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RESUMO

As mudancgas nos padrdes de trafego na internet forcam a constante evolucio das
redes dpticas, que, por serem sistemas com grande capacidade e se estenderam por milhares
de quilémetros, sdo a principal aposta para suprir a demanda por banda. A soluciao adotada
foi aumentar a eficiéncia espectral da transmissdo, por meio do uso de formatos de
modulacdo de alta ordem, como o PSK e 0 QAM, da deteccao coerente e da multiplexacao
em polarizacdo. Nessa dissertacdo, os conceitos de uma transmissdo coerente digital e os
principais algoritmos para a recep¢do e recuperacdo de sinal sdo apresentados,
considerando o formato de modulagio DP-QPSK com taxa agregada de 112 Gb/s. E
proposto, também, um método de adaptacdo de ganho para o algoritmo de mddulo
constante (CMA), que acelera a convergéncia e torna a rotina que rastreia as mudangas no
estado de polarizacdo do sinal 6ptico mais rdpido e robusto. Os algoritmos para cada
funcionalidade foram testados individualmente em simulagdo. O melhor conjunto de
algoritmos € analisado e configuracdes experimentais em back-to-back com carregamento
de ruido ASE, em anel de recirculacio 6ptico de 225 km com 80 canais DWDM e, também,
em transmissdo pela Rede Experimental de Alta Velocidade GIGA no trecho Campinas —
S@o Paulo — Campinas. Para a configuracdo em back-to-back, o limite do sistema foi de
10,5 dB de OSNR. No anel de recirculacdo, foi possivel a transmissdo de 80 canais a 112
Gb/s, totalizando 8,96 Tbit/s por 2925 km e ocupando 50 GHz de banda, ou por 2475 km e
ocupando 25 GHz. Na rede GIGA, o sistema se mostrou estavel, com taxa de erro de bits
bem inferior ao limite por mais de 3 horas de andlise. O método de adaptacdo de ganho
proposto conseguiu acompanhar mais de 20 Mrad/s e 3 Mrad/s de variagao angular no
estado de polarizacido para 34 dB e 15 dB de OSNR, respectivamente, enquanto o CMA
sem adaptacdo de ganho falha a 10 Mrad/s e 1,5 Mrad/s nas mesmas condi¢des. Os
resultados demonstram a eficidcia e a estabilidade dos algoritmos e a capacidade de

recuperacdo do sinal em simulacdo, em experimentos laboratoriais ou em campo.

Palavras-chave: Transmissao dptica coerente, processamento de sinais, DP-QPSK
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ABSTRACT

The changes in traffic patterns due to the Internet force the constant evolution of
optical networks. These systems, designed to deliver high transmission capacity over
thousands of kilometers, are the key solution to meet the demand for bandwidth. The recent
tendency to provide wider bandwidth without changing the infrastructure already deployed
has been to increase the spectral efficiency of transmission by using high order modulation
formats, such as PSK and QAM, and employment coherent detection along with
polarization multiplexing. In this work the concepts of optical digital coherent systems and
the main algorithms for signal reception and recovery are presented, considering QPSK
modulation format and polarization multiplexing (DP-QPSK) at 112 Gb/s. It is also
proposed a method for adaptive adjustment of the constant modulus algorithm (CMA) gain,
which accelerates the convergence and makes the algorithm faster and more robust to
changes in the state of polarization of the optical signal. The algorithms for each function
were tested individually in a simulation setup. The best set of algorithms were then
obtained and applied in the receiver end of different experimental setups: back-to-back with
ASE noise loading; 225-km optical recirculation loop with 80 DWDM channels; and a field
transmission over part of the high-capacity experimental network GIGA (Campinas — Sao
Paulo — Campinas). For the back-to-back setup, the system limit was achieved at 10.5 dB of
OSNR. For the recirculation loop, it was possible to transmit up to 80 channels at 112 Gb/s,
or 8.96 Tbit/s for overall system capacity, over 2925 km, considering 50-GHz bandwidth
signal, or 2475 km for 25-GHz bandwidth signal. For the GIGA network, the system was
stable with bit error rate well below the FEC threshold during the 3-hour analysis. The gain
adaptation method proposed was able to track over 20 Mrad/s and 3 Mrad/s of angular
rotation rate in the state of polarization for OSNRs of 34 dB and 15 dB, respectively, while
the CMA without gain adaptation fails to track frequencies above 10 Mrad/s and 1.5 Mrad/s
in the same conditions. The results show that the set of algorithms is effective, stable and

capable of recovering the signal during simulation, laboratory experiments or field trials.

Keywords: Coherent optical transmission, Signal processing, DP-QPSK.
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em dupla polarizacio)

DWDM - dense wavelength division multiplex (multiplexag¢do por divisdo em comprimento de onda
denso)

EDFA - erbium-doped fiber amplifier (amplificadores 6pticos a fibra dopada com érbio)

FDE - frequency domain equalization (equaliza¢do no dominio da frequéncia)

FEC - forward error correction (correcio de erros adiante)

FFPR - feed-forward phase recovery (recuperagio de fase por alimentacdo adiante)

FFT - fast fourier transform (transformada rapida de fourier)

FIR - finite impulse response (resposta finita ao impulso)

FO — frequency offset (desvio de frequéncia)

FOE - frequency offset estimator (estimador do desvio de frequéncia)

FOE-FD - frequency offset estimator-frequency domain (estimador do desvio de frequéncia —

dominio do tempo)

FOE-TD - frequency offset estimator-time domain (estimador do desvio de frequéncia — domino da

frequéncia)

FSE - fractionally spaced equalizer (equalizador espagado a taxa fracionada)
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GA - gain adaptation (adaptagdo de ganho)

GSOP - Gram-Schmidt orthonormalization process (processo de ortonormalizacio de Gram-
Schmidt)

I - in-phase (em fase)

IBI - interblock interference (interferéncia intrabloco)

IFFT - inverse fast fourier transform (transformada inversa rdpida de Fourier)

IQ - in-phase and quadrature (em fase e quadratura)

LiNbO3 - Niobato de Litio

LMS - least mean square

LO - local oscillator (oscilador local)

LOP — Lowdin orthonormalization process (processo de ortonormaliza¢do de Lowdin)

MGA - modified gain adaptation (adaptacdo de ganho modificada)

MIMO - multiple input multiple output (entrada multipla, saida multipla)

MLSE - maximum likelihood sequence estimation (estimacao de sequéncia por

maxiverossimilhanga)

MSE - mean squared error (erro médio quadratico)

MZM - Mach-Zehnder Modulator

NDA — non data aided (nfo auxiliado por dados)

NRZ - non return to zero (nao retorna a zero)

OEO - optica-elétrica-6ptica

OFDE - overlap frequency domain equalization (equalizacio no dominio da frequéncia por
sobreposi¢do)

OIF - optical internetworking forum

OOK - on-off keying (modulacgio de intensidade)

OPLL - optical phase-locked loop (lago de travamento de fase 6ptico)

OSNR - optical signal to noise ratio (relagdo sinal-ruido 6ptica)

PBC - polarization beam combiner (combinador de feixes polarizados)

PBS - polarization beam splitter (divisor de feixes polarizados)

PDS - processamento digital de sinais

PM - polarization multiplexing (multiplexacdo em polarizagdo)

PMD - polarization mode dispersion (dispersdo do modo de polarizacio)

PM-Q - polarization multiplexed-quadrature (modulador de quadratura multiplexador de polarizagao)

PRBS - pseudo-random binary sequence (sequéncia pseudo-aleatéria)

PSK - phase-shift keying (chaveamento de fase)

PU - phase unwrapping (desembaragador de fase)

Q — quadrature (quadrature)

QAM - quadrature amplitude modulation (modulagcdo em quadratura e amplitude)

Q-Factor - quality factor (fator de qualidade)
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QI - quadrature imbalance (desvio de quadratura)

QPSK - quadrature phase-shift keying (chaveamento em quadratura de fase)

ROADM - reconfigurable optical add-drop multiplexer (multiplexador adiciona-retira &ptico
reconfiguravel)

SGD - stochastic gradient descent (gradiente descendente estocdstico)

SNR - signal to noise ratio (relagdo sinal ruido)

TDE — time domain equalization (equaliza¢do no dominio do tempo)

TIA - transimpedance amplifier (amplificador de transimpedancia)

VOA - variable optical attenuator (atenuador 6ptico varidvel)

WDM - wavelength division multiplex (multiplexacdo por divisdo de comprimento de onda)

WSS - wavelength selective switch (chave seletora de comprimento de onda)
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LISTA SIMBOLOS

b/s - Bits por segundo (bits per second)

Kb/s - Kilo bits por segundo (Kilo bits per second)
Mb/s - Mega bits por segundo (Mega bits per second)
Gb/s - Giga bits por segundo (Giga bits per second)
Tb/s - Tera bits por segundo (Tera bits per second)
dB - Decibel

nm - Nanometro (Nanometer)

km - Quildmetro (Kilometer)

dB/km - Decibel por Quilémetros (Decibel per Kilometer)
Hz - Hertz [1/s]

MHz - Mega-Hertz [1/s]

GHz - Giga-Hertz [1/s]

THz - Tera-Hertz [1/s]

b/s/Hz - Eficiéncia espectral em bits por segundo por Hertz
GBd - Giga Baud (Giga simbolos por segundo)

dBm - Decibel com relagdo a ImW

E — Campo elétrico

E.,, - Campo elétrico de luz continua

E,,- Campo elétrico do oscilador local

E ;- Campo elétrico do sinal

P, — Poténcia do campo elétrico do sinal

P,, — Poténcia do campo elétrico do oscilador local
Py - Poténcia 6ptica no eixo de polariza¢do X

Py - Poténcia 6ptica no eixo de polariza¢do Y

w,- Frequéncia angular do sinal

@s- Fase inicial do sinal

e,- Componente de polarizagdo do campo elétrico do sinal

e;,- Componente de polarizacdo do campo elétrico do oscilador local

¢, - Ruido de fase

6P - Ruido de amplitude do sinal
T - Intervalo de tempo

Ay, — Variagdo de fase aleatria

Avg- Largura de linha
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V.- Tensdo para variagdo de 180° no modulador

E ¢ - Campo elétrico de saida.

E;,- Campo elétrico de entrada

V;(t)- Tensao aplicada no MZM

P,,:- Poténcia de saida

P;,- Poténcia de entrada

Vop- Componente de tensdo DC de polarizagdo do modulador
Vimoa- Tensdo de modulagdo do MZM

R - Responsividade do fotodetector

I — Corrente da fotodeteccio

a(t) - Modulagdo em amplitude

@(t) - Modulacdo em fase

Awt — desvio de frequéncia

6 - Angulo entre as componentes em fase e quadratura
s;- Componente em fase ortonormalizada

s,- Componente de quadratura ortonormalizada

;- Componente em fase recebida no algoritmo

1,- Componente de quadratura recebida no algoritmo
g1- Componente em fase ortonormalizada pelo GSOP
g-- Componente em fase ortonormalizada pelo LOP

z — Eixo de propagacdo do campo elétrico na fibra 6ptica
B, - Constante de propagagao na fibra

B, - Constante de dispersdo cromadtica

[ - Constante de inclinag¢@o da dispersdo cromética

a — Constante de atenuagdo na fibra dptica

D — Parametro de dispersdo na fibra dptica

A - Comprimento de onda

¢ - Velocidade da luz

T — Periodo

f — Frequéncia

R - Parte real do nimero complexo

U - Ganho ou passo de adaptacao

€ - Passo de adaptacdo dos algoritmos de adaptaciao de ganho
R, - Taxa de simbolos

Aw - Variacdo da frequéncia angular

n[k]- Ruido balistico discreto

PU — Desembaracador de fase (Phase Unwrapping)
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1 INTRODUCAO

A Sociedade moderna tem grande parte de suas caracteristicas moldadas pelo
progresso tecnoldgico das telecomunicacdes. Milhdes de pessoas usam, diariamente, a
internet para ler e-mails e noticias, fazer compras, ver videos ou usar outra infinidade de
servigos disponiveis. Desde a criacdo da rede mundial de computadores, o volume de
trafego sempre cresceu de forma acelerada, oferecendo servicos cada vez mais complexos e
que demandam uma maior capacidade e qualidade da rede de telecomunicacOes. Essa
demanda por banda incitou o desenvolvimento de novas tecnologias e equipamentos que,
em um breve periodo, possibilitou um aumento exponencial na capacidade dos sistemas,
além da diminui¢do do custo por bit transmitido.

As redes Opticas tém um papel fundamental nessa evolucdo por serem sistemas
projetados para ter uma capacidade de transmissdo elevada e capaz de atingir milhares de
quildmetros. Atualmente, ja foi demonstrado que € possivel transmitir 20 Tb/s por quase
sete mil quildmetros em uma unica fibra [1]; contudo, no come¢o das comunicacdes
6pticas, os sistemas operavam com taxas muito menores. E possivel dividir a evolucdo das
redes Opticas em trés geracdes. A primeira geracdo dos sistemas Opticos era, basicamente,
composta de enlaces ponto a ponto, com fibras sem controle de dispersdo e sem grande
preocupacdo com as ndo linearidades. Essa geracdo operava com taxas de transmissdo de,
no maximo, alguns gigabits e, quando havia a necessidade de se repetir o sinal, era
necessario o uso de regeneradores de conversdo Optica-elétrica-optica (OEO), de alto custo.
A evolugdo no processo de produgdo das fibras dpticas, que permitiram atenuacdes tao
baixas quanto 0,2 dB/km, o controle de dispersdao e nao linearidades, o aprimoramento dos
filtros Opticos, o aparecimento de novos lasers e fotodetectores e, principalmente, a
invencdo dos amplificadores Opticos a fibra dopada com érbio (EDFA — Erbium-doped
fiber amplifier) marcaram o inicio da segunda geracdo dos sistemas Opticos e tornaram
possivel a comercializagdo dos sistemas com multiplexacdo por divisdo em comprimento
de onda (WDM — wavelength division multiplex). Nesses sistemas, € possivel transmitir até

80 canais, considerando-se apenas a banda C da grade do WDM denso (DWDM - dense
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WDM) do ITU-T [2]. As taxas de transmissao chegam até 40 Gb/s, sendo que 10 Gb/s é a
velocidade mais comum nesses sistemas.

Novos perfis de trafego na internet, como a distribui¢do de video sobre demanda, as
aplicagdes peer-to-peer € a computacdo em nuvem, requerem muito mais banda que as
aplicagdes tradicionais. Essa mudancga nas caracteristicas do trafego forca um aumento na
capacidade de transporte das redes Opticas atuais, que, hoje, tem uma banda limitada,
principalmente, pelos amplificadores EDFA comerciais. A maneira escolhida para
contornar esse problema foi aumentar a eficiéncia espectral da transmissdo, por meio do
uso de formatos de modulacdo digital, como o chaveamento de fase (PSK — phase-shift
keying) e a modulacdo em quadratura da amplitude (QAM — quadrature amplitude
modulation), deteccdo coerente e multiplexacdo em polarizacdo. Essas caracteristicas
marcam a terceira geracao de sistemas Opticos, a geracdo coerente, que se encontra na fase
de instalacdo dos primeiros sistemas comercias. Com o uso de modulagdes de alta ordem,
consegue-se uma eficiéncia espectral muito maior que a da modulagdo usada nos sistemas
anteriores, a modulacdo de intensidade (OOK — on-off keying), que tem uma eficiéncia
espectral de 0,5 b/s/Hz. Usando o formato de chaveamento em quadratura da fase (QPSK —
quadrature phase-shift keying), por exemplo, tem-se uma eficiéncia espectral de 1 b/s/Hz;
ja para um formato de 16-QAM, chega-se a 2 b/s/Hz. Ao fazer o uso da multiplexacdo em
polarizacdo (PM — polarization multiplexing) da transmissdao em dupla polarizacdo (DP —
dual polarization), dobra-se a eficiéncia espectral pela propagacdo de dois sinais distintos
na mesma banda de frequéncia.

Os sistemas coerentes atuais buscam transferir todas as caracteristicas do sinal
Optico para o dominio elétrico. Dessa forma, apesar de preferivel, ndo haveria a necessidade
de se ter o laser do oscilador local travado exatamente na mesma frequéncia e fase do laser
de transmissdo, pois a coeréncia pode ser atingida no dominio digital, por meio de
algoritmos especificos para essa funcionalidade. Como toda informac¢do do sinal dptico €
transferida para o dominio elétrico, € possivel, ainda, com o processamento digital de sinais
(PDS), compensar ou minimizar os efeitos que degradam o sinal optico que se propaga pela
fibra, como a dispersdo cromdtica (CD — chromatic dispersion) e dispersao do modo de

polarizacao (PMD — polarization mode dispersion), entre outros.



33

Os modulos Opticos dessa geracdo vao se diferenciar principalmente pelas
funcionalidades e caracteristicas inseridas pelos algoritmos de PDS. A quantidade médxima
de CD que se pode mitigar, 0 mdximo valor de PMD, o maximo ruido de fase, o mdximo
desvio de frequéncia entre o sinal transmitido e o laser oscilador local e a minima relacdo
sinal-ruido 6ptica (OSNR — optical signal to noise ratio) sdo algumas caracteristicas que
dependem do tipo de implementacao dos filtros digitais.

