siguiente. La
primer combinacién es igual a la senal de PRBS que se muestra en la Tabla 3.2. Después
de realizada esta transicion, la senial tendra un valor de vjo,, si el bit es 0y vp;gp si el bit
es 1. La forma de la transicion final sigue el patrén de la Tabla 3.3.

Tabla 3.3: Tipos de transiciones de bit actual a bit siguiente en una secuencia de bits.

Bit Bit L
L Transicién
actual siguiente
0 0 mantiene baja

0 1 sube
1 0 baja
1 1 mantiene alta




3 Diseno de un entorno integrado de simulacién de canales eléctricos de alta velocidad 41

La expresion matematica que describe la primer transicién del bit ¢ esta dada por

Viow transicién 0 — 0
VL trise * t + Ui transicién 0 — 1
bit g (1) = 4 VA1 frive 1 mia » (3.5)
ULH/tfall -t + Unid transicion 1 — 0
Uhigh transicién 1 — 1

en donde vy = (Vhigh — Viow)s ViH = (Viow — Uhigh) ¥ Umia = (Un+v;)/2, €l valor intermedio
entre v, y v;. La tnica diferencia entre (3.4) y (3.5) es el punto de interseccién por el eje
y, que para la sefial de PRBS y secuencia de bits es iy O Vhigh, ¥ Umid, respectivamente.
A simple vista podria parecer que ambas senales son la misma salvo un pequeno desfase
en el tiempo, pero en realidad, para una transicion 0 — 1 — 0, un pulso de PRBS es un
tiempo ¢y, mds largo que una secuencia de bits, cuyo ancho es el intervalo unitario.

La expresion matematica que describe la segunda transicion del bit ¢ esta dada por

Viow transicion 0 — 0

UHL/trise A b01 transicién 0 — 1

bit; irana(t) = (3.6)

L [trar -t + bio transiciéon 1 — 0

Vhigh transicion 1 — 1

en donde by = Vi — (UI = tran/2)/tpau - VvuL ¥ b1o = Vhigh — (UL — tpau/2)/tau - Vim,
los cuales son los valores de la interseccion por el eje y durante el final del bit.

3.1.6 Ruido blanco gaussiano aditivo

Esta funcién genera una secuencia de valores aleatorios que siguen una distribucién nor-
mal, con la que se obtiene una senal de ruido blanco gaussiano aditivo, como se observa en
la Figura 3.7. La senal estd caracterizada mediante un valor DC (offset) y la desviacién
estandar (std_dev):

awgn(n) = normrnd (offset, std_dev), (3.7)

en donde normrnd(t) es una funcién que devuelve nimeros aleatorios uniformemente
distribuidos. La senal es ademaés caracterizada por el valor de tiempo de transiente y la
granularidad temporal At, con la que se calcula la cantidad de muestras necesarias. Este
tipo de senal es 1util para modelar la adicién de ruido en un canal debido a componentes
electrénicos y amplificadores en el receptor o interferencia en la transmisién [39].



3 Diseno de un entorno integrado de simulacién de canales eléctricos de alta velocidad 42

AWGN Signal @ Std Dev = 0.022361

100

Voltage [mV]
o1
o o

o
o
I

-100 | ‘
0 5 10 15 20

Time [ns]

Figura 3.7: Secuencia de ruido blanco gaussiano con o2 = 500V 2.

3.2 Diseno del solucionador convolucional

3.2.1 Procesamiento de los parametros S

Los parametros S son mediciones discretas de valores complejos de los coeficientes de
dispersién, para valores positivos de frecuencia, los cuales son obtenidos al realizar un
barrido del circuito medido con un Analizador Vectorial de Redes (VNA). Cada medicién
depende de la persona y equipo con el que se esta realizando, por lo que hay muchos
parametros que pueden variar de un archivo a otro. En general, lo mas importante es que
la medicién cuente con valor DC y la granularidad en frecuencia A f sea constante hasta
el valor méximo de frecuencia. Este requerimiento existe debido a que es necesario tener
una consistencia en el Af de los datos para poder efectuar la transformada inversa de
Fourier de manera correcta.

En primera instancia, es necesario verificar si existe la frecuencia DC. En caso de no
existir, este valor debe ser extrapolado mediante la generacién de un nuevo vector de
datos de frecuencia que comience en 0 Hz. Para esto es necesario calcular el Af, la cual
no viene de manera explicita en el archivo Touchstone, mediante:

Af = f”](;x, (3.8)

en donde f,,.. es el mayor valor de frecuencia medido en el archivo y N la cantidad de
frecuencias medidas. Para mantener la pasividad del sistema, en caso de que el valor
extrapolado que corresponde a la frecuencia DC sea mayor que 1, se satura el valor a
0,9999. Para algunos archivos donde si existe el valor DC, es posible que el muestreo de
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los datos no sea constante, es decir, la distancia entre DC y f(1) es diferente a la distancia
entre f(1) y f(2), por lo que se calcula de igual manera la granularidad en frecuencia para
remuestrear los datos, mediante:

_ fmax
N -1

Af (3.9)

en la cual se elimina el valor DC del calculo. Finalmente, de los puertos ¢ y j seleccionados,
se genera una matriz 2x2 a partir de los valores de los puertos escogidos, ya que la mayoria
de operaciones matriciales posteriores se realizan en matrices de dos puertos.

3.2.2 Calculo de la respuesta al impulso de un sistema

Para poder obtener la salida del sistema ante cualquiera de las senales de entrada ante-
riormente descritas, es necesario obtener la respuesta al impulso del canal a partir de la
transformada inversa de Fourier de los parametros S del canal en los puertos seleccionados.

En primera instancia, existe una relacién entre la frecuencia maxima de los parametros

S, fmaz, v la granularidad temporal At de la respuesta al impulso, dada por

1
B Qfmax7

en donde f,,., es el valor de frecuencia maxima medida en los parametros S del canal en

At

(3.10)

cuestién. En este sentido, se puede afirmar que un juego de mediciones en frecuencia daran
una granularidad temporal definida, de acuerdo a la méxima frecuencia de la medicién.
De manera inversa, se puede ajustar la frecuencia maxima necesaria para forzar un valor
determinado de granularidad temporal, dado por

1
fmam,query = @ (311)

En algunos casos no existiran mediciones mas alla de cierta frecuencia pero estos puntos se
pueden obtener al realizar un rellenado con ceros a los datos en frecuencia (zero padding).
La cantidad de muestras necesarias para rellenar, dada una frecuencia maxima con la que
se obtiene la granularidad temporal deseada es

Lfmax,query - fmarJ
Af :

zero padding = (3.12)
en donde Af es la granularidad en frecuencia dada por las mediciones originales de los
parametros S.

En sintesis, de unas mediciones en frecuencia de un archivo de parametros S se puede
obtener una granularidad temporal definida, y en caso de ser necesario aumentar la reso-
lucién, se puede aumentar la frecuencia maxima de las mediciones al rellenar con ceros
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hasta la frecuencia dada por fiuz query- Dependiendo de qué tan atenuados estén los valo-
res alrededor de la frecuencia méaxima original, se pueden dar oscilaciones y no causalidad
en la respuesta al impulso resultante [40, 41, 42, 43].

Para poder cumplir con la simetria hermitica de una senal real en el tiempo, es nece-
sario copiar los valores de frecuencias positivas en las negativas, siguiendo la relacion
H(—w) = H*(w), con lo que se obtiene el espectro doble de los pardmetros S. Contrario
al orden que esta relaciéon indica, es necesario disponer un vector con los valores del es-
pectro positivo primero, seguido de los valores del espectro negativo, como se observa en
la Figura 3.8.
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Figura 3.8: Disposicién del espectro doble de parametros S.

De esta manera al aplicar la transformada inversa de Fourier al espectro doble, se obtiene
la respuesta al impulso del canal dado por los parametros S. Un ejemplo de esta operacion
aplicada a los parametros Ss; o pérdida de inserciéon de una antena de 50 €2 se observa
en la Figura 3.9. De los parametros S de una linea o sistema se pueden observar diversos
comportamientos, como por ejemplo pérdida a alta frecuencia y el retardo que sufrird un
pulso que se propaga a través del sistema mediante el tiempo donde se da el valor maximo
de la respuesta al impulso, conocido como retardo base.
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Figura 3.9: Izquierda: Pérdida de insercion de una antena de 50 2. Derecha: Respuesta al
impulso de la pérdida de insercién Ss;.

3.2.3 Convolucién de senal con respuesta al impulso
Al tener la senal de entrada y la respuesta al impulso del canal, se obtiene la salida del

sistema al implementar la integral de convolucién dada por (2.17), como se muestra en la
Figura 3.10.

Senal de Respuesta Diagrama de ojo
entrada al impulso

TN [

Figura 3.10: Calculo de la salida del sistema.

Para el calculo de la convolucién, se considera que el valor en tiempo 0 de la senal de
entrada es el valor inicial que viene desde infinito negativo, por lo que se extiende este
valor hacia una extension de tiempo negativo arbitrario finito, para que la senal de salida
tenga en cuenta este valor inicial, ya sea v, 0 Upign. Este tiempo arbitrario debe ser al
menos de una extensién del tiempo de retardo tgq,. Antes de brindar el vector final con
la convolucién, se elimina esta porcién negativa y el tiempo comienza en la referencia de
0 segundos, con lo que se fuerza la causalidad en la senal de salida.

En la Figura 3.11 se muestra la respuesta de un pulso digital con tiempo de retardo de 5
ns, intervalo unitario de 5 ns y tiempos de subida y bajada de 1,25 ps, en una linea de
maicrostrip. Se observa el efecto de las condiciones iniciales de la senial ya que vy, es 1 V
Y Uhigh €s 0 V.
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Figura 3.11: Respuesta de un pulso digital en una linea de microstrip.