Esse trabalho estuda os principais algoritmos para a recep¢do coerente de um
sistema de transmissdo que emprega o formato de modulagdo QPSK e a multiplexagdo de
polarizacdo, batizado de DP-QPSK ou, ainda, PM-QPSK. As funcionalidades abordadas
para a recuperacdo de sinal foram normalizacdo e ortogonalizacdo, compensacdo da
dispersdo cromatica, recuperacdo de reldgio, equalizador dinamico e recuperacdo de
portadora. Em particular, durante o estudo do equalizador dindmico, foi proposto e testado
um método original de adapta¢cdo de ganho para o algoritmo de médulo constante (CMA —
constant modulus algortihm), que acelera a convergéncia e torna o algoritmo mais ripido e
robusto as mudancas no estado de polarizagcao do sinal 6ptico.

Assim sendo, no Capitulo 2, apresentam-se as estruturas do transmissor e do
receptor do sistema a ser analisado e onde € feita uma introdug¢do sobre a teoria dos
sistemas coerentes digitais. No Capitulo 3, os principais algoritmos de PDS para sistemas
coerentes sdo apresentados, considerando-se a ordem de aplicacdo dos mesmos. As
caracteristicas desses algoritmos na simulagdo de diferentes condi¢des de operagcdo do
sistema, bem como a eficiéncia de cada um deles, sdo estudadas no Capitulo 4. Os
algoritmos que apresentaram os melhores resultados durante a fase de simulagdo, para cada
uma das funcionalidades de interesse, foram empregados em bloco para analisar os sinais
oriundos da recepcao coerente sist€émica em trés configuracdes: transmissor-receptor (back-
to-back), anel de recirculacdo de 225 km e sistema real instalado (Rede Experimental de
Alta Velocidade GIGA). Os procedimentos e resultados dessa andlise sao apresentados no

Capitulo 5. Por fim as conclusoes desse trabalho sdo expostas no Capitulo 6.
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2 SISTEMAS COERENTES DIGITAIS

Os sistemas coerentes para comunicagdes Opticas receberam considerdvel atenc¢ao
entre as décadas de oitenta e noventa, por causa do aumento de sensibilidade e de robustez
que podiam proporcionar ao receptor. Entretanto devido ao custo elevado e a alta
complexidade dos componentes, e do surgimento do amplificador a fibra dopada com érbio
(EDFA — erbium-doped fiber amplifier), os sistemas &pticos coerentes perderam seu
principal atrativo na época [3]. Com o crescimento esperado do trafego nas redes de dados
na ordem de 50% ao ano, as operadoras planejam aumentar em dez vezes a capacidade de
suas redes ao adotar os sistemas 100G DWDM [4]. Isso deve acontecer mantendo a
compatibilidade com a grade de canais atual e também sem grandes mudancas na rede,
dado que o custo/bit/s’/km seja inferior aos canais 10G atuais [4]. Para guiar os
desenvolvedores de tecnologias interessados nesse mercado e também para garantir a
interoperabilidade, o Optical Internetworking Forum (OIF) definiu padrdes de
implementacio desses sistemas, tais como o formato de modulacdo a ser usado, os médulos
transmissor e receptor e suas funcionalidades, deixando margem para redugdo de custo e

tamanho pelos fabricantes [4], [5], [6].

10

Figura 1. Polarizacdes ortogonais x e y e constelacdes da modulagdo DP-QPSK.

A modulacio por chaveamento em quadratura de fase e em dupla polarizagdo (DP-
QPSK - dual polarization quadrature phase-shift keying) foi escolhida pela OIF como o
padrao para os moédulos 100G. Nesse modelo, dois sinais distintos, com polarizacdes
ortogonais e mesmas frequéncias, sdo combinados com o propodsito de dobrar a eficiéncia

z

espectral, como mostrado na Figura 1. Cada polarizagdo € modulada em fase e em
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quadratura (IQ), mantendo-se o médulo do sinal constante e a fase variando entre /4,
3n/4, 5n/4, 7r/4. Com isso, cada simbolo de cada polarizacdo carrega dois bits de
informagdo somando 4 bits por simbolo; o que possibilita a transmissdo de 100 Gb/s no
espaco de um canal DWDM. Para entender melhor os sistemas coerentes digitais, serdo

apresentados as estruturas do transmissor e do receptor coerente.

2.1 TRANSMISSOR

O transmissor, como mostrado na Figura 2, é um dispositivo opto-eletronico
composto basicamente por um laser de transmissdo, um modulador de quadratura
multiplexador de polarizacdo (PM-Q — polarization multiplexed-quadrature modulator),
um controlador bias e amplificadores de RF (drivers) para os sinais elétricos atingirem a

amplitude necessdria do modulador.
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Figura 2. Diagrama funcional detalhado do mddulo transmissor integrado [5].
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Para entender melhor o transmissor, os principais componentes, o laser e o

modulador PM-Q, serdo apresentados a seguir.

2.1.1 LASER

O laser é uma fonte de luz que gera o sinal 6ptico a ser modulado e transmitido pela
fibra 6ptica. Idealmente, esta seria uma fonte de luz com amplitude, fase e frequéncia fixas.
Muitos estudos buscam aproximar o dispositivo real do ideal, principalmente porque os
sistemas coerentes digitais sdo sensiveis ao ruido de fase e ao desvio de frequéncia dos
lasers comerciais, especialmente quando empregam modulagdes de alta ordem com varios
estados de fase distintos [7].

No transmissor, pode-se considerar o laser como uma fonte de luz continua e
podemos modelar o campo elétrico normalizado do laser ideal de forma anéloga a [8] e [7]

como
E(t) = [P+ /@st405) - g (1)

onde /P; € a amplitude do campo, w,/2m é a frequéncia, g é a fase inicial e e;é a
polarizagdo do campo. O indice “s” indica que € o laser de transmissdo ou de sinal. Se os
ruidos de fase ¢, (t) e de amplitude 6P(t), sdo considerados na equagdo no campo

elétrico, tem-se que:

E.(t) = VP +6P(t) - e (@st+osteng(D) . e, @)

O ruido de fase € causado por emissdes espontaneas de fotons que ndo estdo em fase
com os fotons de emissdo estimulada na cavidade do dispositivo. Esse € um processo
aleatdrio e pode-se considerar que em um intervalo de tempo T temos uma variagao de fase

aleatéria dada por:
A¢ns(t) = (pns(t) - (pns(t - T) (3)

e a variéncia de A@y,_ (t) é relacionada a largura de linha (Avg) por meio de [7], [9] e [10]:
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(B, (1)) = 2mAvg|T] 4)

Considerando-se (4), fica claro que a incerteza de fase cresce proporcionalmente com a
largura de linha e o intervalo de tempo de observacdo. Como no receptor coerente hd a
necessidade de estimacdo da fase para a recuperagdo do simbolo, a largura de linha e os

intervalos de estimagdo vao estar ligados diretamente ao desempenho do sistema.

2.1.2 MODULADOR

O modulador, em sistemas Opticos, € um dispositivo capaz de realizar a modulacdo
de uma portadora (laser) por um sinal contendo informacdo. Em uma modulacio de alta
velocidade, € desejdvel que o modulador tenha baixa perda de insercdo, ndo introduza
frequéncias de gorjeio no sinal, tenha ampla largura de banda eletro-6ptica e alta razdo de
extin¢do. O modulador mais comum e que cumpre esses requisitos de forma satisfatéria € o
modulador do tipo Mach-Zehnder (MZM) [11], normalmente construido por guias de onda
em um substrato de niobato de litio (LiNbO3). No MZM, o indice de refracdo do material
varia com o campo elétrico aplicado. Dessa maneira, um sinal elétrico pode modular o
indice de refracdo do guia de onda, que por sua vez altera a velocidade de propagacdo do
sinal Optico. Aplicando niveis de tensdo apropriados, € possivel criar interagdes
construtivas e destrutivas ou mesmo alterar a fase do sinal. A Figura 3 apresenta o diagrama

funcional de um modulador Mach-Zehnder.

V(L)
23

Substrato

E‘m(v_" _.'Eaut(lj

|
Eletrédo. I
i

i

vi(t)

Figura 3. Diagrama funcional do MZM [7].
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O MZM ¢ composto, basicamente, por dois moduladores de fase. No modulador de
fase, V; € a tensdo necessdria para o deslocamento de fase ser igual a m. Se apenas um
modulador de fase € considerado, o campo de saida se relaciona ao da entrada,
desconsiderando o deslocamento de fase constante do modulador, como:

Vi)
J—5— T
Eoue(t) = Egp(t) -’ ¥ )
onde V;(t) € a tensdo aplicada entre os eletrodos do modulador de fase. O MZM pode ser

configurado para funcionar no modo push-pull onde o deslocamento de fase aplicado em

um caminho Optico é o negativo do outro caminho 6ptico. Isso é obtido aplicando as

tensdes V;(t) = —V,(t) = @ Nessa configuragdo o campo de saida se relaciona ao da

entrada como [7]:

Epue(t) = Ein(t) - cos (‘;(Vt) ) ©)

Ao elevar a equacdo (6) ao quadrado, tem-se que a funcao de transferéncia de poténcia para

o MZM:

Ppe(t) 1 1 (V(t)n>

i 7

O = 2+2 cos (7

Da forma como foi definido V(t), quando V(t) = 0 Veste é o ponto de maxima
transmitancia e, quando V(t) = +V, tem-se o ponto de minima transmitincia. Geralmente,
0os MZM sao configurados em dois pontos de operagdo. O ponto de operacdo mais comum,
usado para modulagdo de amplitude OOK, € no ponto de quadratura (V;,, = —V;/2), onde
Vop € a componente DC da tensdo de bias e a tensdo de modulag@o Vy,04(t), variando Vg,
como mostrado na Figura 4-(a). Quando se deseja usar o MZM para modula¢do de fase, o
ponto de operagdo € o ponto de minima transmitincia, ou seja V,, = —V; com Vy04(t)

variando com amplitude de 2V, como representado na Figura 4-(b).
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(b)

Figura 4. Func¢ao de transferéncia de poténcia do MZM em funcdo da tensdo aplicada no modo push-pull (a)
operando no ponto de quadratura e (b) operando no ponto de minima transmitancia.

Com o MZM nas configuragdes citadas acima, obtém-se, diretamente, as
modulacdes de chaveamento de amplitude (OOK — on-off keying) e de chaveamento binério
de fase (BPSK — binary phase-shift keying), mostradas na Figura 5. A modulagdo OOK
carrega a informacao na amplitude do sinal 6ptico, enquanto a modulagdo BPSK carrega a
informacdo na fase do sinal. As duas modulagdes tém a mesma poténcia Optica média,
entretanto, a BPSK tem uma vantagem de 3dB em relacdo a OSNR minima necessdria na
recep¢ao, se comparado a um caso com a modulacio OOK. Isso se deve a diferenca entre
os dois pontos da constelagdao para o OOK equivaler a energia do sinal E, e no caso do
BPSK a distancia entre os pontos da constelacio é de vV2E;. Quanto maior a distincia entre
os pontos da constelacdo em relacdo a E;, menor a probabilidade do ruido causar um erro

na estimac¢do do simbolo transmitido.

AQ J\Q

00K BPSK

Vit

Figura 5. Constelacdes das modulagdes OOK bindrio e BPSK.
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Outra estrutura que € de fundamental interesse nesse trabalho é o modulador 1Q (In-
phase and Quadrature). Uma das composi¢des possiveis para a construgdo do dispositivo é
usando trés MZM aninhados como representado pelo diagrama funcional da Figura 6. Nele
o sinal de entrada E;,(t) é dividido igualmente entre os bragos I (in-phase) e Q
(quadrature) e sao modulados por um MZM operando no ponto de minima transmitancia
(Figura 4-(b)); depois, por meio da tensdo Vppqs (), realiza-se uma rotagdo de fase relativa

de m/2 entre I e Q. Com essa estrutura, conseguem-se manipular varios formatos de

modulacio, como o QPSK e 0 QAM.

Vphase ( 0

Ein(t) >

+Eaut( U

Vt?l( t)

Figura 6. Diagrama funcional do modulador IQ [7].
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Figura 7. Modulador IQ: (a) constelagdes
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A Figura 7-(a) exibe o plano complexo IQ. A modulagdo BPSK nos caminhos

P . . . TL'
opticos I e Q ao serem recombinados com uma diferenca de fase de Erad gera a

constelagdo QPSK da Figura 7-(b) com os possiveis cruzamentos ao passar de um simbolo
para os outros, indicados pelas setas azuis.

Combinando-se dois moduladores IQ juntamente com um girador de polarizacao de
90° e um combinador de feixes polarizados (PBC — polarization beam combiner), tem-se a
estrutura do modulador PM-Q apresentado na Figura 8. Nesse modelo, diferentemente do
modulador IQ apresentado na Figura 6, o ponto de operagdo e a tensdo de modulagdo sio
aplicados em eletrodos diferentes na estrutura. Com isso, € possivel eliminar componentes
eletronicos de alto custo como o bias-tee, alem de facilitar o projeto e controle nas placas

de circuito impresso.

Rotacionador de
Polarizagao 90°

Dado RF

(1)

Epn(t) > -~ 7‘: = Epur(t)

DadoRF  DC BIAS

Figura 8. Diagrama funcional do modulador PM-Q

As constelages nos pontos (1) até (11) da Figura 8 s@o apresentadas na Figura 9.
No ponto (1) € representado o laser que tem um ponto constante no eixo I por ser uma fonte
de luz continua; nos pontos (2) e (3) a representacdo € a mesma do ponto (1) porque o sinal
do laser foi somente dividido em duas partes iguais e a diferenca de poténcia foi
desconsiderada.

Os sinais opticos sdo novamente divididos e cada um deles € modulado em BPSK,
onde se obtém as constelacoes nos pontos (4-7). Os sinais de cada brago das polarizagdes X

e Y sdo sofrem rotagdo de fase de 90° entre si e sdo novamente combinados gerando a



43

constelagdo QPSK nos pontos (8,9). Até esse ponto, os sinais apresentardo a mesma
polarizacdo e, para gerar o sinal DP-QPSK, o sinal 6ptico do braco Y sofre rotacdo na
polarizacdao de 90°, formando (10). Este é combinado com sinal 6ptico do braco X,
resultando em dois sinais Opticos ortogonais com modulacdo QPSK. O sinal resultante (11)

¢ apresentado na Figura 9.

(1) (2,3) (4-7)
to Q Q
I | |
— — —
(8,9) (10) (11)
to 'Q

Figura 9. Representacdo do sinal dptico nos pontos de interesse no modulador PM-Q

Com as principais estruturas de geracdo do sinal DP-QPSK definidas, o préximo

passo é apresentar o conceito e a estrutura do receptor coerente.

2.2 RECEPTOR

A deteccdo coerente de um sinal 6ptico implica no batimento do sinal transmitido
com o sinal éptico de um laser oscilador local (LO — local oscilator). Ha trés categorias de
recepcao coerente quanto a fase e a frequéncia do sinal: homddino, heterdédino e intradino.
Teoricamente, no receptor homaddino, o laser LO e o laser de sinal tém a mesma frequéncia
e a diferenca de fase entre os dois é zero (ou multiplo de 2m). A vantagem do receptor

homddino € ter a melhor sensibilidade; sendo até 3 dB superior ao heterddino. Entretanto, a
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realizagdo pratica para o travamento de fase e frequéncia nesse receptor € complicada e de
alto custo. No receptor heterddino, o laser de sinal e o laser oscilador local t€ém frequéncias
distintas e isso € facil de realizar fisicamente, ndo hd necessidade de travamento de
frequéncia e fase entre os lasers; entretanto sua sensibilidade € inferior. Outra desvantagem
para esse tipo de receptor € que os componentes t€ém necessidade de uma maior largura de
banda, pois o sinal ndo estd em banda base. No receptor intradino, a diferenca de frequéncia
entre os lasers ndo € zero, mas € muito préxima disso, com um desvio maximo podendo ser
compensado digitalmente. Esse tipo de receptor € o mais estudado e desenvolvido para os
novos sistemas coerentes; por isso, apresentar-se-a0 o0 conceito e a estrutura do receptor
intradino, considerando diversidade de polarizacdo e subsistemas para recuperacio de sinal
no dominio digital.

De forma semelhante a (1), o campo elétrico normalizado ideal para o oscilador

local (LO) é definido como:

Elo (t) — /Plo . ej(wlot""l’lo) e (8)

Na secdo anterior, as estruturas de modulacdo foram avaliadas e, ao considerar o
campo elétrico na saida do modulador IQ, ou mesmo ainda, pensando no modulador PM-Q,

o campo elétrico em cada polarizacdo poderia ser escrito como [7].
E,(t) = \/FS e @st+es) L g () - eI Mg 9)

onde a(t) indica a componente de modulacio em amplitude e @(t) a componente de
modulacdo de fase do laser. O principio da detec¢do coerente é o batimento do laser de
sinal com o laser do LO, que pode ser realizado em um acoplador de 3 dB, como mostrado
na Figura 10.