3.3 Diseno de los ecualizadores

A continuacién se presentan los detalles de la implementacién los ecualizadores propuestos.
A menos que se indique lo contrario, para demostrar el funcionamiento y conceptos de los
mismos, se utilizé un canal de microstrip de 36 pulgadas de largo y 6,5 mils' de ancho,
cuyas funciones de transferencia y respuesta al impulso se observan en la Figura 3.12.
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Figura 3.12: Funcién de transferencia y respuesta al impulso de canal de microstrip.

lun mil es la milésima parte de una pulgada, equivale a 25,4 um
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3.3.1 Feed-Forward Equalizer (FFE)

Se vio previamente que un FFE consiste en un filtro lineal dado por la combinacién lineal
de diversos coeficientes y versiones retrasadas de una senal de entrada. La ecuacién en el
dominio Z que implementa este filtro es:

W (z) = w_pz"+w_p1 2" w2 wotwi 2 4wz w2, (3.13)

en donde se dice que el filtro posee L nimero de pre-cursores que opera con las muestras
futuras de la senal y M numero de post-cursores que opera con las muestras pasadas
de la senial. Un filtro de este tipo es claramente no causal ya que necesita muestras del
futuro, por lo que es inicamente implememtable fuera de linea. Para hacer al filtro causal,
se multiplica (3.13) por el término z=% que equivale a retrasar las muestras del filtro o
desplazarlo hacia la derecha, con lo que se obtiene la siguiente expresion:

L—L L—1-L 1-L 0-L 1-L
W(z)=w_pz"""+w_p12 +odwo T wer T w e +---

—M+1-L —M-L

+wrp_12 +wyrz ,

0 -1 1-L L 1-L —-M-L
=w_pz +W_p412  + -t w1z + woez” + w2 + -+ wpyz s

y al sumar L a los subindices de los coeficientes wy,, se obtiene finalmente el filtro en su
forma causal:

W(2) =wo+wiz b +wez 24 - +wppz Y, (3.14)

en donde el término M + L representa la suma de la cantidad de pre- y post-cursores en
el filtro. Asi mismo, en (3.13) era claro que wy era el cursor pero en esta representacién se
pierde la referencia directa. Para poder identificarlo se puede ver que el cursor corresponde
al coeficiente de indice M + 1 o es comtun que el coeficiente del cursor sea mayor que el
resto.

Para encontrar la respectiva ecuacion de diferencias que implementa este ecualizador, se
reordena la funcién de transferencia del filtro dado por (3.13) a como sigue:

-1 ) —L-M
=wy+wiz "+ wez "4+ Wrim2 )

Y(z) = X(2)- (wo +awpz A wpr T A wL+MZ_L_M) _

Mediante la transformada Z inversa se obtiene la ecuacion de diferencias dada por:

y[n] = wozn] + wiz[n — 1] + wexn — 2] + - - + wpypmx[n — L — M] (3.15)
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En este punto es necesario considerar que dentro del entorno de simulacion se esta tra-
bajando con senales discretizadas. En general, un pulso digital estarda compuesto por un
nimero k de muestras por simbolo, por lo que la sefial dada por (3.15) debe ser calculada
para las muestras de los simbolos presente y anteriores. Otra forma de implementar este
filtro es observar la operacion mencionada anteriormente como la convolucién del vector
de coeficientes w con la senal de entrada z[n], tomando la precaucién que el vector de co-
eficientes debe ser rellenado con ceros igual a la cantidad de muestras por simbolo menos
uno, para cada coeficiente, en la forma:

w=[wg 0 - 0wy 0 -+ 0wy 0 -+ 0 wpn O -+ 0],

con lo que la salida es el resultado de pasar la senal de entrada x[n] por el filtro lineal es:

y[n| = z[n] * w.

(3.16)

En la Figura 3.13 se observa el efecto un ecualizador FFE de 3 taps (un pre-cursor, un
cursor y un post-cursor) en donde w = [—0,131 0,595 — 0,274]. Se muestra la versién
anti-causal en donde es evidente que el filtro tiene una salida distinta de cero antes de
que comience el pulso digital. Para sistemas reales es necesario utilizar la versién causal,
por lo que el retardo total en muestras que agrega el ecualizador es igual al nimero de
pre-cursores multiplicado por el nimero de muestras por simbolo.

Digital pulse and effect of 3-tap FFE Digital pulse and effect of 3-tap FFE
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(a) Pulso anti-causal. (b) Pulso causal.

Figura 3.13: Pulso digital y efecto de FFE de 3 taps.

Calculo de los coeficientes optimizados

En general, la implementacién del FFE acepta el ingreso de valores arbitrarios de coefi-
cientes para los pre- y post-cursores, con lo que se identifica automaticamente los valores
de L y M para crear el vector w apropiado. Sin embargo, es posible encontrar los valores
optimos para una combinaciéon de L pre-cursores y M post-cursores mediante el algoritmo
adaptativo de MMSE dado anteriormente. Para demostrar el concepto de (2.46) y (2.47)
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se usard un ejemplo dado por [24], donde se utiliza la respuesta al impulso de un canal
de 17 pulgadas con una senal a 10 Gbps, como se observa en la Figura 3.14.
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Figura 3.14: Respuesta al impulso para probar el algoritmo MMSE en la obtencién de los
coeficientes de ecualizador FFE.

Para este ejemplo, el ecualizador FFE consistird de tres taps, dados por un pre-cursor,
un cursor y un post-cursor, con lo cual L y M equivalen a 1. La senal discreta de la
respuesta al impulso (mostrada en rojo en la Figura 3.14) cuenta con 16 muestras, de las
cuales 5 representan la cantidad de muestras antes del pico méximo (con esto j =5). En
este caso la matriz W cuenta con tres columnas ya que L + M + 1 = 3. La longitud
del vector de salida deseada Y 4 tiene una longitud igual a la cantidad de muestras en
hin] (la respuesta al impulso discreta del canal) més (L + M). En este caso, el vector de
salida tiene una longitud de 16+ 1+ 1 igual a 18. Segun (2.37), todas las muestras de este
vector son 0 excepto la muestra nimero (j + M + 1) igual a 7. De esta manera, al aplicar
(2.46) se obtiene un vector columna con la cantidad de cursores iniciales estipulada, en
este caso 3, en la forma:

—0,8180
W, = | 3,7245]| . (3.17)
—1,7184

Al normalizar por el valor Y " | [W;,(n)| = 6.2609 se obtiene el vector:
0,131

Wisnorm = | 0,595] . (3.18)
—0,275
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De esta manera, el filtro expresado en la frecuencia con estos coeficientes tiene la forma:

W(z) = —0,131+0,5952"! —0,275272, (3.19)

en donde es de notar que estos coeficientes equivalen a las amplitudes de los pulsos mos-
trados en la Figura 3.13. Cabe mencionar adicionalmente que las curvas de la Figura 3.14
provienen de puntos discretos y fueron ajustadas mediante una interpolacién cibica, por
lo que las curvas mostradas no necesariamente representan la verdadera forma de la res-
puesta al impulso de canal y su correccién con el ecualizador. Para la forma inequivoca de
estas senales es necesario concatenar las funciones de transferencia del FFE con el del ca-
nal mediante (2.16) y encontrar la respuesta al impulso mediante la aplicacién de la IFFT.

La respuesta en baja frecuencia del FFE se obtiene al evaluar z = /275 con T, la
frecuencia de muestreo y f = 0, con lo que se obtiene z = cos(2n fTy) + jsin(2n fT1s) =
cos(0) + jsin(0) = 1. De esta manera, al evaluar (3.14) con z = 1, se obtiene la suma de
los coeficientes wy. Otra forma consiste en convolucionar una senal constante de amplitud
unitaria y el vector de coeficiente w, en la forma:

DC loss=1[111 -]*[wy wy wy -+ wrypl,

De esta manera, la pérdida en frecuencia DC en decibeles se puede escribir como:

M+L
DC loss = 20logy, <Z wl) (3.20)

=0

Para encontrar la ganancia pico del filtro lineal es necesario analizar (3.14) cuando fs =
1/(2T%), que es la frecuencia de Nyquist. Para este caso se tiene z = cos(2nT,1/(2Ty)) +
jsin(2nTs1/(2T5)) = cos(m) + jsin(m) = —1. Al evaluar z = —1 en (3.19) se obtiene
W(—1) = —1, lo cual concuerda con (2.27) en que el valor absoluto de la suma de los co-
eficientes del filtro debe equivaler a 1. Con esto la ganancia en frecuencia Nyquist es 0 dB.

En la Figura 3.15 se observa la funcién de transferencia en magnitud y fase del ecualizador
FFE mostrado a una tasa de datos de 10 Gbps. Es notable observar que la magnitud pico
de 0 dB se alcanza justamente en la frecuencia de Nyquist que para este caso equivale a
5 Gbps y de acuerdo a (3.20) la pérdida en DC equivale a —14.4 dB, como se muestra en
la grafica. Ademas, la respuesta de 0 a 10 Gbps se repite ciclicamente de 10 a 20 Gbps y
asi subsecuentemente.
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Figura 3.15: Funcién de transferencia de ecualizador FFE a 10 Gbps.

Senal en el tiempo

En la Figura 3.16 es posible observar el efecto del FFE en la senal del transmisor en el
dominio del tiempo. Primeramente en la Figura 3.16a se tiene la senal del transmisor y
la salida del canal, en la que se nota un mayor tiempo de subida para la senal. En la
Figura 3.16b se observa cémo el ecualizador agrega sobreimpulsos cuando la senal va a
realizar una transicion logica de 1 — 0 o de 0 — 1, lo cual mejora el tiempo de subida de
la senal, a costa de la necesidad de un amplificador de ganancia variable que compense
la pérdida de amplitud. Para este caso fue necesario aplicar una ganancia lineal de 4,
lo que equivale a 20log,,4 ~ 12 dB, valor que se aproxima a la pérdida DC obtenida

anteriormente.
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Figura 3.16: Senal en el tiempo de canal con FFE a 6 Gbps.
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Respuesta al impulso de FFE

En la Figura 3.14 se obtuvo una forma cercana a la respuesta al impulso del canal y el
canal junto con el FFE, a partir de un ajuste ctibico de valores normalizados a un intervalo
unitario (UI), sin embargo la forma apropiada de obtener la respuesta al impulso del FFE
es partir de su funcién de transferencia, como la mostrada en la Figura 3.15. En este
caso se aplica el mismo concepto de la Seccién 3.2.2 para obtener la respuesta al impulso
del FFE mediante la IFFT de la funcion de transferencia. Mas aun, se puede concatenar
las funciones de transferencia del canal y el ecualizador mediante (2.16) para obtener la
respuesta al impulso de ambos sistemas conectados, como se observa en la Figura 3.17b.
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(a) Respuesta al impulso. (b) Funcién de transferencia.

Figura 3.17: Funcién de transferencia y respuesta al impulso de canal y ecualizador FFE a 10
Gbps.

3.3.2 Continuous-Time Linear Equalizer (CTLE)

La implementacién del CTLE aqui presentada se realiza mediante la seleccién de las fre-
cuencias de polos y ceros asi como la ganancia, por lo que es necesario realizar cualquier
diseno de acuerdo a las caracteristicas del canal mediante el uso de los diagramas de Bode.
Seguidamente, seria posible realizar un diseno a nivel de transistor al aplicar (2.28), (2.29)
y (2.30). Para este caso se utilizardan los valores del CTLE dados por la Tabla 3.4, ya
que se ajustan apropiadamente al canal de microstrip utilizado para la prueba de concepto.