Fotodetector
balanceado com TIA
Acoplador 3B

Eq(t 2
Es(t) o 1D [ L1

ity < - ’_.. 0
Ex(t) L)

Figura 10. Principio da deteccdo coerente
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Na saida do acoplador de 3 dB, as componentes do batimento entre Eg e E;,, E; €
E, tém diferenca de fase entre si de 180°, que é uma caracteristica do acoplador de 3 dB.
Os dois sinais sao fotodetectados por fotodetectores balanceados, de forma que as correntes
resultantes do batimento s@o proporcionais a responsividade do fotodetector e ao quadrado

do campo elétrico incidente [7]:

1
Il(t) = ER ' [Es(t) +jElo(t)] ' [Es(t) +jElo(t)]*
(10)

1
I,(t) = SR VEs(t) + Eyp ()] - GEs(6) + Eip (D]

onde R ¢é a responsividade dos fotodetectores e " * " 0 complexo conjugado. Substituindo-se

(8) e (9) em (10), tem-se:

1 1
1,(t) = ERPS ca?(t) + ERPlO + R\/P.P,, - a(t) - ese;, - sen[Awt + @(t)]
(11)
1 1
I,(t) = ERPS -a?(t) + ERPZO — R\/P.P, - a(t) - ese;, - sen[Awt + @(t)]

Considerando I,(t) e I,(t), observa-se que o primeiro termo da equacdo é
proporcional a poténcia do laser de sinal e a componente de amplitude de modulacio ao
quadrado. Geralmente esse termo € pequeno em relagdo aos outros, pois € esperado que
P; K Py,. O segundo termo € um nivel DC, proporcional a poténcia do LO. O terceiro

z

termo é o termo de interesse, pois apresenta todas as caracteristicas de modulacdo e
batimento: \/m , chamado de ganho coerente; a(t) é a modulagdo de amplitude, ¢(t) a
modulacdo em fase, Awt é o desvio de frequéncia (FO — Frequency Offset) entre os lasers;
e esey,, o termo proporcional ao alinhamento dos eixos de polarizagdo dos lasers. Na
estrutura dos fotodetectores balanceados, a corrente resultante € dada por I(t) = I,(t) —

I,(t) e, entdo:

I(t) = 2R,/P.Py, - a(t) - ese;, - sen[Awt + ¢(t)] (12)
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No entanto, o acoplador de 3 dB, em sistemas com modulacdo em fase nao fornece
combinacdes de sinal suficientes para recuperar as duas componentes [ e Q; assim sendo,
para esses sistemas o acoplador de 3 dB € substituido por hibridas de 90°. Elas possibilitam
o batimento do laser de sinal e o laser do LO, mantendo as componentes de fase e
quadratura nas saidas. A hibrida de 90°, nesse tipo de receptor, deve possuir duas entradas,
uma para o sinal e outra para o oscilador local, e quatro saidas com defasagens de 90° uma

em relacdo a outra, como mostra a relagdo a seguir:

[Eour, (D] [Es(t) + Eio(8)
| Eou, (0 _ 1| Eo(0) +jE1o ()|
|Eout3 (t)l 2 Es(t) - Elo(t)
|Eoue, ©]  LEs() = JE,, ()

(13)

A deteccdo coerente com as componentes de fase e quadratura usando a Hibrida 90°

€ ilustrada na Figura 11.

E"”’; (t)
Hibrida 90° L ]‘,(t)
2x4
EDH.‘,:?(t)
Eg(t) 5
() Fotodetector
Ero(t) —> balanceado com TIA

Eput )

“

’—" lo(®

Figura 11. Principio da detecgdo coerente com componentes em fase e quadratura usando a Hibrida de 90°

E(,,,%(t)

Tendo como referéncia a estrutura da Figura 11, as correntes das componentes em
fase e quadratura podem ser escritas como em (14). Nota-se que a componente em fase usa

os sinais de saida da hibrida 90° E ;. € E ¢, enquanto que a componente em quadratura

os sinais, E ¢, € Eyyt,, que tem diferenga de fase de 180° entre si.

I(t)=R"- Eoutl(t) ’ E*outl(t) —R- Eout3 () - E*out3 ()
(14)
IQ(t) =R- Eoutz (t) ’ E*outz (t) —R- Eout4(t) ’ E*out4(t)
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Substituindo-se (8), (9) e (13) em (14), tem-se que a correntes I;(t) e I,(t) podem

ser escritas como:

I,(t) = 2R\/PP,, - a(t) - ese;, - cos[Awt + @(t)]
(15)

1,(t) = 2R\/PPy, - a(t) - ese, - sen[Awt + ¢(t)]

De (15), observa-se, como era esperado, que as componentes em fase e quadratura estao
defasadas de 90°. Nas formulacdes anteriores utilizam-se sinais ideais; por isso as
contribuicdes dos ruidos foram omitidas. A principal contribui¢do de ruido na modulagdo
de fase é o ruido de fase dos lasers ¢,(t), cuja varidncia foi definida em (3) e a
proporcionalidade da variancia em relacdo a largura de linha do laser em (4). Adicionando

o termo de ruido de fase a (15) tem-se:

I;(t) = 2R\ F;Py, - a(t) - esey, - cos[Awt + ¢ (t) + ¢ ()]
(16)

I,(t) = 2R\/P,Py, - a(t) - esey, - sin[Awt + @(t) + @, (1)]

No receptor coerente com diversidade de polarizacdo, é necessdrio separar de forma
apropriada a informacdo nas componentes de polarizagdo ortogonais X e Y. Para isso, faz-
se uso de um divisor de feixe polarizador (PBS — polarizing beam splitter), um componente

Optico passivo que separa componentes ortogonais de polarizacdo, como ilustra a Figura 12.

Pol. X

Sinal m

Figura 12. Principio de funcionamento do Polarization Beam Splitter.

Acoplando-se adequadamente dois PBSs e duas hibridas de 90° com deteccio

balanceada, tem-se o receptor coerente com diversidade de polarizagdao e fase [5]. O
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receptor € ilustrado na Figura 13. A parte da entrada Optica até a conversido opto-elétrica
(front-end) é referenciada em tom escuro e a parte eletronica em claro. O sinal 6ptico
transmitido tem suas componentes de polarizacdo ortogonais separadas, as quais sofrem
batimento com as mesmas componentes de polarizacdo oriundas do laser LO nas hibridas
de 90°. Os sinais de saida das hibridas em fase e quadratura para cada polarizagdo sdo
fotodetectados e, posteriormente, um amplificador de transimpedancia (TIA —
transimpedance amplifier) e um circuito de controle automdtico de ganho (AGC -
automatic gain control) convertem a fotocorrente para uma tensdo correspondente de saida.
Esses sinais elétricos sdo amostrados por conversores analdgico-digital (ADC — analogic-
to-digital converter) de alta velocidade, com a informacgdo resultante sendo processada

digitalmente para recuperacao do sinal.

- TRV A—
x> | { 0
o X0 (e
DSP
yI {A$|C

_h _d

Figura 13. Receptor coerente com diversidade de fase e polarizagdo [5].

Ix,(t) = 2R /PXSPXIO ~a(t) - cos[Awt + @(t) + @ ()]
IXQ(t) = 2R /PXSPXIO ~a(t) - sen[Awt + @(t) + @, (t)]
(17

Iy, (t) = 2R /Pyspylo ~a(t) - cos[Awt + @(t) + @ ()]

IyQ(t) = 2R /PYsPYzo ~a(t) - sen[Awt + @(t) + @, ()]
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De forma semelhante a (16), no receptor coerente, as correntes antes do TIA para
cada componente de polarizacdo sao dadas em (17), onde Py e Py sdo as poténcias Opticas
nos eixos de polarizacdo ortogonais X e Y. Uma vez que foram apresentados os conceitos
do transmissor, receptor e da modulagcdio DP-QPSK, o préximo capitulo apresenta os
principais algoritmos para sistemas coerentes digitais, sua implementacdo e os efeitos

fisicos que eles se propdem a compensar ou estimar.
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3  PROCESSAMENTO DIGITAL DE SINAIS PARA REDES

OPTICAS COERENTES DIGITAIS DE ALTA VELOCIDADE

Os receptores coerentes intradinos transferem todas as caracteristicas do sinal optico
(amplitude, polarizacdo, frequéncia e fase) para o dominio elétrico. Nesses receptores, ha
batimento do laser de sinal com o laser do oscilador local, sendo que a fase e a frequéncia
dos lasers ndo sdo as mesmas. Por isso, ha a necessidade de se alcancar a coeréncia no
dominio digital ao realizar a estimacdo de fase e frequéncia com algoritmos de
processamento digital de sinais (PDS ou, em inglé€s, DSP — digital signal processing).

Uma vez que as caracteristicas do sinal optico estao disponiveis no dominio elétrico,
€ possivel, ainda, compensar efeitos degradantes da camada fisica, como, por exemplo, a
dispersdo cromética e a dispersdao dos modos de polarizacdo, por meio de filtragem elétrica
digital. Nesta secdo, apresentar-se-20 os principais algoritmos usados na recep¢io coerente
digital de alta velocidade, considerando o esquema de transmissdo DP-QPSK. Virias
estruturas, sequéncias e algoritmos foram propostos na literatura para a comunicagdo dptica

coerente, utilizando o DP-QPSK [12].

Nage
'ﬁv‘:;;.:"‘fc
Normalizagao e Equalizador Recuperagéo Equalizador
X' Ortogonalizagao Ix Estatico de Tempo Dinamico
Estimador de Estimador de —
Frequéncia Fase
XQl jax

< ADC

Normalizagéo e Equalizador Recuperacao

4 4
Ortogonalizagao Eg’— Estatico de Tempo D D |
[eff J T AT ]

Figura 14. Sequéncia de Algoritmos para sistema coerentes com diversidade de fase e polarizagao.

Decisao e Fator Q
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A Figura 14 ilustra a sequéncia de algoritmos usualmente empregada em unidades
de PDS e que também foi utilizada neste trabalho. Na Figura 14, os algoritmos estdo
divididos em blocos que representam as principais funcionalidades. O bloco “Normalizagdo
e Ortogonalizacdo” compensa distorcdes na hibrida de 90° e diferencas de poténcia entre as
componentes em fase e quadratura. Os algoritmos mais usados para isso sdo os algoritmos
de Gram-Schmidt e Lowdin [13]. O bloco “Equalizador Estitico” faz a compensacdo da
dispersdo cromética (CD — chromatic dispersion) acumulada durante a transmissao, seja no
dominio do tempo [14] ou no dominio da frequéncia [15]. O bloco “Recuperacdo de
Tempo” usa o algoritmo de Gardner [16] para recuperar o tempo de simbolo. O bloco
“Equalizador Dindmico” € responsdvel por separar os eixos de polarizacdo, bem como
equalizar e acompanhar possiveis variagdes no estado do canal. Os algoritmos normalmente
utilizados nesse bloco sdo o Constant Modulus Algorithm, o Least Mean Square (LMS) ou
o Decision Directed LMS (DD-LMS); todos na configuragdo MIMO 2x2 (Multiple Input
Multiple Output) usando quatro filtros de resposta finita ao impulso (Finite Impulse
Response — FIR) [12], [17], como mostrado na Figura 14.

Apds a equalizacdo dinamica, o bloco “Estimador de Frequéncia” realiza a
estimacdo do desvio de frequéncia entre o laser de sinal e o laser oscilador local, seja no
dominio do tempo [18] ou no dominio da frequéncia [19]. A estimacdo de fase (bloco
“Estimador de Fase”) é realizada por meio do algoritmo de recuperagao de fase por
alimentacdo adiante (FFPE - feed-forward phase recovery), de acordo com [20]. Em
seguida, € feita a decisdo dos simbolos em cada polarizacdo e calculada a taxa de erro de
bits (BER - bit error rate), a partir do fator de qualidade da constelacdo (Q-Factor). O
primeiro algoritmo a ser introduzido realiza a ortogonalizacdo dos sinais para compensar

imperfei¢des no receptor coerente e € apresentado a seguir.

3.1 NORMALIZACAO E ORTOGONALIZACAO

O receptor com diversidade de fase e polarizacdo mapeia os campos opticos em um
conjunto de sinais elétricos através do batimento do sinal recebido com o do oscilador local
[21]. Para atingir a diversidade de fase e polariza¢do, o front end contém um par de hibridas

de 90°% [12], como ilustrado na Figura 13. Imperfeicdes nas hibridas de 90° e
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descasamento na responsividade dos fotodetectores causam desequilibrio de quadratura (Q/
— quadrature imbalance) entre as componentes 1Q. O desequilibrio de quadratura se
manifesta por meio do aparecimento de um nivel DC indesejavel e de desvios de amplitude
e fase entre as componentes 1Q. Diversos algoritmos foram propostos para compensar
imperfei¢des no front end [13], sendo o procedimento de ortonormalizacdo de Gram-
Schmidt (GSOP - Gram-Schmidt orthonormalization process) e o procedimento de
ortonormalizacdo de Lowdin (LOP — Lowdin orthonormalization process) os mais
populares [12] e [13]. Inicialmente, o desequilibrio de quadratura e o impacto que esse
efeito causa serd caracterizado para um sistema de transmissao coerente digital DP-QPSK a

112 Gb/s. Em seguida os métodos de ortonormalizacio GSOP e LOP serdo apresentados.

(a) _ (b)

o 3 e =
¥ 5 * £
(c) (d)

2 Soam R o

Figura 15. Constelacdes de um sistema DP-QPSK a 112 Gb/s com OSNR de 20 dB: (a) polarizagio X e (b)
polarizacdo Y com Hibrida 90° sem desvio e (c) polarizagdo X e (d) polarizacdo Y com Hibrida 90° com
desvio de 12°.

3.1.1 DESEQUILIBRIO DE QUADRATURA

Para ilustrar o efeito de QI no sistema, foi realizada uma simulacdo sem nenhum
efeito de camada fisica, considerando-se apenas o ruido ASE dos amplificadores e

imperfeicoes no front end. A Figura 15 ilustra o efeito de um desvio de fase de certo valor
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em graus na hibrida de 90°, quando o sistema simulado conta com 20 dB de OSNR. E ficil
perceber como as componentes 1Q estdo desbalanceadas e como distorcem a constelacdo, o
que, obviamente, penalizara o sistema.

Para mensurar o impacto na taxa de erro de bits com o desvio da Hibrida de 90° a
BER foi calculada a partir do fator Q da constelagdo para varios valores de desvio. Os

resultados sdo apresentados na Tabela 1.

Tabela 1. Taxa de Erro de Bit com diferentes desvios da Hibrida 90° em um sistema DP-QPSK sem efeitos de
camada fisica e com 12 dB de OSNR.

ERRO 0° 3° 6° 9° 12° 15°
BER 6x10° | 8x10° | 1x10™ | 2x10* | 4x10* | 1x107

Pelos resultados apresentados na Tabela 1, verifica-se que a penalidade inserida por
desvios na hibrida ndo podem ser descartados. A degradacdo do sistema seria mais
evidenciada caso a simulagdo fosse realizada com baixos niveis de ruido, pois este acaba
sendo predominante. E interessante analisar a penalidade préxima ao limite do sistema em
relacdo ao ruido. O desequilibrio de poténcia entre as componentes IQ também afeta o

desempenho do sistema como mostra a tabela abaixo.

Tabela 2. Taxa de Erro de Bit com diferentes desequilibrios de poténcia entre as componentes 1Q em um
sistema DP-QPSK sem efeitos de camada fisica e com 12 dB de OSNR.

ERRO | 0% 10% 20% 30% 40% 50%
BER 6x10° | 3x10* | 4x10° | 9x107 | 5x107 | 7x107

Analisando os dados da Tabela 2, pode-se perceber que o sistema sofre penalidade
considerdvel. Para compensar esses efeitos no receptor, os algoritmos GSOP e LOP serao

apresentados.

3.1.2 PROCEDIMENTO DE ORTOGONALIZACAO DE GRAM-SCHMIDT E LOWDIN

Para uma hibrida 90° imperfeita, o angulo entre as componentes em fase e
quadratura pode ser expresso por m/2 — 26, como ilustrado na Figura 16. Os sinais

recebidos, considerando as componentes I e Q, podem ser escritos por
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L =t;cosO +t,senb er, =t,cosf + ty sen B onde t; e t, sdo os sinais originalmente

ortogonais antes da Hibrida 90°. Nesse caso a matriz de correlagdo pode ser escrita como

[12]:

_ ( 1 sen 29) (18)
sen 260 1
ﬁ K r2

1]

1]
ri,r2 — Sinal recebido °
ndo ortogonal %
g1,92 — Sinais com “9 o S gt

/2 —
GSOP . / _.-"n
l1,l2 — Sinais com LOP %, o
- >

Figura 16. Representacio grifica da ndo ortogonalidade do sinal recebido.

Os algoritmos de ortogonalizacdo consistem, geralmente, de procedimentos de

manipulacdo da matriz a fim de recuperar a ortogonalidade dos sinais. O GSOP normaliza a

componente em fase, enquanto gira e normaliza a componente em quadratura, como ilustra

a Figura 17. Na Figura 17 a componente em fase recebida, 7, € normalizada pelo algoritmo,

gerando g4; j& a componente de quadratura, 7,, € normalizada e girada, obtendo-se assim

g2- A ortonormalizacdo pelo GSOP utiliza-se do coeficiente de correlacdo entre os sinais

[22], dados por:

T
o — (19)
VP
\ pr
H=r=-7 (20)
1
S
S2 = —= 21
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onde s; e s, representam, respectivamente, as componentes em fase e quadratura

ortonormalizadas e sdo estimativas das componentes originais t; € t,. P; e P, representam

as poténcias médias das componentes recebidas e p = E{r; -1,} é o coeficiente de

correlacdo entre elas. A matriz de ortogonalizagdo do GSOP [23] é mostrada a seguir:

1 0
G = <—<T1:2) 1) =
2

r1,r2 — Sinal recebido *,

nao ortogonal %
g1,92 — Sinais com + 6
GSOP

L
A
I1,l2 — Sinais com LOP

)
L)

)

1 0

(— sen 20 1) (22)
l2 r2
A

a

/2 — 29..'-’;3;“
-'--.-. e
= -

Figura 17. Representacéo gréifica da ortogonalizacio com GSOP e LOP [12].

A idéia basica no procedimento de ortonormalizacdo de Lowdin € criar um conjunto

de vetores que seja 0 mais proximo possivel do conjunto original (ortogonal), no sentido de

minimo erro quadratico médio [24]. Para isto, é utilizada a matriz de transformacdo

relacionada & matriz de correlacio dada por L = R~1/? e representada a seguir [25]:

cosf@

cos 26
—tané

2cos @

—tan 6

2cos 6
cos 6

cos26

(23)

Ao contrario do GSOP, o LOP provoca a rotagdo dos dois vetores de 6 graus, cada

um para uma direcdo como ilustrado da Figura 17. Na Figura 17 as componentes em fase e

quadratura recebidas, 1y e 13, sdo normalizadas e giradas, gerando g, € g,, respectivamente.

Por se tratar de um método simétrico, o LOP tenta distribuir o impacto do ruido de

quantizagdo nas duas componentes.

Considerado a sequéncia de algoritmos apresentada na Figura 14, apds a

ortonormalizacdo, os sinais sd@o processados pelo bloco “Equalizador Estitico”, que sera

visto a seguir.
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3.2 EQUALIZADOR ESTATICO

O equalizador de canal estatico € responsavel por compensar a dispersdo cromatica.
Dispersdo cromatica € o nome dado ao fendmeno no qual diferentes componentes
espectrais viajam a velocidades diferentes em uma fibra dptica. Isso significa que, se for
transmitida uma sequéncia de pulsos por uma fibra Optica, eles poderdao se alargar
temporalmente ao ponto de causar interferéncia interssimbolica, dificultando a
interpretacdo do sinal. Isso diminui a distancia de transmissdo vidvel sem a necessidade de
regeneragdo ou compensagdo da dispersdo (DCF). A CD pode ser compensada tanto no
dominio Optico quanto no dominio elétrico. No dominio Optico, a compensacdo pode ser
feita utilizando fibras de compensac¢do de dispersao ou filtros de equalizacdo 6ptica, como,
por exemplo, filtros interferométricos e fibras com grades de Bragg [8]. Entretanto, a
compensagdo Optica possui certas desvantagens, entre elas grande perdas (no caso de
DCFs), degradacdo do desempenho, necessidade de amplificagdo Optica e tamanho dos
equipamentos. Portanto, compensar digitalmente a dispersdo em fibras pode ser vidvel para
simplificar a rede, mesmo aumentando a complexidade do receptor. A seguir, apresentam-
se alguns conceitos sobre propagacdo na fibra dptica, dentro do contexto de compensacao

da CD.

3.2.1 PROPAGACAO NA FIBRA

Desprezando a fase inicial e o ruido de fase, o campo elétrico do sinal, propagando

na direcdo z, pode ser descrito por [7]:

Es(z t) = x(z,t) - el(@st=Bo2) (24)
onde:
x(z,t) = \/FS -a(z,t) - @D (25)

¢ uma funcdo que representa a variacdo lenta no tempo e a dependéncia complexa da

localizagdo do campo elétrico monocromatico, com constante de propagacdo [, e
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frequéncia angular ws. Em (25), a(z,t), representa a variagdo em amplitude e, ej"’(z't), a
variacdo de fase em fun¢do do tempo e localizagao.

A evolugdo de x(z,t) ao longo da fibra Gptica pode ser descrita pela equagdo néo-
linear de Schroedinger [7].

0x(z,t) _

2 3
G B207x0) 4 B 0XED i1z, 6)12x(2, ) (26)

a
—Ex(z,t)+]? ot? 6 0t3

onde o primeiro termo refere-se a atenuacdo a, o segundo e o terceiro a dispersdo
cromdtica, proporcionais as constantes de propagacdo que qualificam a CD S, e fB3; o
quarto termo refere-se as nao-linearidades de Kerr. Ao se considerar somente a dispersao
cromética, tem-se que

ax(z,t) .ﬁazx(z,t) .&63x(z,t)
9z 7 2 o2 6 at3

27)

N

O segundo termo refere-se a taxa de crescimento/decaimento da CD (f3). Ao
considerar somente o valor da dispersdo para um comprimento de onda na frequéncia

central do canal, o efeito pode ser aproximado de forma razoavel por [26]:

ox(zt) _ . P209%x(z,t)
0z )2 o (28)
Utilizando-se a defini¢do da dispersao da fibra (D), pode-se escrever que [7]:
—2mc
D = AZ ﬁz (29)
E substituindo-se (29) em (28), chega-se a:
252
0x(z,t) _ DA% 0°x(z,t) (30)

0z J 4mtc  Ot?

A abordagem convencional para se solucionar (30) € tomar a sua transformada de
Fourier e obter a fungéo de transferéncia no dominio da frequéncia G(z, w), de maneira que

[14]:
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.DAZZ 2

G(z,w) = o%?) (31)

Uma vez conhecida a funcdo de transferéncia da CD, pode-se utilizar um filtro do
tipo “passa-tudo” 1/G(z, w) para a sua compensagdo. Varios métodos para a equalizagio
digital da CD foram propostos. Os dois mais usados sdo o processo de equalizacdo no
dominio da frequéncia (FDE — frequency domain equalization) [15], [27]- [28] usando os
métodos de sobreposicao e salvar (overlap-save) ou de sobreposicao e adicionar (overlap-
add) [22], e o processo de equalizagdo no dominio do tempo (TDE - time domain
equalization) [14]. H4 ainda outros métodos, como o equalizador de sub-banda [29], o filtro
anti-aliasing com estimadores de maxiverossimilhanca (MLSE — maximum likelihood
sequence estimation) [30] e, ainda, é possivel estimar a dispersdo cromdtica acumulada na

transmissao através dos algoritmos adaptativos cegos de estimagdo de CD [31]- [32].

3.2.2 EQUALIZACAO NO DoMINIO DO TEMPO (TDE)

Para a equalizagdo no dominio do tempo (TDE — time domain equalization),

aplicando a transformada rdpida inversa de Fourier (IFFT — inverse fast fourier transform)

a (31), obtém-se [14]:
9(.0) = [ - elmst) 32)

Ao se inverter o sinal no argumento da exponencial de (32), obtém-se a resposta

impulsiva g, para o filtro de compensacdo da CD. A compensagdo da CD € alcancada
convolucionando g, a um sinal de entrada que sofreu o efeito da CD. Assim, g, € escrita

como [14]:

ge(z,t) = /% . eI onde: @(t) = D’;Z £2 (33)

A equacdo apresenta vdrias limita¢des, como, por exemplo, € infinita em duragado e
¢ do tipo ndo causal. Para ser possivel amostrar o sinal, é necessdrio truncar a resposta ao

impulso para uma duracdo finita. Se T € o periodo de amostragem, a sobreposi¢do ocorrera
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em frequéncias superiores a frequéncia de Nyquist, dada por w, = /T e a reposta

impulsiva pode ser considerada como um vetor girante com frequéncia dada por:

o(gazt) _ 2me (34)

w = =
at DA%z

Quando a magnitude de w for superior a frequéncia de Nyquist, a sobreposi¢ao

ocorrerd. Portanto, para evitar a sobreposicao, deve-se garantir que:

|D|/122< <|D|)Lzz
2¢T?2 — ~ T 2cT?

(35)

Desse modo, considerando que a resposta seja de duracdo finita, esta pode ser
implementada digitalmente através de um filtro de resposta finita ao impulso (FIR). Esse
filtro ndo € recursivo e pode ser realizado usando uma linha de atraso discreta. Os

coeficientes a; da linha de atraso podem ser calculados como [14]:

T2
_|jer? (—j”cz kz)
ay = /_D)LZZ e\ 'DA*z (36)

O calculo do tamanho do filtro pode ser definido como:

|D|A%z
2cT?

sl ew =22+ o

Os coeficientes a; formam uma base para a compensa¢do da CD usando um filtro
FIR. Deve-se atentar para o fato de que se trata de uma aproximacao, em que o filtro vai

tentar corrigir um valor de dispersdo constante no trecho de frequéncia limitado por [14]:

R (38)

T

3.2.3 EQUALIZACAO NO DOMINIO DA FREQUENCIA (FDE)

Para a equalizacio no dominio da frequéncia (FDE - frequency domain
equalization), é possivel usar o método de sobreposi¢do da FDE (OFDE — overlap FDE)

[15], [28], em que o sinal de entrada € separado em blocos sobrepostos de tamanho N, e
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tamanho de sobreposicao N.. A cada bloco é aplicada a transformada rdpida de Fourier
(FFT - fast Fourier transform), de modo que o bloco FDE multiplique o sinal de entrada no
dominio da frequéncia pelos coeficientes fixos calculados usando a fun¢do de transferéncia

no dominio da frequéncia da equagao [28]:

.1rcLDf2

g(f) = ¢ 72

(39)

onde L € a distancia de transmissdo, f € a frequéncia em banda base do sinal e f. é a
frequéncia central do sinal 6ptico. A frequéncia f deve estar limitada conforme mostra a

inequacao:

—2<f<2 (40)

onde F; € a frequéncia de amostragem do conversor AD. Posteriormente uma IFFT ¢
aplicada ao resultado da multiplicac¢do do sinal de entrada com os coeficientes da fun¢do de
transferéncia. Os N, simbolos de cada lado do bloco N, sdo descartados apds a IFFT;
portanto, os Ny simbolos restantes que representam os simbolos sem interferéncia
intrabloco (IBI - Interblock interference) sao extraidos e compdem o sinal equalizado [28].
A Figura 18 ilustra esse processo de divisdo do sinal amostrado no dominio do tempo,
conversdo para o dominio da frequéncia, compensacdo de CD (FDE), reconversiao para o
dominio do tempo, considerando a sobreposicdo entre os blocos.

A Figura 19 ilustra a compensacao da dispersdo cromdtica através do método FDE.
Os paralelogramos e retangulos representam os simbolos transmitidos. Os simbolos
afetados pela CD sao mostrados como paralelogramos, porque a velocidade de grupo de um
sinal 6ptico aumenta com a diminuicao da frequéncia. Os simbolos em cinza correspondem
a simbolos da FFT de outros blocos que causam a IBI. Ao compensar a dispersao
cromdtica, os paralelogramos viram retangulos.

Os simbolos correspondentes a outros blocos devem ser cortados para suprimir a

IBI; portanto N, deve ser calculado como [15]:

CLDFs fmax

Ne > FST(fmax) = 7.2

(41)
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Figura 18. Representacio grafica do OFDE.
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Figura 19. Representacio gréfica do OFDE.

onde fpq. € a frequéncia da borda do sinal transmitido (ou seja, quando o sinal ocupa F;
Hz, finax € igual a F;/2). Quando ha um deslocamento (offset) em frequéncia decorrente da
diferenca entre as frequéncias do laser de sinal e do oscilador local, a distribui¢do do sinal
em banda-base sofre um deslocamento proporcional ao offset. Portanto, para garantir que

nao haja IBI, o cdlculo de N, se torna [28]:
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F,
CLDFs(=t+AF)

< (42)
fe

N, > F;T(fmax) =

onde AF € o desvio em frequéncia.

3.3 RECUPERACAO DO TEMPO DE SIMBOLO

O esquema de recep¢do coerente requer que o receptor esteja, de alguma forma,
sincronizado ao transmissor. Consequentemente, a recuperagdo digital de relogio se torna
parte essencial entre os algoritmos para processamento digital de sinais opticos [12]. Tanto
a fase quanto a frequéncia de reldégio devem ser recuperadas para uma detec¢do adequada
do sinal. Existem algoritmos ndo auxiliados por dados (NDA — non-data aided) [16] e
outros auxiliados por dados (DA — data aided) [33] que podem desempenhar a funcdo de
recuperacdo do tempo do simbolo. Como nos sistemas atuais 100G a tendéncia é a de
utilizacdo de algoritmos NDA [3], j& que esses apresentam bom desempenho na
recuperagdo do tempo de simbolo; os métodos DA nao serdo discutidos nessa secao.

Quanto ao tipo de amostragem, as técnicas de recuperagcdo de temporizacdo podem
ser sincronas, quando o amostrador estd sincronizado ao sinal que estd sendo recebido, ou
assincronas, quando a amostragem nao depende do que estd sendo recebido, o relégio local
¢ fixo e a taxa de simbolos recebida pode ser diferente [34]. A utilizacdo de amostragem
assincrona permite uma realizacdo totalmente digital do recuperador de temporizagdo,
diminuindo os custos com conversores AD controlaveis, como se faz necessario na
amostragem sincrona.

Com um interpolador, é possivel calcular valores intermedidrios entre amostras do
sinal e corrigir o periodo e o tempo inicial de amostragem, de forma assincrona. Desse
modo, esquemas de recuperacdo em malha aberta, com alimentagdo adiante (feedforward),
conforme a Figura 20, podem ser utilizados. Outras opcdes sdo os sistemas em malha
fechada, com realimentacdo (feedback), conforme [34]. A seguir, uma implementacdo de

cada um desses tipos serd apresentada.
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Figura 20. Recuperagio de relégio com alimentagio adiante.

3.3.1 METODO DE RECUPERACAO DE TEMPORIZACAO UTILIZANDO MALHA ABERTA

Um exemplo de algoritmo com alimentagdo adiante para a recuperacdo de
temporizacdo serd apresentado na sequéncia [35]. O sinal de saida do bloco de
compensagcdo de CD é dividido em blocos de L simbolos, e a cada bloco aplica-se a

equacao:

-T NL-1 ,
t=—arg {Z zz(m)e‘fz’””/’v} (43)
m=0

onde 7 € o erro estimado de temporizacdo, z(m) € um bloco do sinal de entrada X e T é o
periodo de amostragem e N é o nimero de amostras por simbolo desse sinal. Com o erro de
temporizacdo calculado, basta alimentar o interpolador com o erro calculado para que os
dados sejam corrigidos, como € ilustrado na Figura 20, onde X representa o sinal com
amostragem assincrona e X’ representa o sinal interpolado com erro de temporizagcao
corrigido. Apesar de esse método ser de malha aberta e ter uma resposta direta do erro de
temporizagdo, ele necessita do conhecimento da taxa de simbolos e de, pelo menos, quatro

amostras por simbolo. Por esses motivos, € preferivel utilizar os métodos de malha fechada

3.3.2 METODO DE RECUPERACAO DE TEMPORIZACAO UTILIZANDO REALIMENTACAO

Um bom exemplo de detector para recuperacdo de temporizagdo em malha fechada
foi o esquema proposto por Gardner [16], conforme mostra a Figura 21. O algoritmo
necessita de apenas duas amostras por simbolo para estimagdo do erro de tempo, € o

algoritmo requer baixo esforco computacional.
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Figura 21. Recuperagio de relégio com realimentacéo.

O sinal de erro do algoritmo proposto por Gardner pode ser derivado da propriedade
de moédulo constante nos sinais PSK. Nesse caso em uma transicdo entre simbolos da
constelacdo, o valor no meio do caminho entre um simbolo e outro, em média, deve ser
zero na auséncia de erro de tempo de amostragem. Na presenca de erro de amostragem, o
valor do erro € diferente de zero e proporcional ao de amostragem. O algoritmo, portanto,
tenta maximizar o médulo do sinal recebido, diferenciando o sinal de saida do interpolador.
Se no tempo entre dois simbolos ndo hd transi¢cdo, ndo hd informacdo de tempo, e as
amostras intermedidrias sdo ignoradas. Caso haja uma transicdo o algoritmo determina,

através dos simbolos intermedidrios, qual direcdo seguir. O calculo do erro € dado por [16]:

dx’ (n)}

e(n) = ER{X’(n) T

(44)
e(n) = ER{X'(H) [)? (” + %) - X (n B %)]}

onde n é o indice do sinal de saida do interpolador (X') e o valor n — 1/2 indica a amostra
intermedidria entre dois simbolos. Para o sinal de erro ser causal, ajusta-se o tempo e

define-se o sinal de erro de Gardner como:

ecaraner () = R{X' (n - %) FOESICER] (45)

Apds ser calculado, o sinal de erro passa por um filtro do tipo passa-baixa,

denominado filtro do lago (loop) e descrito por:

€loop (n) = uregaraner() + 1- .ul)eloop n—1) (46)
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onde 4 € passo de adaptacdo ou coeficiente de “memoria” da média moével exponencial. A
resposta da equacdo de Gardner, apds passar pelo filtro “passa-baixa” (ou seja, em média)

tem a forma de uma curva S, mostrada na Figura 22.