Tabla 3.4: Valores de pardmetros de CTLE utilizados en prueba de concepto.

Pardmetro Valor

Age 1,000
s 650 MHz
fpl 1,95 GHz

o2 5,00 GHz
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En la Figura 3.18 se observa la funciéon de transferencia en magnitud y fase, y su efecto
en el canal. Se observa como el ecualizador extiende la respuesta plana del canal a mayor
frecuencia, en este caso a aproximadamente 2 GHz, sin afectar en mayor medida la fase

de la senal.
0Transfer function magnitude 200 Transfer function phase
0
1001
g =
520/ g
S o 0
5 g
Q__ L
g 40 o
<
-100¢ i
-60 rl=Channel + CTLE ==Channel + CTLE
««CTLE -=*CTLE
«=:Channel -==Channel
-80 e — -200 S ——
1 2345 10 20 1 2345 10 20
Frequency [GHZ] Frequency [GHZz]

Figura 3.18: Funcién de transferencia de CTLE y canal de microstrip.

Debido a que el CTLE se disena en frecuencia, es necesario obtener la respuesta al impulso
del mismo mediante la IFFT, para convolucionarla con la salida del canal, y de esta manera
obtener la salida de canal mas el ecualizador. En este proceso surge el inconveniente de
una repuesta al impulso anti-causal, como se observa en la Figura 3.19a. Originalmente,
la parte de tiempo negativo de la respuesta al impulso aparece al final del vector obtenido
mediante la IFFT, pero se puede reconstruir al hacer un intercambio de ambas mitades
de la senal en el tiempo, en donde aparece la parte causal de la senal en la primer mitad
del vector y en la segunda mitad aparece la parte anti-causal. De esta manera se obtiene

un impulso causal como el de la Figura 3.19b.

Causal CTLE impulse response

Non-causal CTLE impulse response

Amplitude
Amplitude

o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
200 100 0 100 200 300 400 4800 4900 5000 5100 5200 5300 5400
Time [ps] Time [ps]

(a) Senal no causal. (b) Senal causal.

Figura 3.19: Respuesta al impulso de CTLE de primer orden.
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Se observa que el pico del impulso da un retardo base de aproximadamente 5.023 ps. En
general, este retardo base de la senal causal no posee ningtn significado verdadero, ya que
este valor es arbitrario y depende incluso de la longitud en muestras de la IFFT. Para
poder obtener un resultado correcto en la convolucion de la senal de salida del canal y la
respuesta al impulso del CTLE se aplican las propiedades de la convolucién y los sistemas
LTI. En este caso, es posible realizar la convolucién con el impulso retardado por este
valor arbitrario pero el resultado debe ser adelantado en el tiempo por la cantidad de
muestras agregadas para hacer la respuesta al impulso causal, con lo que se obtiene la
senal de salida en el punto correcto del tiempo. En la Figura 3.20 se observa una senal
pseudo-aleatoria a través del canal de microstrip y la salida del CTLE.

Synced input and output signals

1 —— —— r
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Figura 3.20: Efecto del CTLE en la senal en el tiempo.

El retardo base agregado por el canal fue eliminado de las senales de salida del canal y del
CTLE para poder realizar una comparacion directa con la sefial del transmisor. Aqui es
visible que el ecualizador levanta la senal en la subida y la hace descender mas rapido en
la bajada del pulso, con lo que efectivamente se reducen los tiempos de subida y bajada
del bit. Es visible un pequeno sobre-impulso cuando existe una transicién logica. Cabe
mencionar ademas que la ganancia lineal para este caso es de 1, por lo que la salida del
ecualizador converge a la amplitud de la salida original de canal cuando el pulso se queda
estable en un valor l6gico. A diferencia del FFE, el CTLE cuenta con su propia ganancia
ajustable con lo que la salida del canal puede ser igual a la salida del CTLE en cuanto a
amplitud de la senal.

Finalmente, en la Figura 3.21 se muestra la respuesta al impulso del canal y la del canal
concatenado con el CTLE mediante la aplicacién de (2.16). Es visible cémo el ecualizador
reduce la amplitud de los post-cursores de la respuesta al impulso del canal, con lo que
efectivamente se reduce el ISI. Cabe mencionar que esta grafica es dependiente de la tasa
de transmisién, como se observa en la Figura 3.21b, ya que el valor del Ul sera mas corto,
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los valores de los post-cursores del canal seran mayores y de esta manera es mas dificil
contrarrestarlos después de cierto punto mediante el CTLE.

—_ — o
34 o 3 =]
T T T T
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Channel+CTLE|

Time [UI]

(a) Transmisién de 4 Gbps.
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(b) Transmisién de 8 Gbps.

Figura 3.21: Respuesta al impulso de canal de microstrip y CTLE.

3.3.3 Decision-Feedback Equalizer (DFE)

El DFE es un ecualizador no lineal debido a que opera con simbolos detectados previa-

mente para tomar las decisiones futuras. Este mdédulo se encuentra ubicado previamente
al slicer en el receptor, el cual es el encargado de determinar si el nivel de tensién recibido
corresponde a un 0 o a un 1, mediante la comparacion del nivel recibido con un nivel de
referencia v,.y. Estas decisiones son realimentadas al filtro lineal para poder eliminar la
interferencia intersimbolo. En la Figura 3.22 se observa la tipica senal de salida para un

ecualizador DFE.

Synced input and output signals: DFE

Voltage [V]
o o o
B (o] oo

©
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FPTELL

| |
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=*Channel Outputf
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wassmmus®E a,

92 93

Time [ns]

Figura 3.22: Senal tipica de un ecualizador DFE.
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Es comun en la literatura [27] encontrar la explicacion que el DFE cambia de manera
adaptativa el nivel de referencia del slicer. Aunque esto es parcialmente cierto, en realidad
lo que cambia es la forma de la senal de entrada al slicer. El filtro aplica un offset
proporcional al valor de cada coeficiente multiplicado por su correspondiente bit recobrado
(1 0 0). Este efecto se hace notorio en las transiciones 1 — 0 0o 1 — 1, en donde el bit
anterior es un 1, por lo que se aplica el offset negativo correspondiente. El efecto neto del
ecualizador es “bajar” la senal mas rapidamente cuando uno o més bits previos fueron 1
segin (2.32), como se observa en la Figura 3.22.

En la Figura 3.23 se observa el diagrama de ojo tipico para una ecualizacién con DFE,
en donde es comin ver una caida vertical abrupta aproximadamente al 25% y 75% del
eje temporal, que justamente coinciden con los momentos en que el o los bits anteriores
fueron 1 y se aplicé el nivel de offset negativo para ayudar a minimizar la interferencia

intersimbolo.
Eye Diagram
I250
0. 1200
s
o I15o
&0
e
> 100
50

-200.00 -100.00 0 100.00  200.00
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Figura 3.23: Diagrama de ojo para una transmisién con ecualizador DFE.

La adaptacién de los coeficientes del DFE se realizan mediante la aplicacién del algoritmo
LMS, segtn (2.35). Para la sefial de referencia de (2.34) se utiliza la siguiente expresion:

d(n) = yr — 2 by - Vyey, (3.21)

la cual es la muestra del slicer (yx) menos el bit decodificado (by) por dos veces la tensién
de referencia (v,.r). Esto se debe a que la sefial de referencia deberia ser una senal con
los tiempos de bajada y subida de la senal original del transmisor, pero con una amplitud
dada por las condiciones del canal, la cual justamente se obtiene de 2 - by, - v,ey. Ademas,
la tension de referencia se calcula de manera adaptativa al llevar un historial del valor
maximo obtenido en el receptor para cada simbolo, multiplicado por un porcentaje que
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puede encontrarse entre el 40% y 50%. De esta manera, la tensién de referencia puede
rondar por la mitad de la tensién maxima obtenida en el receptor.

Durante la adaptacién de los coeficientes no se guarda la senal de salida para conformar
el diagrama de ojo, debido a que las transiciones iniciales no seran las mas 6ptimas y el
diagrama se vera ensuciado por este transitorio. La secuencia de entrenamiento puede ser
una senal definida para tal efecto o bien puede ser la misma senal del transmisor. Cabe
mencionar ademés que debe existir un compromiso entre el valor de p y la cantidad de
bits en la etapa de entrenamiento, esto para poder permitir que los coeficientes converjan
apropiadamente. Una vez concluida esta etapa, se procede a calcular la senal de salida
con los coeficientes obtenidos en la adaptacién previa.

3.4 Arquitectura de la implementacion

Las operaciones descritas anteriormente fueron encapsuladas a nivel de c6digo en un solo
bloque, el cual se observa en la Figura 3.24, del cual se manifiesta la relacion entre las
senales de entrada y salida. La modularizacion del cédigo permite un facil ajuste de los
parametros de simulacién, con lo que se pueden realizar pruebas sistematicas.

Parametros S

Senales en
el tiempo
Parametros R Bloq ue
de simulacion de sefial

—| Respuestas

al impulso
)
Graficos

Estadisticas

Figura 3.24: Diagrama de bloques de médulo de procesamiento de parametros S.

Primeramente a nivel de entradas, el bloque recibe una estructura con los datos de ajuste
de simulacién, los cuales incluyen parametros de la senal de entrada, ya sea pulso digital,
escalon o secuencia de bits, etc, asi como los de los ecualizadores a utilizar. El bloque
recibe ademas los vectores de parametros S leidos previamente, a decir un vector con las
frecuencias y otro con los valores complejos, y los puertos (i, j) que se desean observar y
procesar.

El bloque devuelve como instancias de salida a diversas senales. Primeramente se tiene
el mismo bloque de pardmetros S después del procesamiento de los datos (remuestreo y
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frecuencia DC). Se obtiene ademads senales en el tiempo, como por ejemplo senal de entrada
(Tx) y salida (Rx) asi como algunas senales intermedias de los bloques de ecualizacion.
Como parte de cada una de estas senales, se incluye un vector de tiempo y otro de
valores de la senal respectiva, asi como la granularidad temporal de la senal. Por otro
lado, se obtienen las respuestas al impulso tanto de la salida del canal como de algunos
ecualizadores. Finalmente, se generan los diversos graficos de la simulacién como por
ejemplo, funcion de transferencia, respuesta al impulso, senales en el tiempo, digramas de
ojo, entre otras.