Sinal de Erro de Gardner

-1 1 . i
-0,5T -0,25T oT 0,25T 0,5T

Erro de Tempo

Figura 22. Recuperacio de relégio com realimentagdo

Apdés o filtro do lago, o sinal de erro passa por um oscilador controlado
numericamente (NCO — number controlled oscillator), que ajusta o interpolador com a

temporizagdo estimada por meio de:
t(n + 1) =1t(n) — H2€100p (n) (47)

onde pu, € o passo de ajuste do interpolador. Com esta equacio, quando o sinal de erro de
Gardner for positivo, a temporizacdo estimada diminui, e quando for negativo, a
temporizacdo estimada aumenta, de maneira a haver a convergéncia para o ponto onde o
sinal de erro de Gardner € nulo. Como o algoritmo de Gardner foi desenvolvido para sinais
PSK, certamente haverd uma penalidade para sinais QAM que, por sua vez, ainda ndo foi
analisada. Alguns autores relataram problemas no detector de Gardner em sistemas DP-

QPSK na presenca de CD e PMD, e mostraram algumas solugdes [31], [36]- [37].

3.4 EQUALIZADOR DINAMICO

O Equalizador Dindmico é o bloco que utiliza algum tipo de algoritmo para

encontrar, de forma adaptativa, um filtro digital, cuja resposta seja a resposta inversa do



67

canal de comunicacdo. Por serem adaptativos, os filtros podem ser usados para canais
variantes no tempo, uma caracteristica de sistemas de transmissdao com fibra Optica [14].
Normalmente, o equalizador dindmico usa filtros de resposta finita ao impulso, por serem
mais estdveis e simples de realizar em microeletronica. Considerando a transmissao
coerente com multiplexacdo de polarizagdo, o equalizador dindmico tem duas
funcionalidades principais.

A primeira funcionalidade se refere a demultiplexacdo de polarizacdo, onde cada

eixo de polarizacido contém informagdes distintas, como ilustra a Figura 23-(a)

Figura 23. Representacdo de uma transmissdo coerente com multiplexacio de polarizacdo de dois sinais
QPSK distintos: (a) sinal na saida do transmissor; componentes de polarizacao nas direcdes (b) X e (¢) Y na
entrada do receptor; e componentes (d) X e (e) Y pds-equalizagao.

No receptor coerente, as polarizacdes do sinal enviado sdo divididas entre as
componentes de polariza¢des ortogonais, denominadas X e Y. Entretanto, em decorréncia
da propagacdo na fibra, o estado de polariza¢do no receptor varia com o tempo €, por isso, a
informacdo em cada componente de polarizacdo recebida € uma mistura das informacgoes
enviadas em cada polarizacdo, como mostrado na Figura 23 (b) e (c). O equalizador
dindmico vai separar a mistura das polarizacdes, gerando sinais independentes, como
mostrados na Figura 23 (d) e (e). A estrutura de equalizador usada para a demultiplexagdo é
de duas entradas e duas saidas com quatro filtros FIR complexos.

A segunda funcionalidade do equalizador dindmico € compensar quaisquer

dispersdes presentes no sinal. Os efeitos dispersivos mais comuns presentes nesse tipo de
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sistema sdo: a dispersdo cromatica (residual quando a maior parte € compensada no bloco
equalizador estdtico), a dispersio do modo de polarizacdio (PMD — polarization mode
dispersion) e a dispersao resultante das filtragens Optica e elétrica.

Os algoritmos LMS e o DD-LMS, por levarem em consideragdo a fase do sinal,
necessitam que o mesmo apresente baixo ruido de fase e pequeno desvio de frequéncia.
Caso contrdrio, pode ocorrer degradacdo severa do sistema ou, ainda, o sinal pode ndo ser
equalizado pelos algoritmos. O LMS, por ser um algoritmo supervisionado, ainda necessita
de uma sequéncia de treinamento que utilize maior largura de banda. O DD-LMS ¢é um
algoritmo cego, que se baseia na decisdo do simbolo de saida do equalizador para calcular
os filtros. A desvantagem desse algoritmo aparece com ruido muito alto, pois erros de
decisdo penalizam severamente o desempenho [14].

O CMA se diferencia do LMS e do DD-LMS, pois é um algoritmo cego que, por
nio considerar a fase do sinal, apresenta maior robustez ao ruido de fase e ao desvio de
frequéncia. O CMA também tem bom desempenho com baixa OSNR. Algumas
desvantagens do CMA sio a velocidade de convergéncia inferior em relagcdo as velocidades
do LMS e do DD-LMS [14], a aleatoriedade das fases relativas dos sinais de saida nas

polarizacdes X e Y e a maior susceptibilidade a perdas de fonte, em relacdo ao LMS.

3.4.1 CMAEDPC-CMA

O CMA ¢ um algoritmo que se baseia no critério de médulo constante (CM —
constant modulus) para a equalizacdo do sinal. Em outras palavras, ele considera que o
sinal transmitido apresenta um modulo constante, o que é verdade em um sinal QPSK,
como indicado na Figura 24, e penaliza qualquer desvio em relacdo ao moddulo. O
interessante ¢ que o CMA ¢ capaz de equalizar de forma sub-6tima alguns sinais com
varios niveis, como o 16-QAM [38].

Considerando o critério CM, a funcdo de custo (erro) para o algoritmo € definida

para os sinais das polarizagdes X e Y, respectivamente, por [12]:

E[lx[k]inl*] (48)

ex[k] = |x0ut[k]|2 - E[lx[k] 12]
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onde Xyt [K] € Your[K] s@o os dados de saida do CMA. Em (48), x;;,, ¥, S30 0s vetores de

entrada em cada polarizacao dados por:

x[Klim = {x[k], x[k — 1], x[k — 2], ..., x[k — L + 1] }
y[k]in = {y[k]'y[k - 1],y[k - 2]' ,y[k —L+ 1] }

(49)

onde L € o numero de coeficientes (taps) dos filtros FIR. Na Figura 25 é apresentado o
diagrama funcional do CMA na configuracdo MIMO 2x2 [12]. As saidas Xy, [K] € Your[K]
sao calculadas a partir da convolucao discreta dos filtros FIR com os sinais de entrada por

meio de:

=1 (50)

ou, alternativamente:

Xout[k] = hyylk] - x[k]?n + hxy[k] ) y[k]?n
Yout K] = Ry [k] - x[KI%, + hyy [Kk] - yIKIT, S

Ao fazer o gréfico da fungdo de custo versus os coeficientes do filtro, tem-se a
superficie de custo do critério CM. O CMA, como um algoritmo baseado no gradiente
descendente estocéstico (SGD — stochastic gradient descent), tenta minimizar a funcdo de
custo CM, comecando em um ponto da superficie e seguindo a trajetdria indicada pelo
gradiente da superficie de custo. Usando o método do gradiente para a atualizacdo dos
coeficientes dos filtros e levando em consideracao o critério CM, € possivel concluir que os

filtros sdo atualizados por [14]:

hxx[k +1] = hxx[k] —u- gxx[k]
hxy[k +1] = hxy[k] —u gxy[k] (52)
hyx[k + 1] = hyx[k] —u- gyx[k]
hyy[k +1] = hyy[k] —u gyy[k]
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onde u € o passo de adaptacdo (ganho) e g sdo os gradientes da fun¢do de custo do CMA,

dados por:

(53)

No CMA, a fase entre cada polarizacdo ndo € levada em consideracdo, e as

polarizacOes apresentam fases relativas arbitrdrias. Por esse motivo, € necessario usar

estimadores de fase independentes. O CMA com fase diferencial compensada (DPC-CMA -

differential phase compensated CMA) [17] é uma modificacdo que corrige a diferenca de

fase relativa entre as polarizacdes. Desta forma, é possivel usar somente um estimador de

fase para os dois sinais ou, ainda, um estimador conjunto de fase para melhorar a robustez

ao ruido. Para corrigir a diferenca de fase entre as polarizacdes, introduz-se um termo na

atualizagdo dos coeficientes do filtro:

hxx[k +1] = hxx[k] —u gxx[k] + j s Aplk] 'hxx[k]

hxy[k +1] = hxy[k] —HU

hyx[k +1] = hyx[k] —HU

(
(9201 + 5 801K] -
(
(

hyy[k + 1] = hyy[k] —u gyy[k] _]_A(p[k] “h

onde A¢|[k] é calculado por:

8pl] = {[@reCrone D) - arg@oue[KD) - 3] mod )} - 7

3.4.2 BSE-CMA E FSE-CMA

(54)

(55)

Os equalizadores, como o CMA, podem ser realizados com filtros FIR espagados a

taxa de simbolos (BSE — baud spaced equalizer) ou ainda a taxas fracionadas (FSE-

fractionally spaced equalizer), superiores a taxa de simbolo; por exemplo, duas amostras
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por simbolo, ou seja, espacados de T/2. Uma andlise detalhada pode ser encontrada em
[38]. Em geral os FSE sdo mais robustos a erro de tempo de amostragem em comparagao
ao BSE. No entanto, se considerarmos os dois tipos de equalizadores, com 0 mesmo
numero de coeficientes, o BSE € capaz de tolerar mais dispersao e isso vai ser apresentado

no Capitulo 4.

3.4.3 ADAPTACAO DE GANHO

A escolha do ganho p dos algoritmos baseados no método do gradiente, como as
duas versoes apresentadas do CMA, € um compromisso entre a velocidade de convergéncia
e o erro residual em regime, causado por oscilacdes do equalizador em torno do ponto
otimo. Portanto, ao aumentar o valor de p, visando melhorar a velocidade de convergéncia,
penaliza-se o desempenho do algoritmo em termos do erro quadritico médio [14]. Uma
alternativa para contornar essa limitacdo é empregar métodos de adaptacdo de ganho (ou
passo de adaptacgdo) [39], [40], [41]. Esses métodos conseguem manter o ganho alto durante
a convergéncia, aumentando assim a sua velocidade, e reduzi-lo durante a operacdo em
regime, minimizando o erro.

De forma geral, esses métodos assumem o valor de ganho levando em conta
caracteristicas locais da funcdo. Almeida e outros propuseram um método para adaptagcdo
de parametros em algoritmos de otimizagdo estocdsticos [41]. A idéia principal no
algoritmo € que, se adaptagdes sucessivas em g; (que € componente de g) t€m a mesma
direcdo, entdo a velocidade nesse eixo deve ser acelerada. Da mesma forma, se adaptacdes
em g; tém direcdes opostas, entdo a velocidade deve diminuir. Neste trabalho, esse método
¢ chamado de CMA com adaptacdo de ganho (CMA-GA — gain adapted CMA). A primeira
mudanca esta relacionada ao ganho p (um escalar fixo para todas as componentes) que se
torna um vetor, p[k], ajustdvel em cada iteracdo. Sendo assim, a regra de atualizacdo dos

coeficientes do filtro passa ser calculada de acordo com:

Paxlle 411 = R[] = PrclK] - g lK]
Pyl + 11 = Iy [K] = Py [ gy 1] 56
Byelle + 1] = hyel] = pyalkl - gyalk]
Byl + 11 = by [k = Py K] - gy ]
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O vetor de ganho p[k] é calculado da seguinte forma:

glk —1]- glk]
plk] = plk —1]- (1 +¢ (57)
glkl-glkT ),
sendo que ¢ corresponde a velocidade de atualizagdo dos pardmetros e ‘R refere-se a parte
real das varidveis. Como as estimativas em tempo real de g[k] sdo ruidosas, é preferivel
usar uma média exponencial mével para os valores de g[k]. Para evitar valores negativos

de ganho, o coeficiente de adaptacido foi limitado a Y2, de modo que:

plk] = p[k — 1] - max <% <1 + e<g[k — 1 g[k])) (58)
R

(glk]- glk])

O algoritmo foi projetado para trabalhar com func¢des reais de gradientes, e, por esse
motivo, ou se considera a parte real do gradiente complexo, ou separa-se 0 CMA complexo
em componentes reais (em fase) e componentes imagindrias (em quadratura). Os

coeficientes de cada filtro no dominio real sao atualizados de acordo com:

= Ry, [K] = Paxy " G,

Rayolk] = Pryy " Gy, (59)
= hyy [kl = Pyx,  Gyx,
~Pyy Gyyp Ryyolk +11= hyy [kl =Dy, - Gyy,
Nessas condi¢des, as func¢des gradientes sdo calculadas como:

Ixx, [k +1] = ex[k] ’ (xoutl [k] " Xing [k] + Xoutq [k] - Xing [k

]
gxe [k + 1] = ex[k] ’ (xoth [k] 'xinl[ ] Xout; [k] me [k])
Ixy, [k + 1] ex[k] ’ (xoutl [k] ’ yinl[ ] + xoth [k] me [k])
Ixyq [k +1] = ey[k]- (xoth [k] - yin,[ 1- Xout; [k] - Ying [k]) (60)
yx; [k + 1] €y [k] ) (youtl [k] ’ xinl[ ] + yoth [k] xinQ [k])

gny [k + 1] = €y [k] ) (yoth [k] ' xin,[ ] Yout; [k] xinQ [k
[k] ’ (youtI [k] 'yinl[ ] + yoth [k] yinQ[
9yy, [k + 1] = ey[k]- (yoth [k] - yinl[ 1- Yout; [k] - Ying [k]

O calculo dos vetores de ganho € o mesmo que o de (58). A partir do método de

adaptacdo de ganho proposto por [41], este trabalho propds, pela primeira vez, um método
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modificado batizado de CMA com adapta¢do modificada de ganho (CMA-MGA — modified
gain adapted CMA) [40]. No CMA-MGA, diferentemente do CMA-GA, ndo se usa um
ganho para cada componente de cada gradiente e sim um ganho global adaptativo u[k] para
todos os gradientes. O célculo do passo de adaptacdo € baseado no método do CMA-GA;
entretanto, ele € a solucdo em média quadratica de um sistema linear que indica se os
coeficientes estdo sendo atualizados na mesma direcdo ou ndo. O cdlculo de pu[k] €

realizado por meio de:
ulk] = plk — 11 {1 + e(wye[k] + wiy [K] + wyr [k] + wy, [K])}  (61)

Na equagdo (61), € é taxa de aprendizado, y € um coeficiente para o ajuste fino do

algoritmo que depende da OSNR e w[k] é dado por.

(glk]- glkIN(glk —1]- g[k]™) (62)
(glk]- glkIN(glk]- glkINT

Os métodos de adaptacdao de ganho melhoram uma das deficiéncias do CMA em

wlk] =

comparacdo com outros algoritmos, como o LMS ou DD-LMS, que é a velocidade de
convergéncia e erro em regime. Esses métodos foram testados experimentalmente e os
resultados serdo apresentados na Secdo 5.4. Apos o CMA, que equaliza e separa as
polarizacdes, os sinais seguem para o bloco “Estimador do Desvio de Frequéncia” (FOE —

[frequency offset estimator).

3.5 ESTIMADOR DO DESVIO DE FREQUENCIA

Em sistemas de recep¢do coerente, o sinal recebido é o batimento entre o sinal
enviado pelo transmissor e o de um oscilador local. Para a perfeita deteccao desse sinal,
seria necessario que o laser do oscilador local estivesse casado em fase e em frequéncia
com o laser do transmissor. Porém, obter esse casamento apenas operando na camada fisica
€ uma tarefa complicada, por conta dos ruidos de fase dos lasers e da dificuldade e do alto
custo de se manter o oscilador local e o transmissor operando exatamente na mesma fase.
Felizmente, consegue-se estimar e compensar as diferencgas entre as fases e frequéncias dos

lasers no dominio digital, ao se realizar a recuperagdo da portadora.
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O erro de fase, se ndo for compensado, faz com que a constelacido de sistemas com
formato de modulagdo M-QAM ou M-PSK sofra rota¢des a cada simbolo. Para limiares de
decisdo fixos, essas rotacdoes impedem a correta estimagdo do simbolo. Os algoritmos
convencionais de estimacdo de fase tém pouca tolerancia ao desvio de frequéncia (FO —
frequency offset), por isso, ha a necessidade de que a diferenca entre as frequéncias dos
lasers seja compensada antes de se tentar estimar a fase do sinal.

Uma possibilidade para realizar o travamento do laser do oscilador local ao laser do
sinal € realizar um controle sobre a frequéncia do laser LO. Entretanto é preferivel estimar
o desvio de frequéncia e compensid-lo em uma abordagem intradina [42], através de
algoritmos. Para realizar esta funcdo, Leven e outros [42] propuseram um estimador
baseado em diferencas de fases consecutivas. Mais tarde, Hoffmann e outros [43]
propuseram melhorias nesse algoritmo, e uma implementacao no dominio da frequéncia foi
apresentada [44], [12].

O intervalo de estimacdo desses algoritmos € limitado a +R;/2m, onde R, € a taxa
de simbolos e m € o nimero de estados da constelagdo. Assim, para um sistema DP-QPSK
a 112 Gb/s, o limite de estimagdo € de +3,5 GHz.

Lasers DFB comerciais devem ter uma precisdao no fim de vida de 2,5 GHz [4]. Por
causa disso, no pior caso, serd possivel ter um desvio de frequéncia de at¢ 5 GHz. Para
contornar esse problema, alguns algoritmos de amplo intervalo foram propostos [19], [45],
[46], [47], [48].