Capitulo 4

Resultados de simulacion

En esta seccién se muestran los resultados de los bloques expuestos anteriormente. Para
ello se utilizan dos fuentes de comparacion, a decir el software comercial ADS y casos
encontrados en la literatura.

4.1 Pruebas unitarias del generador de senales

Las funciones del generador de senales asi como la respuesta del sistema por medio de la
convolucién con la respuesta al impulso fueron puestos a prueba con la ayuda de ADS.
Se generaron las senales mencionadas anteriormente con iguales pardmetros y se utilizo
como linea de transmision un microstrip de 36 pulgadas de largo y 6,5 mils de ancho, con
dos terminaciones de 50 €2 en serie y paralelo, como se ilustra de una manera general en
la Figura 4.1, para diversas fuentes de voltaje que se exponen a continuacion.

501 Microstrip

Figura 4.1: Circuito de prueba con linea de microstrip para diversas fuentes de voltaje.

Para las pruebas realizadas se utiliz6 un archivo de parametros S generados en ADS
mediante el modelado de la linea de transmisiéon mencionada anteriormente, de donde se
obtuvo la respuesta al impulso del canal, como se observa en la Figura 3.12. La respuesta
al impulso muestra un maximo alrededor de 5215 ps, lo que indica que este es el valor
de retardo aproximado en la linea. Cabe mencionar que en algunas pruebas realizadas
a mayor frecuencia, los valores de las senales resultantes divergian en un rango menor al

29
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10% de las pruebas obtenidas en ADS. Como posible causa de este efecto, se conjetura
que la razén se debe a que ADS maneja la convolucién bit por bit, a diferencia de la
implementacién propuesta que utiliza la secuencia completa de PRBS.

4.1.1 Pulso digital

Para verificar la igualdad de las senales de pulso digital para el sistema disenado y el
circuito en ADS se utilizaron los parametros de la Tabla 4.1. Las senales de entrada y
salida para ambos sistemas se observa en la Figura 4.2. Es notable que el pulso a la
salida del canal comienza alrededor de los 10 ns, lo cual sumado a los 5 ns del retardo, se
confirma el retardo del canal antes mencionado de 5,2 ns.

Tabla 4.1: Parametros de senal de pulso digital.

Parametro Ul trise twidth tfall tdelay ttra,nsient Viow  VUhigh

Valor 5,00 ns 1,25ns 250ns 1,25ns 500ns 20,00ns 0OV 1V

Convolution of impulse response and digital pulse

1k ==Digital pulse
\ ==Qutput
ADS Digital pulse

0.8r —-ADS Output
>
° 0.6
()
8
5041
>

0.2

0
0 5 10 15 20

Time [ns]

Figura 4.2: Respuesta de una senal de pulso digital en una linea de microstrip.

4.1.2 Escalon digital

Para verificar la igualdad de las senales de escalén para el sistema disenado y el circuito
en ADS se utilizaron los pardmetros de la Tabla 4.2. Las senales de entrada y salida para
ambos sistemas se observa en la Figura 4.3.

Tabla 4.2: Parametros de senal de escalén.

Pardmetro trise tdelay ttransient Viow  Vhigh
Valor 1,25ns 5,00ns 20,00ns OV 1V
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Convolution of impulse response and step pulse
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Figura 4.3: Respuesta de una senal de escalén en una linea de microstrip.

4.1.3 Secuencia de bits

Para verificar la igualdad de las senales de secuencia de bits para el sistema disenado y
el circuito en ADS se utilizaron los parametros de la Tabla 4.3. Las senales de entrada y
salida para ambos sistemas se observa en la Figura 4.4.

Tabla 4.3: Parametros de secuencia de bits.

’ Tasa de bits Zfr‘ise twidth tfall tdelay ttran Viow  Uhigh .
Parametro Secuencia
[Mbps] ms] [ns] [ns] [ns] [ns] [V] [V]
Valor 200 1,25 250 1,25 0,00 45,00 0 1 ’101100101°
Convolution of impulse response and bit sequence
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--ADS BitSeq
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Figura 4.4: Respuesta de una secuencia de bits en una linea de microstrip.
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4.1.4 Secuencia pseudoaleatoria
Para verificar la igualdad de las senales de secuencia de bits pseudoaleatorios (PRBS)

para el sistema disenado y el circuito en ADS se utilizaron los parametros de la Tabla 4.4.
Las senales de entrada y salida para ambos sistemas se observa en la Figura 4.5.

Tabla 4.4: Parametros de secuencia pseudoaleatoria de bits.

Parémetro Tasa de bits trise twidth tfall tdelay ttran Viow Uhigh Longitud
[Gbps]  [ps] [ps] [ps] [ns] [ms] [V] [V]
Valor 1 250 500 250 0,00 50,00 0 1 7
Convolution of impulse response and PRBS
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1 1 l [~ ] 1 ==Qutput
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Figura 4.5: Respuesta de un PRBS-7 en una linea de microstrip.

4.1.5 Ruido blanco gaussiano

Se verifico la salida del sistema al tener de entrada una senal de ruido blanco gaussiano
con varianza de 500 pV?, desviacién estandar de 22,36 mV y offset de 0 V, como se
muestra en la Figura 4.6. Se observa que la senal de salida sigue una misma distribucion
de ruido blanco gaussiano, con la atenuacion y retardo que aporta el canal.

4.2 Prueba de diafonia

Al referirse a la Figura 2.6 y aprovechando la modularidad del cédigo desarrollado, fue
posible realizar una prueba de diafonia en un sistema de cuatro puertos. Se tomard
que la traza superior es el canal principal mientras que la traza inferior es un agresor
de la linea principal, lo cual corresponde para esta medicion a los parametros S3; y Sy
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Convolution of impulse response and AWGN
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Figura 4.6: Respuesta de un canal ante ruido blanco gaussiano con o = 22,36 mV.

respectivamente. Como fuente de entrada ambas lineas tienen una senal de PRBS-8 y
100 bits de prueba. En la Figura 4.7 se observa la funciéon de transferencia del canal y su
respuesta al impulso.

Single-sided frequency spectrum of S3 ] Pulse response of 83 ’
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Figura 4.7: Pérdida de insercién del canal principal y respuesta al impulso.

En la Figura 4.8 se observa la funciéon de transferencia del canal agresor y su respuesta
al impulso. En comparacion con la amplitud relativa de ambas respuestas, la del canal
principal y agresor son 175 y 2,2 aproximadamente, de manera respectiva. El retardo
base a su vez es 67,97 y 60,94 ps.
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Figura 4.8: Diafonia lejana del canal agresor y su respuesta al impulso.

De ambas figuras se puede notar el comportamiento de una funcién de transferencia de-
pendiendo de su naturaleza. Para la Figura 4.7 la amplitud es 0 dB a 0 Hz y comienza a
caer hasta algtin valor alto de frecuencia, en este caso-2,5 dB a 40 GHz, lo que corresponde
a la funcién de transferencia de un canal principal. Para la Figura 4.8 la amplitud inicial
a 0 Hz es -70 dB y comienza a aumentar hacia las altas frecuencias, lo que corresponde a
una senal de diafonia lejana.

En la Figura 4.9 se observa el diagrama de ojo del canal sin diafonia.

Channel output

0.5==

o o<
w

Voltage [V]
o
nN

0.1

Time [ps]

Figura 4.9: Diagrama de ojo de la salida sin diafonfa.
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Seguidamente, es posible controlar la ganancia de la sefial en el canal agresor para simular
un grado mayor o menor de acople de la misma sobre la linea principal, con lo que se
puede observar la afectacion de la senal principal mediante el diagrama de ojo. Para esta
prueba se utilizé una ganancia de 1 y otra de 10 sobre la senal agresora.

En las Figuras 4.10a y 4.10b se muestra la salida del sistema ante el agresor con ganancia
1 y 10, respectivamente. De aqui es evidente que al aumentar la sefial agresora (en rojo),
la senal principal sufre mas variacion en los niveles maximos y minimos de voltaje, lo cual
resultara en mayor ruido de voltaje en el diagrama de ojo correspondiente.

Convolution of impulse response and PRBS Convolution of impulse response and PRBS
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i W il |
ANAH 0 | ARVA VA2 s “"\“‘7
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(a) Agresor con ganancia 1. (b) Agresor con ganancia 10.

Figura 4.10: Comparacién de agregar diafonia a un sistema.

En las Figuras 4.11a y 4.11b se muestra el diagrama de ojo para las senales agresoras con
ganancia de 1 y 10 respectivamente, de donde se puede observar la amplitud de voltaje
de ambas; para la primera se tiene una excursién completa de voltaje de 10 mV y para
la segunda 100 mV, aproximadamente.

Voltage [V]
Voltage [V]

-12.5 0 12.5
Time [ps] Time [ps]

(a) Agresor con ganancia 1. (b) Agresor con ganancia 10.

Figura 4.11: Diagrama de ojo para senal agresora con ganancia 1 y 10.

En las Figuras 4.12a y 4.12b se muestra el efecto del crostalk en la senal medida en el
puerto 3. Se observa para la segunda con ganancia de 10 que el ruido de voltaje aumenta.
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Xtalk output Xtalk output

Voltage [V]

o5 125 0 125 25
Time [ps] Time [ps]

(a) Diafonfa con ganancia 1. (b) Diafonfa con ganancia 10.

Figura 4.12: Diagrama de ojo para senal de diafonia con ganancia 1 y 10.

4.3 Casos de la literatura

Mediante las herramientas desarrolladas se analizaron los canales reportados en [44], los
cuales fueron generados a partir del enfoque semianalitico presentado en [45, 46]. En
primera instancia se reproduce la Figura 4.b de [44] mediante una senal de PRBS, con la
cual se demuestra cémo se reducen las resonancias en los stubs de un backplane, al mover
las trazas a cavidades mas profundas, como se muestra a continuacion:

Output eye diagram 6:10:6

Output eye diagram 2:2:2
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(a) Stub mds largo. (b) Stub més corto.

Figura 4.13: Impacto del tamano del stub en el enlace.

Seguidamente se analiza el impacto en la variacién de la relacion de vias de senal y tierra,
para los casos 1:1, 1:2 y 1:4, en donde el primer nimero indica la cantidad de vias de
senal y el ultimo indica la cantidad de vias a tierra que rodean a la primera. Las vias de
tierra ayudan a mejorar el camino de retorno de senales al reducir la cantidad de energia
que se acopla en estas cavidades [44].