A seguir, sdo apresentados alguns algoritmos de compensacdo do desvio de

frequéncia.

3.5.1 ESTIMADOR DE DESVIO DE FREQUENCIA BASEADO NA DIFERENCA DE FASES
CONSECUTIVAS

Esse método de estimacdo do desvio de frequéncia se baseia na diferenca de fase
consecutiva entre dois simbolos de um sinal modulado QPSK. Considerando somente as

componentes da polarizacdo X, pode-se representar o sinal amostrado como:
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Ix,[k] = 2R /PXSPXZO * Alk] - cos[Aw[k] + @o[k] + @n[k]]
(63)

Ixo[k] = 2R /szleo * Alk] - sin[Aw[k] + @o[k] + @n[k]]

onde A[k] = a[k]-e/®¥l ¢ a envoltéria complexa normalizada (modulagio), Aw[k],
@olkl, @n[k] representam, respectivamente, o desvio de frequéncia, fase inicial e ruido de
fase dos lasers. Portanto podemos escrever o sinal resultante para representacdo no plano

complexo das componentes em fase e quadratura como:

X[Kk] = Iy, [k] + jIx, [K]

= / : . pilwlk K]+ @nlk
x[k] = 2R [Py Px,, - Alk] el Bwlkl+@olkl+@n[k]) 6
X[k] = 2R ’PXSPXlOa[k]ejqb

onde ¢ = @lk] + Awlk] + @olk] + @,[k]. A frequéncia angular Aw[k] é diretamente
proporcional ao desvio de frequéncia entre o laser de sinal e o laser de transmissdo.
Consequentemente, a constelagdo QPSK, considerando somente Awl[k], ird sofrer uma
rotacao proporcional e no sentido do sinal do desvio de frequéncia, como ilustra a Figura

26.

Figura 26. Rotagdo da constelacdo QPSK devido ao desvio de frequéncia.
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Portanto, em média, dois simbolos consecutivos irdo apresentar diferenca de fase

proporcional a Aw[k]. Em um sinal QPSK, podemos notar que [12]:
x[k]x[k — 1]* o« e*/A¢IK] (65)

onde x[k] é o sinal recebido e Ap[k] = ¢p[k] — ¢p[k — 1] é a diferenca de fase entre os
simbolos. Desprezando os ruidos aditivos, 4A¢[k] tem uma distribui¢do de probabilidade
circularmente gaussiana, devido ao ruido de fase do laser, com média 8mAf Ty, onde
Af = Aw/2m € Tsymp € 0 tempo de simbolo, tal que, € possivel estimar o pardmetro de
interesse usando a técnica de méaxima verossimilhanca, que dd a estimativa da diferenca

entre as frequéncias dos lasers, como segue [42], [12]:

N

1

Af =———arg (x[k]x[k — 1]")* (66)
87TTsymb =

Alternativamente, outro estimador pode ser obtido ao se reverter a ordem das

operacdes e, iterativamente, estimar o desvio de frequéncia por meio de uma média

exponencial das estimativas [43]:
arg{Ti=1(x[k]x[k — 1])*}

Affk] = (1 — wAf[k — 1]+ u T - (67)
sym

onde u é um fator de convergéncia e Af[k] é a k-ésima estimativa do desvio de frequéncia.
Para aumentar a robustez a ruidos do algoritmo, é possivel fazer a estimacdo de frequéncia

nas duas polarizacdes simultaneamente.

3.5.2 ESTIMADOR DE DESVIO DE FREQUENCIA BASEADO NO ESPECTRO DO SINAL

Considerando um sinal com formato de modulagdo m-PSK, percebeu-se que, ao se
elevar o sinal amostrado no receptor a m-ésima poténcia, ter-se-ia média ndo nula.
Espectralmente, isso significa que aparecerd um impulso na frequéncia zero (nivel DC). No
caso em que hda desvio de frequéncia, esse impulso deverd estar deslocado

proporcionalmente ao desvio. A partir disso, é possivel realizar a estimacdo do desvio de
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frequéncia ao verificar o quanto esse pico estd deslocado, utilizando, assim, uma

abordagem no dominio da frequéncia [44].

N
Af = argmax,s Z x*[k] e8Ik Tsymb
k=1
(68)
arg max FFTy (x*
Af = 9 v (x%)
87TTsymb

Uma vez estimado o desvio de frequéncia, € necessario corrigi-lo, incrementando a
fase a cada simbolo recebido. Para se conhecer o valor do incremento de fase a ser

considerado, utiliza-se [12]:
Aplk] = ZnTsymbAf[k] (69)

Assim, deve-se multiplicar cada simbolo recebido por eJkblK] Ap0s a correcao do
desvio de frequéncia dos lasers, € possivel estimar com maior robustez a fase do sinal;

como serd visto na proxima se¢ao.

3.6 ESTIMADOR DE FASE

O ruido de fase presente nos lasers ¢ um dos maiores limitantes em uma transmissao
coerente, pois 0s conceitos cldssicos de Optical Phase-Locked Loop (OPLL) sao
extremamente dificeis de realizar na pratica considerando uma transmissao coerente em
altas taxas. Isso se deve a largura de linha dos lasers e a alta instabilidade do OPLL ao
tempo de atraso na realimentacdo, onde poucos nanosegundos de atraso podem deixar o
controle instavel [18]. Dessa forma, € vantajoso substituir o OPLL por um estimador de

fase digital [49]. Na realizacdo dessa estimacdo, algoritmos com alimentacdo adiante sdo
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preferiveis, por serem intrinsecamente mais tolerantes a largura de linha dos lasers e por
serem de mais facil realizag@o paralela em um circuito eletronico.
O algoritmo que serd estudado para a estimacdo de fase foi proposto em [20]. A

Figura 27 ilustra o diagrama funcional do algoritmo.

» Atraso »

M

1 ()] 3
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A 4
Y

(1/M)arg( - ) PU(-) exp(-i( - ))

Figura 27. Diagrama funcional do estimador de fase Viterbi & Viterbi.

O sinal recebido pode ser representado como em (64) e, nessa etapa, sO serdo
considerados o ruido de fase, o ruido aditivo ASE dos amplificadores e o ruido balistico e
térmico dos fotodetectores. Assumindo-se que o desvio de frequéncia foi compensado no

bloco de estimacgao de frequéncia (considerando uma compensagao ideal), entdo:

x[k] = 2R /PXsPXlo - Alk] - e7onlK] 4 n[k]
x[k] = ZR\/E ~alk] - eJPlK] . gionlk] 4 n[k]

onde n[k] representa o ruido ASE e o ruido balistico e ¢,[k] é o ruido de fase. O sinal é

(70)

inicialmente elevado a m-ésima poténcia para a remoc¢do da dependéncia dos dados com a

modulagdo. Para a modulacdo QPSK, M=4 e, entdo:

4

(x[k])* = <2R /PXSPXIO L A[K] - efenlt] 4 n[k])

4

(x[kD* = (ZR /PXSPXlO) cat[k] - ef*elkl . gitonlkl 4 Ak

(71)
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onde e/*?!Kl = 1 para um sinal QPSK. Em seguida, o sinal resultante passa por um filtro
retangular passa-baixa para mitigar o ruido aditivo do sinal. O argumento do sinal é

dividido por M=4 e, entdo, tem-se o angulo estimado da fase do sinal:

VIK] = 5 arg (Z(x[k - i])‘*) (72)

A operacdo do argumento € limitada ao intervalo | — m, ]; portanto a estimagdo da
fase Y[k] assume valores entre -m/M e /M, ou seja para o caso da modulacio QPSK:
-m/4 e m/4. Para mitigar essa ambiguidade e permitir que a fase possa excursionar entre

- 00 e +oo utiliza-se o algoritmo Phase Unwrapping (PU) [50], [S51].

21t /M M (73)

PUCY = () 4 G , Yle—11- (-)>2_7r

Em uma transmissdo com multiplexacdo em polarizacdo, em geral, usa-se
estimadores de fase independentes para cada polarizacio, principalmente pela ambiguidade
de fase na saida do algoritmo CMA. Entretanto, usando o DPC-CMA, por exemplo, que
compensa a diferenca de fase relativa entre as polarizacdes, € possivel usar um estimador
médio entre as duas polarizacdes. Dessa forma, aumenta-se a tolerancia ao ruido na

estimacdo de fase [17]. A Figura 28 ilustra o algoritmo do estimador de fase modificado

para a estimacao de fase média nas polarizacdes X e Y.

X > Atraso '®L

PU( )

exp(-j( *))

Y

™M
Y

(1/M)arg( - )

A

! { Atraso =®L»

Figura 28. Diagrama funcional do estimador de fase Viterbi & Viterbi considerando as duas polarizagdes.




81

Como a principal modificacdo é o argumento a ser calculado considerando-se as

duas polarizacdes, a estimacdo da fase do sinal fica da forma:

1 N-1
Ylkl = -arg (Z (Gelk = iD* + (Y [k = t])‘*)) 4

Ap6s a estimagao de fase, os dados estdo prontos para decisao e decodificacdo. Com
o algoritmo estimador de fase, completa-se o conjunto bdsico de algoritmos para a
mitigacdo dos efeitos de camada fisica, recuperacdao de relégio e da portadora, que sao
necessdrios para uma transmissdo coerente digital com diversidade de polarizagdo. Em
sequéncia, no Capitulo 4, os algoritmos serdo avaliados em simulacdo e, posteriormente, no

Capitulo 5, o melhor conjunto seré avaliado através de dados experimentais.



82



4  RESULTADOS DE SIMULACAO

Para avaliar os algoritmos apresentados no Capitulo 3, foi elaborado um arranjo de
simulacdo composto pelo transmissor DP-QPSK a 112 Gb/s, anel de recirculacdo e receptor

coerente, com tratamento digital dos sinais realizado no programa Matlab. A Figura 29

ilustra o sistema montado no simulador.
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Figura 29. Arranjo de simulagdo para um sistema coerente digital a 112 Gb/s.
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Quatro geradores de sequéncias bindrias pseudo-aleatérias (PRBS - pseudo-random
binary sequence) com ordem configurdvel geram a sequéncia de dados. Os dados gerados
sdo salvos no ambiente do Matlab e depois passam por um gerador de pulsos que ndo
retornam a zero (NRZ - non return to zero). Os sinais codificados em NRZ sdo
amplificados por amplificadores de sinais de RF para que suas amplitudes elétricas sejam
compativeis com as tensdes de polarizacdo do modulador (2V};). O sinal 6ptico gerado pelo
laser € modulado no modulador PM-Q (com estrutura interna igual aquela apresentada na
Figura 8), gerando um sinal DP-QPSK que entra no anel de recirculagao.

O anel de recirculacdo € composto por um controlador de voltas, fibra Optica
monomodo (SMF — singlemode fiber), um EDFA, para compensar a perda no anel, e um
filtro 6ptico com controle de voltas, para simular a passagem do sinal por multiplexadores
reconfigurdveis de adi¢do e retirada de canais (ROADMSs — reconfigurable optical add-
drop multiplexers). ApOs a propaga¢do no anel de recirculagdo, foi colocado um segundo
filtro 6ptico com controle de voltas, que, caso fosse desejado, poderia simular outros
ROADMSs ou, apenas, uma filtragem 6ptica (uma passagem). Em seguida, o sinal passa por
um controlador de OSNR e sofre o batimento com o oscilador local no receptor coerente,
que vai transferir as caracteristicas do sinal do dominio 6ptico para o dominio elétrico. Os
quatro sinais elétricos XYIQ na saida do receptor sdo filtrados eletricamente com banda de
30 GHz para caracterizar a filtragem elétrica que acontece no osciloscépio usado nos
experimentos. Os sinais elétricos apds os filtros sdo processados no Matlab.

Nesse arranjo de simulacdo, € possivel fazer o controle de muitos parametros da
simulacdo. Quando possivel, as configuracdes de cada componente foram ajustadas para
serem semelhantes a de um arranjo experimental equivalente que utiliza componentes
comerciais. Os parametros que podem ser controlados, bem como os valores padrdes
usados na simulagdo, sdo apresentados na Tabela 3.

Com o simulador, foi gerado um conjunto de testes para cada algoritmo estudado.
No teste individual de cada algoritmo, muitas funcionalidades do simulador foram
desabilitadas ou ainda ndo foram usadas para facilitar a andlise ou ainda isolar efeitos de

interesse.



Tabela 3. Pardmetros de Simulagdo.

Simulador Valor Unidade
Taxa de Bits 112 Gb/s
Tamanho da Sequéncia 65000 Bits
Amostras por bit 4

Voltas no anel de recirculagdo 1

Desvio de Frequéncia (FO) 2 GHz
Banda LPF Gaussiano 30 GHz
OSNR no receptor (Maxima) 44 dB
Filtragem optica por volta 1

Filtragem optica no RX 0

PRBS Valor Unidade
Ordem 31

Laser Sinal Valor Unidade
Frequéncia 193,4 THz
Poténcia 15 dBm
Largura de Linha 500 kHz
Laser LO Valor Unidade
Frequéncia 193,4+FO THz
Poténcia 15 dBm
Largura de Linha 500 kHz
Modulador Valor Unidade
Perda de Insergdo 9,5 dB
Razdo de Extinsao 28 dB
PDL 1 dB
Fibra Optica Valor Unidade
Coeficiente CD 16,75 ps/(nm.km)
Inclinagdo CD 0,075 ps/(nm”.km)
Atenuacgio 0,2 dB/km
Coeficiente PMD 0,1 ps/kml/2
Nao Linearidades Sim

Tipo de PMD Estocastica

Receptor Valor Unidade
Desvio da Hibrida de 90° 2 Graus
Descasamento de poténcia 0 %
Frequéncia de Corte 22 GHz
Corrente de Escuro dos fotodectores 10 nA
Responsividade dos fotodectores 1 A/W
Figura de ruido do TIA + AGC 6 dB
EDFA Valor Unidade
Figura de ruido 6 dB
Ganho 20 dB
AGC Sim
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A ordem de testes vai seguir a sequéncia de algoritmos proposta para o tratamento
dos sinais recebidos; sendo assim os primeiros testes vao avaliar do despenho dos

algoritmos de ortonormalizacio GSOP e LOP.

4.1 ORTONORMALIZACAO

O desempenho dos algoritmos quanto a ortogonalizacdo € avaliado segundo o erro
quadratico médio do angulo entre as componentes em relacdo ao ideal (90 graus). Quanto a
normalizacgdo, verificou-se o desequilibrio de poténcia final de uma componente em relacio
a outra em temos percentuais. Por fim, os algoritmos podem ser avaliados de forma geral
através do célculo do fator de qualidade (Q) da constelacio e, por consequéncia, a taxa de
erro de bits (BER).

Por especificacdo dos fabricantes, o erro da hibrida deve ser no méximo de 5° [5]. J&
o descasamento de poténcia entre as componentes é devido a diversos fatores, como
responsividade dos fotodetectores, diferengas no TIA e AGC, etc.

Com o objetivo de analisar os algoritmos em condicdes de operagdes normais e
extremas, foram utilizados cinco valores de erro de ortogonalidade para a hibrida de 90°
(0°,2,5°% 5° 7,5° e 10°) e seis valores de desequilibrio de poténcia (0, 10, 20, 30, 40 e 50%).
Por simplicidade, o desequilibrio de poténcia em simulagdo foi realizado modificando-se
somente a responsividade dos fotodetectores. Foram analisadas duas situagcdes do sistema
em relacio a OSNR: 38 e 15 dB. Para analisar isoladamente o algoritmo de
ortonormalizacdo, o sinal ptico ndo passa pelo laco e nem pelo filtro 6ptico, somente pelo
controle de OSNR. A largura de linha dos lasers e o desvio de frequéncia foram colocados
como ideais (zero). Com isso, € possivel calcular a BER somente aplicando os algoritmos

de ortonormalizacdo.

4.1.1 DESVIO DA HIiBRIDA DE 90°

Nessa andlise os algoritmos vao ser testados considerando somente o erro de
ortogonalidade na hibrida de 90°. A Figura 30 mostra os resultados ao se aplicarem o GSOP

e LOP para compensar desvios da hibrida de até 10°. Os dois algoritmos compensam 0s
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desvios da hibrida de forma bem satisfatéria, com erros menores que 0,035° e 0,045°,

respectivamente, para a simulacdo com 38 e 15 dB de OSNR em relacdo a quadratura entre

IeQ.
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Figura 30. Angulo entre as componentes I e Q para desvios da hibrida de 90°, apés aplicacio de GSOP e LOP
com OSNR de (a) 38 dB e (b) 15 dB.

4.1.2 DESEQUILIBRIO DE POTENCIA

A proxima andlise € em relacdo a diferenca de poténcia entre as componentes [ e Q.

A diferenca aplicada ao simulador foi de até 50% e os resultados para os dois algoritmos

sdo apresentados na Figura 31.
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Figura 31. Razdo entre as poténcias de I e Q ap6s aplicagdo do GSOP e LOP para desequilibrios de poténcia
de até 50% com OSNR de (a) 38 dB e (b) 15 dB.

No caso do desequilibrio de poténcia os dois algoritmos foram capazes de

equilibrarem a poténcia entre as componentes com erro inferior a 1,31% e 1,30% para LOP

e GSOP, respectivamente, com OSNR de 15 dB, e 0,7% e 0,66% para LOP e GSOP,
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respectivamente, com OSNR de 38 dB. Os erros apresentados sao muito baixos

considerando a variacdo aplicada de até 50%.