En la Figura 4.14 se observa la prueba realizada a estas tres configuraciones de vias a
tierra, mediante una senal PRBS-8 de 10 Gbps y tiempo de subida de 25 ps, la cual es
conectada al puerto 4-1 que representa el canal principal. La misma senal es conectada al
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puerto 5-1 el cual representa el FEXT. En la columna izquierda se muestra la salida del
canal con y sin diafonia, mientras que la columna derecha representa el diagrama de ojo
de salida para cada prueba. Se observa como la senal de diafonia se reduce conforme se
aumenta el nimero de vias a tierra de 1 a 4, asi como el diagrama de ojo va mejorando.
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Figura 4.14: Impacto de la cantidad de vias a tierra alrededor de una via de senal.
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4.4 Pruebas unitarias en ecualizadores

A continuacion se mostrardan los resultados de pruebas unitarias realizadas en los ecuali-
zadores, en donde se comparan los resultados de la implementacion desarrollada contra
la misma simulacién realizada en el software ADS.

4.4.1 Pruebas con FFE

Primeramente se pondra a prueba el ecualizador FFE con un canal que posee una sola
via a tierra, cuya funcion de transferencia se observa en la Figura 4.15. Se utilizaran los
coeficientes generados por el algoritmo MMSE de la implementacién y los mismos seran
utilizados en ADS para generar las mismas pruebas. En la Tabla 4.5 se observan los
coeficientes utilizados para el FFE, en las tasas de transmisién de 5, 10, 15 y 20 Gbps.
Es posible corroborar el cumplimiento de (2.27) en los vectores de coeficientes dados para
cada tasa de transmision, en donde el valor del cursor principal va disminuyendo y el pre-
y post-cursor aumentan en valor absoluto.

Tabla 4.5: Coeficientes utilizados para el FFE con canal con una via tierra.

Data rate Coeficientes [x107%]
[Gbps] c_1 Co 1
) -16,36 965,86 -17,78
10 -61,10 856,92 -81,97
15 -12897 717,92 -153,11
20 -186,36 611,28 -202,36

Transfer function magnitude
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Figura 4.15: Funcién de transferencia de canal con una via a tierra.
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En la Tabla 4.6 se observan los valores medidos de nivel de cruce intermedio (cross level)
y altura de ojo (eye height) para transmisiones de 5 a 20 Gbps con el canal mencionado,
con FFE activado y desactivado, asi como los porcentajes de error para comparar la
implementacion. Se observa que los porcentajes de error para el nivel de cruce son menores
al 6% y para la altura de ojo el porcentaje de error crece a alrededor de 15% cuando
aumenta la tasa de transmision, lo cual se puede deber a algunas transiciones que son
menos probables pero que igual afectan en el calculo de la altura del ojo.

Tabla 4.6: Estadisticas de diagramas de ojo para pruebas de canal con una via a tierra

y FFE.
Data Rate Cross Level Eye Height ‘
FFE Ghps] (mV] (mV] Figuras
SPI ADS  Error  SPI ADS  Error
OFF 5 250,25 24235 3,26% 341,13 339,00 0,63%  A.1b-A.lc
OFF 10 249,51 24220 3,02% 179,72 177,00 1,54% 4.16a-4.16b
OFF 15 252,32 241,92 4,30% 48,47 42,00 1540% A.2b-A.2c
OFF 20 249,23 244,00 2,14% 0,83 - - A.3b-A.3c
ON 5 233,23 22577 3,30% 344,13 342,00 0,62% A.1d-A.le
ON 10 179,14 172,66 3,75% 206,25 202,00 2,10% 4.17a-4.17b
ON 15 111,31 104,92 6,09% 102,44 100,00 2,44%  A.2d-A.2e
ON 20 55,561 53,41 3,93% 41,76 35,00 19,32% A.3d-A.3e

En las Figuras A.1, 4.16, 4.17, A.2 y A.3 se muestran las comparaciones de diagrama
de ojo de la implementaciéon con ADS antes y después de la aplicacién del FFE para un
canal con una via a tierra, en las tasas de 5, 10, 15 y 20 Gbps, respectivamente. En
general, para las pruebas realizadas, la forma de los diagramas de ojo son similares en la
implementacién y en ADS.

Eye Diagram

Voltage [V]

-100.00 -50.00 0 50.00 100.00 0 0 I 2‘0 ‘ 4‘0 ‘ 6‘0 ‘ 8‘0 ‘ 1£‘]0 I 1%0 ‘ 14}-0 ‘ 1(‘30 I 1&0 ‘ 200
Time [ps] Time [ps]
(a) Implementacién a 10 Gbps sin FFE. (b) ADS a 10 Gbps sin FFE.

Figura 4.16: Comparacion de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmisién
a 10 Gbps sin FFE en canal con una via a tierra.
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(a) Implementacién a 10 Gbps con FFE. (b) ADS a 10 Gbps con FFE.

Figura 4.17: Comparacion de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmisién

a 10 Gbps con FFE en canal con una via a tierra.

4.4.2 Pruebas con CTLE

Para las pruebas de CTLE se utiliz6 el canal de microstrip de la Figura 3.12, en las tasas
de transmisién de 1, 2, 4, 6, 8, 10 y 12 Gbps. Los resultados se observan en la Tabla 4.7.

Tabla 4.7: Estadisticas de diagramas de ojo para pruebas de canal de microstrip con

CTLE.
Cross Level Eye Height

CTLE DaéabRate mV] mV] Figuras

Gbps] —gpr—ADS  Fmor  SPI  ADS  Error
OFF 1 245,39 245,19 0,08% 360,12 367,00 1,87™% A.4b-A.4c
OFF 2 245,59 245,63 0,02% 272,15 272,00 0,06%  4.18a-4.18b
OFF 4 94939 24573 1,49% 134,19 131,00 244%  A.5b-A.5c
OFF 6 951,65 24579 2.38% 3470 72,00 51.80%  A.6b-A.Gc
OFF 8 954,94 246,08 3.60% 472 2,00 13587% A.Tb-A.7c
OFF 10 257,40 246,00 4,63% 0,79 - - A.8b-A.8c
OFF 12 260,15 246,85 5,39% 0,59 - - A.9b-A.9c
ON 1 245,20 245,62 0,17% 414,36 410,00 1,06% A.4b-A 4c
ON 2 24539 24592 0,21% 391,68 389,00 0,69%  4.19a-4.19b
ON 4 244,50 245,61 0,45% 391,24 388,00 0,83% A.5d-A.5e
ON 6 24828 24541 1,17% 304,62 376,00 18.98%  A.Gd-A.Ge
ON 8 24725 24534 0,78% 185,33 269,00 31,10%  A.7d-A.Te
ON 10 245,32 24536 0,01% 98,68 179,00 44,87%  A.8d-A.8e
ON 12 245,42 245,57 0,06% 32,09 107,00 70,00%  A.9d-A.9e

En la Figura 4.18 se observa la transmision sin CTLE a 2 Gbps y en la Figura 4.19

la transmisién con CTLE a 2 Gbps. Cabe mencionar que esta prueba se realizé en

ADS mediante el circuito con linea de microstrip mientras que en la implementacion se
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utilizaron los parametros S generados con ese mismo circuito. En la Tabla 4.7 se puede
observar que a partir de 6 Gbps con CTLE, la altura del ojo posee un error significativo
con respecto a la simulacién en ADS. Este comportamiento se observé de igual manera en
ADS al utilizar los pardamestros S del circuito. Se presume que esta diferencia puede surgir
debido a algun jitter presente en los parametros S de la linea que no se ven directamente
en la simulacién de circuito realizada en ADS. Al analizar la respuesta al impulso del
canal con CTLE en todas las tasas de transmisién utilizada, se observa que hasta la de 4
Gbps es que el impulso estd encerrado dentro de un UI, y a partir de 6 Gbps se observa
que existe ISI en el canal.

Eye Diagram
2
Q
g
g
>
0 USSR RN
-500.00 -250.00 0 250.00 500.00 00 01 02 03 04 05 06 07 0& 09 10
Time [ps] Time [ns]
(a) Implementacién a 2 Gbps sin CTLE. (b) ADS a 2 Gbps sin CTLE.

Figura 4.18: Comparacién de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmision
a 2 Gbps sin CTLE en canal de microstrip.

Eye Diagram

Voltage [V]
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Time [ps] Time [ns]
(a) Implementacién a 2 Gbps con CTLE. (b) ADS a 2 Gbps con CTLE.

Figura 4.19: Comparacién de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmision
a 2 Gbps con CTLE en canal de microstrip.
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4.4.3 Pruebas con DFE

Para las pruebas con DFE se repite lo realizado para el CTLE. En la Tabla 4.8 se observan
los coeficientes obtenidos mediante la adaptacion con el algoritmo LMS, para la imple-
mentacion y los obtenidos con el software ADS. Cabe notar que en la implementacién no
fue posible converger valores de coeficientes para las frecuencias de 10 y 12 Gbps.

Tabla 4.8: Valores de coeficientes de DFE obtenidos por medio de algoritmo LMS para
canal de microstrip.

Data rate SPT Cursors [x1073] ADS Cursors [x1073]
[Gbps] 1 2 3 4 1 2 3 1
1 50,22 -19.85 -1381 -11,75 -39.91 -1158 -577 -3,49
2 -64,97 -20,61 -10,71 -6,90 -61,16 -1834 -9,13 -5,56
4 -72,42 -23,51 -10,10 -4,13 -78,31 -28,13 -14,62 -9,07
6 -76,66 -25,87 -10,12 -290 -88,31 -36,37 -19,74 -12,49
8 7551 -28.37 -1097 -277 -90,19 -4148 -2341 -15,07
10 - - - - -90,42  -4549 -26,63 -17,43
12 ; ; ; - 88,34 4803 -2917 -19.44

En la Tabla 4.9 se observa el porcentaje de error de los coeficientes obtenidos con respecto
a los de ADS. En este caso las pruebas realizadas a 2 y 4 Gbps arrojaron el menor error.
Aunque el error es alto en la mayoria de los coeficientes, es necesario poner en perspectiva
la magnitud de estos coeficientes, cuyos valores estdan dados en mV. Por ejemplo, para el
cursor 4 a 1 Gbps la diferencia relativa es del 236,68%, pero la diferencia de magnitud es
tan solo de 5,98 mV, que si se compara con la excursion de la senal de alrededor de 450
mV, la diferencia es despreciable.

Tabla 4.9: Porcentajes de error de cursores DFE obtenidos por medio del algoritmo

LMS.
Data rate Cursor Error

[Gbps| 1 2 3 4
1 25,83%  71,42% 139,34% 236,68%
2 6,23%  12,38% 17.31%  24,10%
4 -7,52%  -16,41% -30,91%  -54,45%
6 -13,19% -28,87% -48,73% -76,78%
8 -16,27% -31,59% -53,14% -81,60%
10 - - - -
12 - - - -

En la Figura 4.20 se muestra cémo convergen los coeficientes mediante el algoritmo Least
Mean Squares (LMS), cuyos valores estan registrados en la Tabla 4.8. Se observa que a
partir de 10 Gbps los coeficientes no convergen como en las tasas menores, lo cual sucede
cuando el canal esté altamente degradado.
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Figura 4.20: Adaptacién de coeficientes de DFE mediante algoritmo LMS para diversas tasas

de transmision en canal de microstrip.
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En la Figura 4.21 se muestra el diagrama de ojo de una transmision con DFE con la
implementacién, en comparacion a la obtenida con ADS. Para esta prueba se utilizaron los
coeficientes de la Tabla 4.9 obtenidos mediante ADS, para poder comparar graficamente
ambas implementaciones. El resto de pruebas se muestran en las Figuras A.10 y A.11.
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Time [ps] Time [ns]
(a) Implementacién a 2 Gbps con DFE. (b) ADS a 2 Gbps con DFE.

Figura 4.21: Comparacién de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmision
a 2 Gbps con DFE en canal de microstrip.

En las pruebas realizadas con DFE para el canal de microstrip se nota el comportamiento
que se apunto en el CTLE, en el que a partir de 6 Gbps se observa un aumento del jitter
que cierra mas el ojo en comparacion a los diagramas obtenidos en ADS.

4.5 Pruebas completas del sistema

Para poder realizar pruebas con todos los ecualizadores, se busca replicar los resultados
realizados en [47, 48], que consiste en probar cuatro canales distintos con diferentes niveles
de ecualizacion, cuyos detalles se presentan a continuacion. En la metodologia de pruebas
se consideran tres tipos diferentes de ecualizacién: 1) FFE sin pre-cursores, 2) CTLE, y
3) DFE. Para el FFE se define el rango de 1 a 5 taps, seguidamente se agrega CTLE,
y finalmente se incluye DFE con un ntimero variable de taps, desde 1 hasta 15. KEstos
tres tipos de ecualizacion se combinan en 12 niveles distintos de manera arbitraria, cuyos
detalles se muestran en la Tabla 4.10.

Aqui es posible observar que el nivel 0 representa el caso sin ecualizacién del todo, el nivel
5 representa el nivel dado por la Especificaciéon PCle3, y el nivel 15 representa el mayor
nivel de ecualizacién, con 3 taps de FFE, CTLE activado y 15 taps de DFE. Para cada
canal se realizan pruebas entre 5 y 30 Gbps, en pasos de 5 Gbps, y se determina el nivel
de ecualizacion minimo necesario para poder obtener una apertura de ojo de 25 mVpp.
Cabe destacar que el estudio original incluye un control automatico de ganancia post-
ecualizacion para “establecer un base de comparacion prdctica en términos del nivel de
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tension de la senal recibida con respecto a la excursion de tension en la senal de entrada

de -0.5 Va 0.5 V" [47].

Tabla 4.10: Niveles de ecualizacién en pruebas con todos los ecualizadores [47].

Nivel de Numero de Numero de .

Eeualizacion  Taps FFE 5 ups ppR  COmentario
Off
Off
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En el trabajo original se prueban cuatro canales distintos, sin embargo para estas pruebas
se realiza una aproximacién de los canales 2 y 3 ahi mostrados mediante el software HF'SS,
como se observa en las Figuras 4.22a y 4.22b.
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0

201
o [}
S ke

o o 401
ke kel
2 2

€ . S 60F
1] M
= =

80

-100 I I I I I I L -100 - L L I
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
Frequency [GHz] Frequency [GHz]
(a) Aproximacién de canal 2. (b) Aproximacién de canal 3.

Figura 4.22: Aproximacion de canales utilizados en pruebas completas de ecualizacién.

En [47], los taps del FFE son optimizados mediante el algoritmo MMSE, al igual que se
realiza en este trabajo. En cuanto al DFE, no se menciona el algoritmo de adaptacion
utilizado pero en este trabajo se utiliza el algoritmo LMS presentado anteriormente. Para
el caso del CTLE, se utiliza un filtro con respuesta fija, basado en la especificaciéon PCle3
[15], dada por:
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en donde Apc representa la ganancia DC, y w1 v wpe representan los polos del sistema,

definidos por:

D
Wp1 = ZFZ Yy Wp1 = 27TD, (42)

y D representa la velocidad de transferencia del sistema (data rate). Ademas, la frecuencia
del cero del sistema estd dada por w,; = Apc - wp1. Para este disenio se encontré que el
valor de Apc es igual a 0,5 aunque esto no se menciona explicitamente en [47]. De esta
manera, la frecuencia en la que se encuentra el pico de la magnitud corresponde a la
respectiva frecuencia de Nyquist de la tasa de transmision empleada. En la Figura 4.23
se observan las distintas funciones de transferencia del CTLE para frecuencias que van
de los 5 GHz hasta los 30 GHz, que corresponden al rango de frecuencias utilizado en las
pruebas realizadas.
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(a) Magnitud de CTLE. (b) Fase de CTLE.

Figura 4.23: Diversas implementaciones de CTLE utilizadas en [47].

4.5.1 Pruebas realizadas en canal 2

En la Figura 19b de [47] se observa que para el canal 2 es inicamente necesario aplicar
los niveles 2 (para 20 y 25 Gbps) y 4 para 30 Gbps. Es decir, se agrega FFE con 3 6
5 taps respectivamente, y no es necesario el uso de CTLE y DFE. En la Tabla 4.11 se
observan los resultados realizados sobre la aproximacion del canal 2 de la Figura 4.22a.
En comparacién con la prueba realizada en [47], se observa que efectivamente la apertura
de ojo por encima de 20 Gbps ya no sobrepasa los 25 mV. Sin embargo, para este canal
solamente es necesario la aplicacién del nivel 1 de ecualizacion, en el que se agregan dos
taps de FFE.
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Tabla 4.11: Aperturas de ojo para pruebas realizadas en aproximacion de canal 2 con
diversos niveles de ecualizacion y velocidades de transmision.

Velocidad ~ Apertura de ojo [mV]

[Gbps]  Nivel 0 EQ Nivel 1 EQ

5 182,93
10 109,08
15 45,29
20 5,30
25 <1
30 <1

191,02
135,46
94,70
65,99
45,76
33,56

En las Figuras 4.24 y 4.25 se observan los diagramas de ojo para las diferentes velocidades
de transmisién y los niveles de ecualizacién 0 y 1, respectivamente. Aqui queda mas claro
que para la aproximacion del canal 2 de [47] fue necesario tinicamente aplicar el nivel de
ecualizacion 1 para poder obtener una apertura de ojo mayor a 25 mVpp. Los valores de
estas alturas puede leerse en la Tabla 4.11.
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(a) Canal 2, nivel 0, 5 Gbps.
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(d) Canal 2, nivel 0, 20 Gbps.

Figura 4.24: Diagramas de ojo para aproximaciéon de canal 2 con nivel 0 de ecualizacién a

diferentes velocidades de transmisién.
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Figura 4.25: Diagramas de ojo para aproximacién de canal 2 con nivel 1 de ecualizacién a
diferentes velocidades de transmisién.

4.5.2 Pruebas realizadas en canal 3

En la Figura 19¢ de [47] se observa que para el canal 3 es necesario aplicar ecualizacién
en general a partir de 10 Gbps. Para los casos de 10 a 20 Gbps se utiliza el nivel 2, que
aplica 2 taps de FFE, mientras que para 25 Gbps se aplica nivel 6, que aplica 3 taps
de FFE, CTLE y un tap de DFE. Para el caso de 30 Gbps ya no es posible ecualizar el
canal. En la Figura 4.22b se observa el comportamiento de la aproximacién del canal 3,
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para velocidades de 5 a 20 Gbps. Es notable que ya a 15 Gbps el ojo esta completamente
cerrado.
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Figura 4.26: Diagramas de ojo para aproximacién de canal 3 con nivel 0 de ecualizaciéon a
diferentes velocidades de transmisién.

En la Tabla 4.12 se observan los valores de altura de ojo para los distintos niveles de
ecualizacién. Aqui es posible notar que los niveles del 1 al 4 (2 a 4 taps de FFE) arrojan
précticamente los mismos resultados. Mdas aun, al aplicar nivel 5 (3 taps de FFE y CTLE
activado) y nivel 6 (1 tap de DFE adicionalmente), los resultados incluso empeoran.

Tabla 4.12: Aperturas de ojo para pruebas realizadas en aproximacion de canal 3 con
diversos niveles de ecualizacion y velocidades de transmision.

Velocidad Apertura de ojo [mV]
[Gbps]  Nivel 0 Nivel 1 Nivel 2 Nivel 3 Nivel 4 Nivel 5 Nivel 6
5 139,563 155,73 157,69 158,42 157,78 103,11 112,27
10 44,72 91,86 89,57 89,81 89,78 66,75 65,96
15 1,41 44,64 44776 44,94 4477 36,51 35,74
20 <1 17,47 17,43 18,65 18,31 15,76 15,66
25 <1 123 156 158 <1 292 292

30 <1 <1 <1 <1 <1 <1 <1
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Para intentar mejorar la calidad de las pruebas, se agrega un tap de precursor al FFE,
debido a que se observa algo de energia en la respuesta al impulso del canal 3 antes del
pico maximo, como se ilustra en la Figura 4.27. Los resultados obtenidos se observan en
la Tabla 4.13. Para esta prueba es visible que las aperturas de ojo aumentaron en general
para los niveles de ecualizacién del 1 al 4 (donde se agreg6 un precursor de FFE). Todavia
los niveles 5 y 6 siguen degradados con respecto a los anteriores.

Channel impulse response

-2 -1 0 1 2 3 4
Time [UI]

Figura 4.27: Respuesta al impulso de la aproximacién del canal 3 a 20 Gbps.

Tabla 4.13: Aperturas de ojo para pruebas realizadas en aproximacién de canal 3 con
un precursor de FFE adicional.