4.1.3 ANALISE DA TAXA DE ERRO DE BITS PARA OS EFEITOS COMBINADOS

Um estudo interessante é o de se observar como os efeitos combinados do
desequilibrio de poténcia e desvio da hibrida em relacdo a 90° afetam a BER calculada a
partir do fator Q da constelacdo. A Figura 32 apresenta a BER (em escala logaritmica) ao se
aplicar desequilibrios de poténcia de até 50% e desvios de até 10° para a hibrida.

Analisando a Figura 32 (a), vé-se que a BER inicial vai aproximadamente a 1E-35
quando ndo hd nenhum efeito degradante, vai para 1E-8 considerando somente o
desequilibrio de poténcia, e 1E-9 somente com o desvio da hibrida. Com os dois efeitos
combinados, a degradacdo leva a uma BER de 1E-5. A diferenca em relacdo a BER inicial
€ grande, pois os niveis de ruido sdo muito baixos, o que deixa em evidéncia os efeitos do
desequilibrio de poténcia e desvio da hibrida. Na Figura 32 (b), tem-se um comportamento
semelhante; entretanto, como o ruido mascara os efeitos degradantes, a diferenca de BER
ndo é tao evidenciada. Mas, da mesma forma, a BER aumenta de aproximadamente 1E-8
para valores proximos de 1E-4.

Na Figura 33 e na Figura 34, t€ém-se os resultados para 0 mesmo cenério que o da
Figura 32, mas usando os algoritmos de ortonormalizacdo. Na Figura 33, sdo expostos os
resultados para o algoritmo GSOP e LOP em relagdo a BER, com OSNR igual a 38 dB, e,
na Figura 34 os resultados para a OSNR igual a 15 dB. O GSOP sofre pequena penalidade
com o desvio da hibrida e com a diferenca de poténcia entre I e Q, com uma variacao
maxima de 0,5E-35 e 0,1E-8 na taxa da BER, respectivamente, para as OSNRs de 38 e 15
dB. Entretanto o LOP sofre grande penalidade em relacdo a BER, onde a taxa varia de
aproximadamente 1E-35 a 1E-17 na Figura 33 (b), considerando somente o desvio na
hibrida e varia de 1E-8 para 1E-7 na Figura 34 (b). O LOP, mesmo compensando o desvio
da ortogonalidade, piora a qualidade da constelagdo. Pode-se complementar também que os
dois algoritmos sofrem penalidade minima ao compensar a diferenca de poténcia entre as

componentes 1Q.
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Figura 32. Degradacdo da BER do sistema aplicando-se desequilibrio de poténcia e desvios na hibrida de 90°
para uma OSNR de (a) 38 dB e (b) 15 dB, sem o uso do GSOP e LOP.

(a) (b)

-20
o
u .25
%
e}
’ -30
. b | 36—
; L sn\ :
T o
6
; o " 4 ; ancin2? 4
10 Diferenga de Poténcia
Dierenca ce Poténca 10 = Desvio da Hibrida 90° [°] tre | & Q (%] oo 2 Desvioda Hibrida 90° [°]

entre | e Q [%)] 00

Figura 33. Degradacdo da BER do sistema aplicando desequilibrio de poténcia e desvios na hibrida de 90°
para OSNR=38 dB usando o (a) GSOP e (b) LOP.
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Figura 34. Degradacdo da BER do sistema aplicando desequilibrio de poténcia e desvios na hibrida de 90°
para OSNR = 15 dB usando o (a) GSOP e (b) LOP.



90

Considerando os resultados apresentados, o GSOP demonstra melhor desempenho
na funcdo de ortonormalizador por dois motivos: melhor desempenho em relacdo a BER e

menor custo computacional, como apresentado do capitulo anterior.

4.2 EQUALIZADOR ESTATICO

Para avaliar a capacidade dos algoritmos de compensacao de dispersdo cromdtica na
reversdao dos efeitos da CD sobre um sinal PM-QPSK, vai ser analisado o fator Q da
constelacdo para valores de CD total de 5.000 ps/nm até 50.000 ps/nm, em passos de 5.000
ps/nm, considerando somente uma passagem pelo anel de recirculacdo do simulador; para
1sso o parametro de dispersdo da fibra foi ajustado a cada iteracdo. No primeiro teste, todos
os efeitos que degradam o sinal foram desconsiderados, menos a dispersdo cromética
imposta pela fibra. Apds a transmissdo, os equalizadores no dominio do tempo e no
dominio da frequéncia foram usados para compensar a CD total. Para essa configuracao de
teste, foram gerados 20 dados com sementes aleatorias diferentes, com OSNR proxima a

100 dB.
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Figura 35. Fator Q da constelag@o ao se usar o TDE e o FDE em um sistema sem efeitos da camada fisica e
ruido.
O resultado do primeiro teste € apresentado na Figura 35. Pela figura vé-se que o
TDE tem pior desempenho quando o valor de dispersdo € menor, por usar menos

coeficientes, ver (37); dessa forma, ele € menos preciso para modelar a resposta da CD. Ao
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aumentar o coeficiente de CD, o TDE aumenta sua precisao, com tendéncia a ficar no nivel
de qualidade do FDE. Nos testes, o FDE foi usado com uma FFT fixa de tamanho igual
1024 e, por isso, apresentou desempenho melhor com pouca dispersao, sofrendo uma leve
queda de qualidade com o aumento da CD. No teste sem ruido, o FDE se mostra superior
ao TDE para os valores de CD de até 50.000 ps/nm. Pela Figura 35, pode-se notar, também,
a penalidade inserida ao se usar os algoritmos, pois, com 0 ps/nm de CD, os filtros ndo sio
usados e o fator Q é bem superior aos demais.

No segundo teste foi adicionado somente ruido dos amplificadores. Os resultados
sdo apresentados na Figura 36. Os niveis de ruido 6ptico aplicados equivalem a valores de
OSNR de 35, 30 dB, Figura 36 (a), e 20, 15, 10 dB, Figura 36 (b). A dispersao foi variada de
0 a 50.000 ps/nm, em passos de 5.000 ps/nm. Pela figura, percebe-se que, para niveis
baixos de ruido, o comportamento do TDE em relacdo ao FDE € similar ao da Figura 35,
como esperado; entretanto, com niveis de ruido mais elevados, o pior desempenho do TDE
para baixa dispersdo acaba sendo quase insignificante. Além disso, o TDE apresenta
desempenho igual ou levemente superior ao FDE a partir de 20.000 ps/nm para os valores
considerados.

Na Figura 36 (a) e (b) no ponto onde a dispersdo cromatica € zero o TDE nao foi
usado, pois, como pode ser visto em (36) e (37) o parametro D € zero, e isso causa uma
descontinuidade em (36) e no ndmero de taps € zero. J4 o FDE continuou a ser usado,
entretanto foi realizada somente a operagdo de FFT e IFFT, uma vez que os coeficientes de

dispersdo t€ém somente valores 1 e isso explica a diferenca entre os resultados na Figura 36.
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Figura 36. Fator Q da constelag@o ao se usar o TDE e o FDE em um sistema com ruido ASE e sem efeitos da
camada fisica, considerando-se a OSNR em (a) 35 e 30 dB, e (b) 20, 15 ¢ 10 dB.
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No terceiro teste, todos os efeitos de camada fisica da transmissdao Optica no
simulador (CD, PMD, ASE, etc) foram incluidos. Por isso, os algoritmos de
ortonormalizacdo (GSOP), recuperacio de relégio (Gardner), equalizador dinamico (CMA)
e recuperagdao de portadora (FOE e Viterbi & Viterbi) foram usados para completa
recuperagao do sinal transmitido. Foi realizada somente uma volta no anel de recirculagao
de 100 km com ROADM, e a quantidade total de dispersdo cromatica variada por meio do

parametro de CD associado a fibra.
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Figura 37. Fator Q da constelag@o ao se usar o TDE e o FDE em um sistema com ruido ASE e com efeitos da
camada fisica, considerando-se a OSNR em (a) 25 ¢ 20 dB, e (b) 15 e 10 dB.

Na Figura 37, apresentam-se os resultados do terceiro teste, para a mesma faixa de
variagdo da dispersdo, porém, para valores de OSNR de (a) 25 e 20dB e (b) 15e 10dB. A
mesma tendéncia apresentada no segundo teste se manteve, onde, até 20.000 ps/nm de CD,
o FDE € melhor que o TDE e, apds esse valor total de CD, o TDE passa a ser melhor que o
FDE para todas as OSNR testadas. O desempenho muito inferior do TDE para valores
baixos de dispersdo se manteve, como esperado. Apds o equalizador estatico, o proximo

algoritmo € o de recuperacdo do tempo de simbolo; que serd estudado na proxima se¢ao.

4.3 RECUPERACAO DO TEMPO DE SIMBOLO

Como a amostragem do sinal € assincrona, é necessario que o tempo de simbolo
correto seja recuperado. O algoritmo a ser testado € o algoritmo de Gardner, apresentado no

Capitulo 3. Para se verificar o algoritmo, trés testes serdo conduzidos:
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e Primeiro, realizar uma simulacdo com 128 amostras por simbolo, sem
efeitos da fibra e amplificadores, e variar o instante de amostragem no
simulador para cada um dos 128 instantes de amostragem, analisando o
desempenho do algoritmo de Gardner na recuperagdo do tempo de simbolo;

e Segundo, realizar uma simula¢do com 128 amostras por simbolo, sem
efeitos da fibra, mas com ruido ASE, e variar o instante de amostragem no
simulador para cada um dos 128 instantes de amostragem, analisando o
desempenho do algoritmo de Gardner na recuperagdo do tempo de simbolo.

e Terceiro, realizar uma simulagdo com 128 amostras por simbolo, sem
efeitos da fibra, mas com ruido ASE e desvio na frequéncia de amostragem
em relagdo a frequéncia do sinal transmitido de até 0,1%, analisando o
desempenho do algoritmo de Gardner na recuperacdo do tempo de simbolo
com desvio na frequéncia de amostragem em relacdo a duas amostras por

simbolo.

A Figura 38 apresenta os resultados para o primeiro caso de teste. Para esse teste,
foi variado o ponto de amostragem 128 vezes, de 0 até 1 tempo de simbolo (T), iniciando-
se em um ponto de amostragem qualquer (por isso, o ponto de transi¢ao ('T/2) ndo aparece
exatamente no centro do gréfico). E possivel notar na Figura 38-(a) que o erro médio
calculado aumenta proporcionalmente ao erro de amostragem em relacdo ao tempo de
simbolo ideal. Entretanto, ao se passar pelo centro do simbolo, hd uma inversio no sinal do
erro. Também, a varidncia do erro muda muito durante essa transi¢do. Isso indica que,
quando o erro de amostragem € alto, no ponto de inflexdo, o erro e a variancia também o
sd0, de maneira que se faz necessario um ajuste apropriado na banda do filtro de
realimentacdo do erro do algoritmo. Sem ruido vé-se, pelo grafico da Figura 38-(b), que
praticamente ndo hd penalidade em relagdo ao fator Q final da constelacdo, indicando que o
algoritmo consegue recuperar o tempo de simbolo de forma satisfatéria, o qual é muito

penalizado caso ndo seja usada a estimagdo que ele proporciona.
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Figura 38. Desempenho do algoritmo de Gardner para uma situacdo sem ruido, ao se variar o ponto de
amostragem, considerando-se (a) o erro médio e a variancia do TED, e o (b) fator Q.

O teste dois € a repeticdo do teste um, entretanto, introduzindo-se ruido ao sinal. Os
resultados sdo apresentados na Figura 39, onde o algoritmo foi avaliado da mesma maneira
que no teste anterior, considerando-se, nesse caso, valores de OSNR de (a) 30 dB, (b) 25
dB, (c) 20 dB, (d) 15 dB e (e) 10 dB. Com o aumento do ruido, o algoritmo de Gardner
continua a estimar corretamente o tempo de simbolo, com penalidades muito baixas em
relacdo ao fator Q da constelacido. A Tabela 4 mostra a penalidade méxima de acordo com

os resultados dos graficos de (a) a (e) da Figura 39, respectivamente.

Tabela 4. Penalidade no Fator Q com a OSNR para o Gardner.

OSNR [dB] 30 25 20 15 10

Penalidade Fator Q 1,043 1,07 1,0789 1,0827 1,089

O erro médio calculado no TED do algoritmo € praticamente o mesmo para todos os
valores de OSNR, como pode ser observado na Figura 39 (f). A varidncia, no entanto,
apresenta mudanca perto da regido de tempo de simbolo de T/2, como apresentado na
Figura 39-(g) e, em detalhe, em torno de T/2, na Figura 39-(h), onde essa aumenta mais
para OSNR menores. Isso ocorre, pois na regido de T/2 o erro médio € grande, e o sinal do
erro fica variando, indicando o sentido em que o algoritmo deve seguir na interpolacio para
compensar o erro de amostragem. Entretanto a varidncia fora dessa regido critica €

praticamente igual.
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(f) o erro médio, (g) a variancia do TED e (h) a variancia do TED em detalhe ao redor de T/2.
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Para o caso do terceiro teste, onde foi aplicado um desvio de até 0,1% na frequéncia
de simbolos do transmissor em relacdo a frequéncia de amostragem, obtiveram-se os
resultados para o fator Q apresentados na Figura 40, considerando-se os valores de OSNR
de 30 dB, 25 dB, 20 dB, 15 dB e 10 dB. O algoritmo compensa de forma satisfatéria até
0,06% de desvio de relégio, sofrendo uma penalidade aproximada de 2,2 dB no fator Q
com 10 e 15 dB de OSNR. Como em um sistema € esperado um desvio muito menor que

0,06%, para as condi¢des do teste, o algoritmo de Gardner € robusto o suficiente.
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Figura 40. Desempenho do Gardner com ruido ao variar o ponto de amostragem em relacdo ao fator Q para:
(a) 30dB, (b)25dB, (c)20dB, (d) 15dB e (e) 10 dB de OSNR; (f) erro médio e (g,h) variancia do TED.
O algoritmo de Gardner ainda € influenciado pelo residuo de CD e, também, pela
PMD. Entretanto, a penalidade ndo serd analisada nesse trabalho e estudos mais especificos
[52], [53], detalham melhor o problema. Apds a recuperacdo de reldgio realizada pelo
algoritmo de Gardner, sdo realizadas a demultiplexacdo das polariza¢des, a equalizacao
dindmica e a mitigacdo da PMD no bloco equalizador dindmico por meio do algoritmo

CMA e suas variantes.

4.4 EQUALIZADOR DINAMICO

Até essa etapa do processamento do sinal amostrado pelo conversor AD, este sinal

foi ortonormalizado, foi compensada a dispersdo cromadtica e houve, também, a recuperacao
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de reldgio. Nesse estdgio, os sinais XYIQ contém misturas da informacdo enviada nas
polarizacdes ortogonais X e Y, residuos de CD, efeitos da PMD e outros efeitos
dispersivos. A funcdo do equalizador dinamico é separar as informag¢des das polariza¢des
em duas dire¢des distintas e equalizar o sinal. Para testar o algoritmo na presenca de ruido,
residuos de CD, PMD de primeira ordem (DGD - differential group delay) e variacdo
angular no tempo do estado de polarizacdo do sinal os seguintes testes devem ser

realizados:

e Primeiro, analisa-se o equalizador dindmico considerando o impacto no
sistema ao se variar a OSNR por meio do ruido ASE inserido pelos
amplificadores; utilizou-se um cendrio ideal durante o teste, onde todos os
efeitos da fibra foram desconsiderados, nao foram incluidos o ruido de fase
ou o desvio de frequéncia e os transmissores e receptores foram ideais;

e Segundo, analisa-se o equalizador dinamico considerando o impacto no
sistema ao se variar a OSNR por meio do ruido ASE inserido pelos
amplificadores e ao adicionar dispersdo cromdtica até 500 ps/nm; utilizou-
se um cendrio onde todos os demais efeitos da fibra foram desconsiderados,
nao foram incluidos o ruido de fase ou o desvio de frequéncia e os
transmissores e receptores foram ideais;

e Terceiro, analisa-se o equalizador dindmico considerando o impacto no
sistema ao se variar a OSNR por meio do ruido ASE inserido pelos
amplificadores e ao adicionar DGD até 200 ps; utilizou-se um cendario onde
todos os demais efeitos da fibra foram desconsiderados, nao foram incluidos
o ruido de fase ou o desvio de frequéncia e os transmissores e receptores
foram ideais;

¢ Quarto, analisa-se o equalizador dindmico considerando o impacto no
sistema ao se variar a OSNR por meio do ruido ASE inserido pelos
amplificadores e ao se aplicar uma variagdo angular de até 10.000 krad/s no
estado de polarizagdo; utilizou-se um cendrio onde todos os demais efeitos
da fibra foram desconsiderados, ndo foram incluidos o ruido de fase ou o

desvio de frequéncia e os transmissores e receptores foram ideais.
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O CMA foi testado em quatro versdes: a primeira considera o CMA com
espacamento dos coeficientes na taxa de simbolo, o equalizador espacado pela taxa de
simbolo (BSE-CMA — baud spaced equalizer CMA); a segunda versdo considera o BSE-
DPCCMA; a terceira, considera o CMA com espacamento na metade da taxa de simbolo
(T/2), o equalizador espacado fracionalmente (FSE-CMA — fractionally spaced equalizer
CMA); a quarta, considera o FSE-DPCCMA.