Velocidad Apertura de ojo [mV]
[Gbps]  Nivel 0 Nivel 1 Nivel 2 Nivel 3 Nivel 4 Nivel 5 Nivel 6
5 139,563 163,30 164,71 165,45 164,54 108,24 118,86
10 4472 9901 98,95 9859 9850 70,00 77,79
15 1,41 60,67 59,96 60,15 60,72 46,32 47,49
20 <1 36,64 37,98 38,67 38,96 28,35 28,14
25 <1 2145 2235 2200 21,82 1720 16,90
30 <1 708 830 861 852 716 7,08

De las dos ultimas pruebas es visible que los niveles 5 y 6 no mejoran la apertura de ojo y
que no es posible obtener una apertura mayor a 25 mVpp a partir de 25 Gbps. Aqui cabe
recordar que las pruebas realizadas en [47] poseen un amplificador de ganancia automética
(AGC) a la salida del sistema, a diferencia del esquema expuesto en este trabajo. Sin
embargo, es posible agregar un amplificador de ganancia variable (VGA) en el lado del
receptor. Como 1ultima medida de correccion se intenta agregar una ganancia lineal de 2
en el recepto, para evaluar si es posible transmitir a mayor velocidad. En la Tabla 4.14
se observan estos resultados.
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Tabla 4.14: Aperturas de ojo para pruebas realizadas en aproximacion de canal 3 con
un precursor de FFE adicional y ganancia de 2 en Rx.

Velocidad Apertura de ojo [mV]
[Gbps]  Nivel 0 Nivel 1 Nivel 2 Nivel 3 Nivel 4 Nivel 5 Nivel 6
5 279.06  326.60 329.42 330.90 329.09 301.22 278.70
10 89.44 198.03 197.90 197.19 197.00 171.46 155.99
15 2.82 121.35 11993 120.31 121.44 101.35 90.50
20 2.36 73.29 75.97 77.34 77.93 64.66 57.63
25 1.31 42.90 44.70 44.00 43.65 38.51 34.05
30 1.35 14.17 16.60 17.22 17.05 13.66 13.66

Para esta ultima prueba es visible que agregar una ganancia en el receptor del doble, au-
menta por dos las alturas de los o0jos, sin embargo el comportamiento general se mantiene
de la prueba anterior. En particular, los niveles de ecualizacién con FFE del 1 al 4 dan
practicamente los mismos valores y agregar CTLE y DFE a este canal en particular no
mejora la transmision. De esta manera se concluye que la aproximacion hecha del canal
3 no se comporta en la misma manera del canal original de [47].



Capitulo 5

Conclusiones y trabajo futuro

En el presente proyecto se desarrollé un entorno integrado de simulacion para canales
eléctricos de alta velocidad modelado por medio de parametros S, en el cual es posible
observar el comportamiento de senales basicas de entrada a través de un canal pasivo en
diferentes tasas y condiciones de transmisién, y realizar un anélisis de la senal recibida
por medio del diagrama de ojo y demés estadisticas. Asi mismo, es posible aplicar bloques
parametrizables de ecualizacién para mejorar las condiciones de transmision en el canal.

Fue necesario realizar una correspondencia uno a uno con la fuente de senales disenada
y sus parametros, con la de ADS, para poder realizar una correcta comparacion de los
resultados obtenidos en la senal recibida a la salida del canal. Los parametros S muestran
ser una herramienta potente pero no infalible, para la caracterizacién de sistemas. Un
procesamiento correcto de estos parametros permite analizar senales de cierta frecuencia
que se propagan por el canal. Se observé que mediante la aplicacién de la transformada
inversa de Fourier a un conjunto de parametros S se puede obtener la respuesta al impulso
de un canal pasivo, la cual a su vez puede ser convolucionada con una senal basica de
entrada para determinar el comportamiento de las senales en dicho canal. En este proceso
se encontré que algunas respuestas al impulso poseen un caracter no causal, por lo que es
necesario corregir este problema. En el proyecto se utilizé la propiedad de desplazamiento
en el tiempo de un sistema LTT para obtener un respuesta apropiada. Otra forma de forzar
la causalidad de una senal es mediante la aplicacién de la transformada de Hilbert.

Para la implementacion de los ecualizadores hubo dos enfoques generales; diseno en el
tiempo o en frecuencia. Para el caso del FFE, se implement6 un filtro FIR en el tiempo
para poder distorsionar la senal del transmisor previo a la convolucién con la respuesta
al impulso del canal. La funcion de transferencia fue obtenida mediante la respuesta en
frecuencia de un filtro digital. Para el CTLE, el diseno se basa en el método de graficas de
Bode, con el cual hay que disenar una funcion de transferencia a partir de las frecuencias
de los polos y ceros del sistema. El desafio aqui surge en que es necesario conocer el canal
y la frecuencia de Nyquist de la transmisién para poder agregar la ganancia necesaria
en ese ancho de banda. Para obtener la senal en el tiempo del CTLE hubo que calcular
su respuesta al impulso mediante la transformada inversa de Fourier de su funcion de
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transferencia y concatenarla con el canal. En este punto surgié el problema que esta
respuesta al impulso es no causal, por lo que hay que realizar ajustes matematicos para
conformar una respuesta causal. Para ambos casos del FFE y el CTLE, su funcién de
transferencia puede ser concatenada con la del canal para analizar el efecto neto de ambos
ecualizadores (o ambos por separado) sobre la transmisién. En general, el disefio en el
tiempo mostrd ser mas directo y con menos potencial de errores y problemas.

La implementacion del DFE mostré una mayor dificultad en comparacién a los ecuali-
zadores previos, debido a la no linealidad del modelo. Para el FFE y CTLE se tenian
ecuaciones en el dominio del tiempo y/o la frecuencia que describen directamente el fun-
cionamiento de estos sistemas, sin embargo la implementacion del DFE se basé en una
abstraccion del comportamiento de los circuitos reales a nivel de transistor, por lo que
hubo mas problemas en obtener resultados similares a los de ADS.

Para una mejor verificacién del ambiente de simulacién desarrollado en general, se reco-
mienda probar el sistema contra los resultados obtenidos de un canal fisico real mediante
su caracterizacién con parametros S.

El entorno de simulacién presentado consiste en la base de un proyecto de software que se
puede extender a un amplio grupo de contribuyentes, ya sean estudiantes o investigadores,
para poder seguir incorporando mas capacidades a la herramienta. Para trabajo futuro
se recomienda lo siguiente:

Es posible extender la funcionalidad de la fuente de senales, en particular, cambiar la
forma de la onda de los pulsos de bits, para que puedan ser ademas de lineales, que sigan
una transicion cosenoidal, asi como extender la codificacién NRZ a PAM-4 inclusive. Es
posible agregar a las senales una variabilidad temporal de la senal (jitter). Para el modelo
de descripcién de canal, es posible agregar soporte a canales diferenciales mediante los
parametros S y aplicar un andlisis para forzar causalidad y pasividad.

En el campo de los ecualizadores, quedan varias tareas por realizar. En general es posible
agregar diversos métodos de adaptacién de los coeficientes, como el algoritmo LMS, RLS
o ZF. Para el CTLE es habilitar la opcién de un ecualizador de segundo orden. Para el
DFE se recomienda agregar postcursores al filtro. Para el sistema de diagrama de ojos y
estadisticas de la transmision se recomienda realizar los calculos de manera mas robusta,
siguiendo la forma exacta en la que se realiza en ADS. Asi mismo, es posible agregar
célculo de BER y curvas de banera.

Se recomienda asi la creacién de un entorno grafico en donde sea posible la parametri-
zacion y ajustes de la simulacién con toda la funcionalidad de las senales generadoras,
ecualizadores, estadisticas y graficos discutidos previamente. Finalmente, a nivel de ar-
quitectura de software, se recomienda migrar el cédigo a otro lenguaje como C/C++ o
Python, hacer el software de cédigo abierto y con esto promover la cooperacién extra-
institucional, realizar una re-arquitecturacion del software basado en pronésticos a futuro
del crecimiento del mismo y crear un marco de pruebas que permita la ejecucion de un
amplio nimero de simulaciones de manera automatizada.
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Apéndice A

Imagenes adicionales

A.1 Verificacion de ecualizadores

A continuacion se muestran imagenes adicionales en la verificacion de los ecualizadores.
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A.1.1 Feed-Forward Equalizer

Effect of FFE in channel impulse response:
1 precursors - 1 postcursors
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(a) Respuesta al impulso de canal con/sin FFE.
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(d) Implementacién a 5 Gbps. (e) ADS a 5 Gbps.

Figura A.1: Diagramas de ojo para comunicacién a 5 Gbps sin FFE en canal con una via a

tierra.
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Effect of FFE in channel impulse response:
1 precursors - 1 postcursors
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(d) Implementacién a 15 Gbps con FFE. (e) ADS a 15 Gbps con FFE.

Figura A.2: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 15 Gbps sin/con FFE en canal con una via a tierra.
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Effect of FFE in channel impulse response:
1 precursors - 1 postcursors
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(b) Implementacién a 20 Gbps sin FFE. (c) ADS a 20 Gbps sin FFE.
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(d) Implementacién a 20 Gbps con FFE. (e) ADS a 20 Gbps con FFE.

Figura A.3: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 20 Gbps sin/con FFE en canal con una via a tierra.
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A.1.2 Continuous-Time Linear Equalizer

Effect of CTLE in channel impulse response
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(b) Implementacién a 1 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 1 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 1 Gbps con CTLE. (e) ADS a 1 Gbps con CTLE.

Figura A.4: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 1 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.
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Effect of CTLE in channel impulse response
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(b) Implementacién a 4 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 4 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 4 Gbps con CTLE. (e) ADS a 4 Gbps con CTLE.

Figura A.5: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 4 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.
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Effect of CTLE in channel impulse response
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(b) Implementacién a 6 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 6 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 6 Gbps con CTLE. (e) ADS a 6 Gbps con CTLE.

Figura A.6: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 6 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.



A Imagenes adicionales 95

Effect of CTLE in channel impulse response
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(a) Respuesta al impulso de canal con/sin CTLE.
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(b) Implementacién a 8 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 8 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 8 Gbps con CTLE. (e) ADS a 8 Gbps con CTLE.

Figura A.7: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 8 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.
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Effect of CTLE in channel impulse response
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(a) Respuesta al impulso de canal con/sin CTLE.
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(b) Implementacién a 10 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 10 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 10 Gbps con CTLE. (e) ADS a 10 Gbps con CTLE.

Figura A.8: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 10 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.
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Effect of CTLE in channel impulse response
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(a) Respuesta al impulso de canal con/sin CTLE.
Eye Diagram
\
0.5 40
0.4
s 05
©0.3 ] v
g 20 E
g 0.2 ;
0.1 10
0 JO 005 T T T T T T T T T
-83.33  -41.67 0 41.67  83.33 0 5 100 150
Time [ps] Time [ps]
(b) Implementacién a 12 Gbps sin CTLE. (c) ADS a 12 Gbps sin CTLE.
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(d) Implementacién a 12 Gbps con CTLE. (e) ADS a 12 Gbps con CTLE.

Figura A.9: Respuesta al impulso y comparacién de diagramas de ojo entre implementacién
y ADS para transmisién a 12 Gbps sin/con CTLE en canal de microstrip.
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A.1.3 Decision-Feedback Equalizer
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(a) Implementacién a 1 Gbps con DFE. (b) ADS a 1 Gbps con DFE.
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(c) Implementacién a 4 Gbps con DFE. (d) ADS a 4 Gbps con DFE.
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(e) Implementacién a 6 Gbps con DFE. (f) ADS a 6 Gbps con DFE.

Figura A.10: Comparacién de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmi-
siones de 1, 4 y 6 Gbps con DFE en canal de microstrip.
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(a) Implementacién a 8 Gbps con DFE. (b) ADS a 8 Gbps con DFE.
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(c) Implementacién a 10 Gbps con DFE. (d) ADS a 10 Gbps con DFE.
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(e) Implementacién a 12 Gbps con CTLE. (f) ADS a 12 Gbps con CTLE.

Figura A.11: Comparacion de diagramas de ojo entre implementacién y ADS para transmi-
siones de 8, 10 y 12 Gbps con DFE en canal de microstrip.



Apéndice B
Guia de programacion

A continuacion se presenta una guia de programacién que permite al usuario utilizar las
funciones de manera correcta.

B.1 Generador de funciones

B.1.1 spi_vsrc_pulse

Parametros de entrada

o v_low (v;) e t_rise (¢,) e transient_time
e v_high (vp) e t_width () e time_step
o t_delay (t4) o t_fall (tf) e plot_signal

Parametros de salida

e time_vector e pulse_signal

Uso de la funcion

%
% Generate pulse signal
%

[vtime_signal , pulse_signal] =

spi_vsrc_pulse (v_low, v_high, t_, t.r, t_f, t.w,
sampling_period , transient_time , 'ON’);

Esta funcion toma de parametros de entrada los valores necesarios para construir un pulso
digital, asi como el tiempo de transiente y periodo de muestreo. Adicionalmente se tiene

100
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una bandera plot_signal que habilita la impresion de una figura con las caracteristicas
programadas, como se observa en la Figura B.1. El parametro se ingresa en formato de
cadena de caracteres entre comillas simples, que puede ser ‘ON’ u ‘OFF’.

La funcién retorna como parametros de salida un vector de tiempo time_vector con el

periodo de muestreo dado en la entrada y un vector pulse_signal de valores de la senal de
pulso digital.

Digital pulse @ Data Rate = 2e8 bps

Voltage [V]
© o o
N » oo

o
[N

0 2 4 6 8 10 12 14
Time [ns]

Figura B.1: Funcién de pulso digital.

B.1.2 spi_vsrc_step

Parametros de entrada

e v low (u;) e t_rise (¢,) e plot_signal
e v_high (vp) e transient_time
o t_delay (t4) e time_step

Parametros de salida

e time_vector e pulse_signal

Uso de la funcién

%
% Generate step signal
%
[vtime_step , step_signal] = ...
spi_vsrc_step (v_low, v_high, t.d, t_r,
sample_period , transient_time , 'ON’);
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Esta funcién toma de parametros de entrada los valores necesarios para construir un
escaldn, asi como el tiempo de transiente y periodo de muestreo. Adicionalmente se tiene
una bandera plot_signal que habilita la impresiéon de una figura con las caracteristicas
programadas, como se observa en la Figura B.2. El parametro se ingresa en formato de
cadena de caracteres entre comillas simples, que puede ser ‘ON’ u ‘OFF’.

La funcién retorna como parametros de salida un vector de tiempo time_vector con el

periodo de muestreo dado en la entrada y un vector step_signal de valores de la senal de
escalén.

Step signal @ Rise time = 0.125e8 s
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Figura B.2: Funcién de escalon.

B.1.3 spi_vsrc_prbs

Parametros de entrada

e v_low (v;) o t_delay (t4) e prbs_k e plot_signal
e v_high (vp) e t_rise (t,) o seed
e data_rate o t_fall (t5) e num_of_bits

Parametros de salida

e time_vector e pulse_signal time_step

Uso de la funcién
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%
% Generate PRBS signal
%
[vtime_signal , test_signal , T_s_pulse] = ...
spi_vsrc_prbs(v_low, v_high, data_rate, t.d, t.r, t_f,
prbs_k, seed, num_of_bits, samples_per_symbol, 'ON’);

Esta funcién crea un tren de pulsos a partir de una secuencia de bits pseudoaleatorios
(PRBS) que son generados por un polinomio de orden prbs_k y una semilla opcional
seed. La semilla puede tener un valor de —1 para utilizar internamente un valor por
defecto. En caso contrario, la semilla debe coincidir en bits con el orden del polinomio y se
utiliza el formato entre comillas (‘101’ por ejemplo). Adicionalmente se tiene una bandera
plot_signal que habilita la impresiéon de una figura con las caracteristicas programadas,
como se observa en la Figura B.3. El pardmetro se ingresa en formato de cadena de
caracteres entre comillas simples, que puede ser ‘ON’ u ‘OFF”.

PRBS Signal @ Data Rate = 2e8 bps

AN —
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o o’ o
N [e)} [e¢]

o
N
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1 U L

10 20 30 40 50 60 70 80
Time [ns]

L

o

Figura B.3: Funcién de PRBS-k.
La funcién retorna como parametros de salida un vector de tiempo time_vector con el

periodo de muestreo dado en la entrada y un vector prbs_signal de valores de la secuencia
pseudoaleatoria.

B.1.4 spi_vsrc_bitseq

Parametros de entrada

o v_low (v;) o t_delay (t4) e bit_sequence
e v_high (vp,) e t_rise (t,) e samples_per_symbol
e data_rate o t_fall (t5) e plot_signal
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Parametros de salida

e time_vector e pulse_signal time_step

Uso de la funcion

%

% Generate bit sequence signal

%

[vtime_signal , bitSeq_signal , T_s_pulse] = ...
spi_vsrc_bitseq(v_low, v_high, data_rate, t.d, t_.r, t_f,
bit_sequence , samples_per_symbol, 'OFF’);

Esta funcién crea un tren de pulsos a partir de una secuencia de bits predefinida en formato
entre comillas sencillas, por ejemplo ‘101100101°. Adicionalmente se tiene una bandera
plot_signal que habilita la impresién de una figura con las caracteristicas programadas,
como se observa en la Figura B.4. El parametro se ingresa en formato de cadena de
caracteres entre comillas simples, que puede ser ‘ON’ u ‘OFF’.

Bit sequence @ Data Rate = 2e8 bps
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Figura B.4: Funcién de secuencia de bits.

La funcién retorna como parametros de salida un vector de tiempo time_vector con el

periodo de muestreo dado en la entrada y un vector bitseq_signal de valores de la secuencia
de bits.

B.1.5 spi_vsrc_gaussian

Parametros de entrada

e unit_interval e samples_per_symbol e time_delay e plot_signal
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Parametros de salida

e time_vector e gauss_pulse time_step

Uso de la funcion

%
% Generate gaussian pulse
%
[vtime_signal , gaussian_pulse, T_s_pulse| =

spi_vsrc_gaussian (unit_interval , samples_per_symbol, time_delay, 'ON’)

Esta funciéon crea un pulso gaussiano. Adicionalmente se tiene una bandera plot_signal
que habilita la impresién de una figura con las caracteristicas programadas, como se
observa en la Figura B.5. El pardametro se ingresa en formato de cadena de caracteres
entre comillas simples, que puede ser ‘ON’ u ‘OFF".

Gaussian pulse @ o = 1 Data Rate = 2e8 bps
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o o o o
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o
[&)]
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Time [ns]

Figura B.5: Funcién de pulso gaussiano.

La funcién retorna como parametros de salida un vector de tiempo time_vector con el

periodo de muestreo dado en la entrada y un vector gaussian_pulse de valores del pulso
gaussiano.

B.1.6 spi_prbs_k gen
Parametros de entrada

e prbs_k e seed e num _of_bits

Parametros de salida

e prbs_bits
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Esta funcion crea una secuencia de bits pseudoaleatorios basado en un polinomio de grado
k. Puede utilizarse de manera independiente para generar un vector de bits pseudoaleato-
rios, aunque es utilizada por el generador de PRBS. Recibe como parametros de entrada
el grado del polinomio dado por el valor de prbs_k, un valor de semilla diferente de 0
en formato entre comillas simples, por ejemplo ‘101’ y la longitud de la secuencia en
bits num_of_bits. La longitud maxima para un valor k¥ dado es 2¥ — 1, por lo que si
num_of_bits supera este valor, la secuencia se repite nuevamente hasta ese valor. Un
valor de semilla igual a —1 hara que se utilice un valor por defecto. En la Tabla 3.1 se
observan los polinomios utilizados para la secuencia pseudoaleatoria de 3 a 32 bits.

B.1.7 spi_impulse_response

Parametros de entrada

e v_frequency ® s_params e query_dt e plot_signal

Parametros de salida

e vtime_imp_resp e impulse_response e imp_resp_dt e base_delay

Uso de la funcién

%

% Generate impulse responses matrix from all ports

%

[time_matrix , imp_resp_matrix, T_s_imp_resp] = spi_impulse_response (...

v_frequency , output_matrix_s, sampling_period, 'OFF’);
B.2 Entorno grafico

Se desarroll6 un entorno grafico con el cual se desea realizar el manejo y procesamiento
de archivos de Parametros S ademas de la simulacion de canales eléctricos con las fuentes
generadoras mencionadas anteriormente. La interfaz que se observa en la Figura B.6
cuenta actualmente con las siguientes capacidades:

e Lectura de archivos Touchstone con posibilidad de conversién a parametros 7, Y, S

y ABCD.

e Graficos de los parametros en los puertos seleccionados, con posibilidad de mostrar
magnitud, fase o parte real o imaginaria.

e Cambio de terminacién Zy a un valor diferente al de referencia en Parametros S.
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e Posibilidad de guardar el archivo en un formato diferente al original.

|4 SPI Toolbox - x
Instituto Techolégico de Costa Rica
I E C | e Escuela de Ingenieria Electrénica
Signal and Power Integrity Toolbox
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®Log || O Rad ) imag [ subpiot
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Dataset Ports  Param Format R
1 4 5 MA 50 Save snp file

Param Scale Freg Term Z0

5 MA v |HZ
Load snp File | | Delete dataset e e e
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INFO: DatasetSPI_05_difflink_1gnd_40rx selected.
Megsage box

Figura B.6: Entorno grafico de SPI Toolbox.
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