O BSE-DPCCMA foi configurado para operar com comprimento de filtro igual a
13, que é um numero usado e recomendado por outros grupos [14]. J4 o FSE-CMA foi
configurado para operar com 14 coeficientes, uma vez que o FSE requer nimero par de
coeficientes. Todas as versdes usam passo de adaptacdo de 0,001 e os primeiros 45.000
simbolos iniciais sdo descartados, para garantir convergéncia antes do cdlculo do fator Q.
Os dados do primeiro teste foram processados pelas quatro versdes do CMA e, para cada
uma das versoes, o erro quadratico médio (MSE — mean squared error) foi obtido. O MSE
dos algoritmos para cada valor de OSNR testado foi obtido por meio da soma dos erros de
10 simulagdes com sementes aleatérias de ruido diferentes e uma suavizacdo usando a
funcdo smooth(MSE,500) do Matlab. Os resultados sdao apresentados na Figura 41, Figura
42 e Figura 43.

Pelos resultados, pode-se concluir que o FSE tem velocidade de convergéncia
superior a do BSE e que a adicio do termo de correcdo relativa de fase entre as
polarizacdes do CMA (DPCCMA) ndo altera a velocidade de convergéncia. Quando a
OSNR ¢ alta, o FSE e o BSE tem um mesmo nivel (minimo) de MSE, mas quando o nivel
de ruido aumenta, o BSE apresenta menores valores.

Ainda para as simulagdes do primeiro teste, foi realizado o célculo do fator Q da
constelagdo para cada semente de ruido aleatdria para cada valor de OSNR. Os resultados
sao apresentados na Figura 44, Figura 45 e Figura 46. Pelos resultados, pode-se concluir
que o BSE-CMA tem o mesmo desempenho que o BSE-DPCCMA e que o FSE-CMA tem
o mesmo desempenho que o FSE-DPCCMA, indicando que a modificagdo (DPC) ndo
influi no fator Q diretamente. O DPC somente vai apresentar ganho quando se considera

um estimador de fase conjunto, como mostra [17]. Pelos gréficos, € possivel observar que o
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FSE apresenta melhor desempenho para todos os valores de OSNR em comparagdo com o

BSE.
(a) (b)
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Figura 41. MSE médio do CMA em funcio do nimero de iteragdes, para (a) 30 dB e (b) 25 dB de OSNR.
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Figura 42. MSE médio do CMA em funcdo do niimero de itera¢des, para (a) 20 dB e (b) 15 dB de OSNR.
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Figura 43. MSE médio do CMA em funcao do nimero de iteracdes para 10 dB de OSNR.
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No segundo teste, os CMAs foram avaliados em relacdo a tolerancia a dispersao

cromdtica e os resultados sdo ilustrados nas Figura 47, Figura 48 e Figura 49. Com o

aumento da CD no sistema, aplicada ao CMA a penalidade do FSE-DPCCMA € pequena se

comparada a do BSE-CMA. Isso se deve porque, usando o algoritmo de Gardner como

recuperador de reldgio, este tem o desempenho severamente degradado com a presenga de

CD. Como o FSE-CMA ¢ muito mais robusto a erros em relacdo ao tempo de amostragem,

por ter caracteristicas de recuperacdo de relogio, este tem desempenho bem superior, como

indica [54]. E possivel notar que, quando o nivel de ruido é maior, o BSE-CMA tende a

apresentar maior penalidade para valores mais baixos de dispersao.
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Na simulacgdo, considerou-se a amostragem assincrona e, por isso, se o algoritmo de
Gardner ndo for utilizado, o tempo de simbolo provavelmente ndo vai ser o ideal.
Entretanto, para visualizar a perda de desempenho do BSE e do FSE com a CD, nao foi
usado o algoritmo de Gardner e o resultado obtido é apresentado na Figura 50. Observa-se
que o FSE-CMA apresenta fator Q bem superior devido a robustez aos erros de
amostragem. No entanto, tanto o FSE-CMA como o BSE-CMA apresentam penalidade
muito pequena para valores de CD de até 500 ps/nm. Caso o tempo de simbolo esteja

perfeitamente corrigido, espera-se desempenho semelhante ao dos dois equalizadores.
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Figura 50. Fator Q dos CMAs em fun¢do da CD aplicada para 10 dB de OSNR sem o uso do Gardner.
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No terceiro teste, foram realizadas simulacdes com valores de DGD de até 200 ps e
o desempenho dos equalizadores foram avaliados por meio do fator Q, como apresentam a
Figura 51, Figura 52 e a Figura 53. Para os casos do BSE-CMA e do BSE-DPCCMA, estes
comegam sofrer penalidade apenas para valores de DGD acima de 150 ps, enquanto que o
FSE-CMA e o FSE-DPCM comecam a sofrer penalidade consideravel a partir de 120 ps de
DGD. A variacdo de OSNR ndo afeta o desempenho dos equalizadores em relagdo a DGD.
Esse comportamento era esperado, uma vez que ao usar praticamente a mesma ordem do
filtro (BSE-13 e FSE-14), os equalizadores com duas amostras por simbolo (FSE), tem
praticamente metade do grau de liberdade dos equalizadores com uma amostra por simbolo

(BSE).

30 (a) i i (b) - I
% 5 § 5 3 ® = w g 25 & —R 2 -]
L ]
254 %
O 9 -
—_— 20 i —_
S S -
o o
o 154 L I s |
o o
N —=— BSE-CMA ™ —=— BSE-CMA
e BSE-DPCCMA 10 e BSE-DPCCMA
10 — a4 FSE-CMA ' —A— FSE-CMA
v FSE-DPCCMA v FSE-DPCCMA
5+ L - 5+ S
T T T T T T T T T T 1
o] 50 100 150 200 -50 0 50 100 150 200 250
DGD [ps] DGD [ps]
Figura 51. Fator Q dos CMAs em fun¢do da DGD aplicada para (a) 30dB e (b) 25dB de OSNR.
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Figura 53. Fator Q em funcdo da DGD aplicada, para 10 dB de OSNR.

Pode-se notar, também, que no caso da simulag¢do da Figura 53, com nivel de ruido
em 10 dB os algoritmos FSE-CMA/DPCCMA nao apresentam queda até 200 ps de DGD.
A razdo para esse comportamento € que o nivel de ruido influi mais no valor do fator de
qualidade da constelacdo, e por esse motivo, a penalidade com a DGD acaba sendo
mascarada. Certamente caso fossem aplicados valores superiores a 200 ps de DGD aos
equalizadores a penalidade seria tdo evidente quanto, ela é evidente aos equalizadores BSE.

A quarta, e ultima configuracio de teste dos equalizadores, envolveu o uso de uma
matriz (Jones) de rotacdo do estado de polarizacdo antes das iteracdes dos CMAs. A

rotacdo da polarizacdo foi emulada de acordo com [14]:

] — ( cos wt sen (JL)t) (75)

—senwt coswt

onde w € a frequéncia angular de rotacdo. A frequéncia angular de teste foi variada entre 0
e 10 Mrad/s, e o desempenho do CMA avaliando por meio do fator Q da constelacdo. Com
1sso, pode-se avaliar, de forma simplificada, qual é a velocidade médxima de variacdo do
estado de polarizacdo (SOP — state of polarization) devido a PMD que o CMA tolera. Os
resultados sdo apresentados na Figura 54, Figura 55 e Figura 56, para diferentes valores de
OSNR, e indicam que, ao considerar o limite pré-FEC equivalente a um fator Q igual 2,8
(BER = 2E-3), ou seja, 20xlog(2,8) =9, o FSE-CMA com ganho de 0,001 e filtros FIR de
comprimento 14 suportam 10 Mrad/s de variacdo para até 15 dB de OSNR. No caso de 10
dB de OSNR, a frequéncia angular maxima suportada é de 8 Mrad/s. Aplicando-se o BSE-
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CMA com mesmo ganho e comprimento dos filtros FIR igual a 13, para 30, 25,20 e 15 dB
de OSNR, a frequéncia angular maxima de variagao da SOP suportada € de 6 Mrad/s. Com
10 dB de OSNR, o valor cai para 4 Mrad/s. O melhor desempenho do equalizador FSE era
esperado, pois possui maior velocidade de convergéncia nessas configuracdes, o que
implica na maior robustez do receptor em relacdo as rotagdes do SOP aplicadas. A faixa
adotada para a frequéncia angular da variacdo do SOP ¢ bem maior que a velocidade de
rotacdo esperada para sistemas reais. Entretanto, em uma implementacdo em tempo real, o
CMA nido vai ser atualizado a taxa de simbolos, € sim, 2 uma taxa muito menor, em uma
estrutura nao-sequencial (paralelizada). Esses fatores vao diminuir a tolerdncia a variagdes

na SOP.
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Figura 56. Fator Q em funcao da frequéncia angular de rotacdo da polarizacao, para 10 dB de OSNR.

Os testes realizados mostram que o FSE-CMA e o FSE-DPCCMA, por terem
melhor velocidade de convergéncia, maior robustez a variacdes na SOP e a erros de
amostragem, seriam a melhor escolha para desempenhar a fun¢do de equalizador dindmico.
A escolha entre 0o DPCCMA e o CMA tradicional vai depender do custo beneficio relativo
ao maior custo computacional na atualizacdo do algoritmo e ao ganho na sensibilidade de
0,2 dB, como mostra [17]. Como a diferen¢a no desempenho é pequena, o FSE-CMA sera
o algoritmo usado como equalizador dindmico.

Apos o CMA, o sinal ainda apresenta desvio de frequéncia e ruido de fase. Por essa
razdo, hd a necessidade de compensar o desvio de frequéncia entre o laser de sinal e o laser
oscilador local e, ainda, estimar a fase do sinal. Na préxima secdo, os algoritmos
estimadores de desvio de frequéncia (FO — frequency offset) serdo testados no ambiente de

simulacao.

4.5 ESTIMADOR DO DESVIO DE FREQUENCIA

Os estimadores de frequéncia testados serdo o estimador de desvio de frequéncia
baseado na diferenca de fases consecutivas (FOE-TD — frequency offset estimator in time
domain) e o estimador de desvio de frequéncia baseado no espectro do sinal (FOE-FD —
FOE in frequency domain). Os dois algoritmos foram apresentados no Capitulo 3 e serdo

avaliados em trés casos de teste, descritos a seguir:
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e Primeiro, os efeitos de ruido de fase dos lasers, ruido ASE, PMD e CD sdo
desconsiderados; as frequéncias do laser de transmissdo e do laser oscilador
local sdo variadas para produzirem FO entre -5SGHz e +5GHz, em passos de
100 MHz; dez simula¢cdes com sementes aleatorias de ruido diferentes sdo
realizadas para cada desvio de frequéncia;

e Segundo, os efeitos de ruido de fase dos lasers, ruido ASE ¢ PMD sdo
desconsiderados; as frequéncias do laser de transmissdo e do laser oscilador
local sdo variadas para produzirem FOs de +4, +2 e £1 GHz, e £500 e +100
MHz, combinados com a adi¢do de CD de +50, £100 e +200ps/nm para
cada valor de FO; cinco simula¢des com sementes aleatdrias de ruido sao
feitas para cada caso de FO e CD; o objetivo é o de avaliar a perda de
desempenho caso o CMA nao compense de forma completa a dispersdao no
sinal;

e Terceiro, todos os efeitos de transmissao optica sdo considerados; a OSNR
no receptor € controlada em 30, 25, 20, 15 e 10 dB; para cada valor de
OSNR, a FO foi variada entre 0 e 1 GHz, em passos de 100 MHz e de 1,5 a
5 GHz, em passos de 500 MHz.

O FOE-TD, para todos os testes, foi configurado com um filtro de tamanho N=3 e
passo de atualizagdao p=0,01. O FOE-FD foi configurado durante os testes com uma FFT de
tamanho N=2048; Esses valores foram otimizados a partir de uma caracteriza¢io prévia,
que nao serd apresentada aqui.

Com base nos dados de simulacdo do primeiro caso de teste, onde a maioria dos
efeitos de camada fisica estava desabilitada, foram gerados os resultados da Figura 57 e
Figura 58. Na Figura 57-(a), apresenta-se o valor estimado de FO em comparagdo ao valor
aplicado ao simulador, para os dois algoritmos de estimacdo. E possivel observar que
ambos conseguem estimar com precisdao desvios de frequéncia de até, aproximadamente,
3,5 GHz. Na escala de FO aplicado, os estimadores apresentaram desempenho muito
semelhante, e por isso, quase a totalidade dos pontos dos gréficos apresentados na Figura

57 se sobrepdem, considerando o FOE-TD e o FOE-FD. Os estimadores ap6s 3,5 GHz de
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FO, devido a ambiguidades em relacdo a diferenca de fase consecutiva entre duas amostras,

nao conseguem medir o FO corretamente.
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Figura 57. (a) Valor e (b) erro de estimag@o do FO para a primeira configuracio de teste, usando o FOE-TD e
FOE-FD.

A Figura 57 (b) apresenta o erro de estimac¢do em funcdo do FO aplicado. Os dois
estimadores apresentam erros muito baixos até o limite tedrico do algoritmo entre os
extremos de valor absoluto de 3,5 GHz. Lembramos que o limite tedrico foi apresentado na
Secdo 3.5; e é igual a £R;/2m, onde R, € a taxa de simbolos e m é o nimero de estados da
constelagdo. Assim, para um sistema DP-QPSK a 112 Gb/s, o limite de estimagdo € de
+3,5 GHz.

Para visualizar melhor o que acontece nessa regido, a Figura 58 mostra os erros de
estimacdo apenas na regido entre 3,5 GHz. O FOE-TD, nesse caso, possui menor erro de
estimacao, ndo superando 700 kHz de desvio. O FOE-FD apresenta erros superiores ao
FOE-TD, mas esses ndo ultrapassam 2,3 MHz, que sdo valores pequenos, considerando os
desvios de frequéncia aplicados. Considera-se pequenos os erros de estimag¢do menores que
10 MHz, pois como serd apresentado na andlise dos algoritmos estimadores de fase, a
estimacdo comega a sofrer uma pequena penalidade, quando o sinal apresenta, além do
ruido de fase dos lasers, desvio de frequéncias superiores a 10 MHz.

Os estimadores do desvio de frequéncia entre o laser de sinal e o laser oscilador
local sdo usados logo apds o equalizador dindmico e, por isso, € interessante analisar o
desempenho dos FOEs caso o CMA ndo consiga compensar totalmente a dispersao presente

no sinal. Para isso, no segundo teste, foi aplicada CD ao sinal, o filtro estatico compensador
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de CD desligado e 0 CMA configurado com um filtro FIR de tamanho N=1, que somente

ird separar a polarizacdo.
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Figura 58. Erro de estimacdo do FO para a primeira configuracdo de teste na regido de +3,25GHz, usando o
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Figura 59. Valor estimado do FO com a CD, para (a) o FOE-TD e (b) o FOE-FD.

A Figura 59 e a Figura 60 apresentam o valor estimado do desvio de frequéncia e o

erro de estimacgdo para os dois estimadores, considerando-se valores positivos entre +200

ps/nm. E possivel perceber que o FOE-TD apresenta varidncia na estimacio com a

quantidade de CD, pois os pontos ndo estdo exatamente sobrepostos, enquanto o FOE-FD

parece mais estdvel para todos os valores aplicados. Como nessa escala € dificil mensurar o

erro de estimacdo, € apresentada a Figura 61 que considera somente a regido entre +2 GHz

de FO. Pela Figura 61 (b), o FOE-FD apresenta erros de poucos megahertz para toda a
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faixa, independente do valor de dispersdo aplicada. Contudo, o FOE-TD, na Figura 61-(b),

apresenta erros muito grandes, proximos a 300 MHz, para valores negativos da CD.
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Figura 60. Erro de estima¢do do FO com a CD, para (a) o FOE-TD e (b) o FOE-FD.
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Figura 61. Erro de estimacdo do FO com a CD, para (a) o FOE-TD e (b) o FOE-FD, na regido de +2 GHz..
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Figura 62. Erro de estimacdo do FO em fun¢do do desvio de frequéncia, para (a) o FOE-TD e (b) o FOE-FD,

tendo a OSNR como parametro.

No terceiro teste, todos os efeitos de uma transmissdo Optica por 100 km de fibra

foram considerados. Os parametros utilizados sdo os mesmos que os apresentados na
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Tabela 3, variando somente o FO e o nivel de ruido 6ptico. Os algoritmos foram avaliados
para vérios valores de OSNR (10 a 30 dB, em passos de 5 dB) e desvio de frequéncia. A
Figura 62 e a Figura 63 apresentam, respectivamente, os valores estimados de FO e o erro

de estimacdo, para os dois estimadores.
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Figura 63. Erro de estimacdo do FOE-TD e do FOE-FD na regido entre +2,5GHz em func¢do do desvio de
frequéncia, considerando a OSNR de (a) 30 dB, (b) 20 dB, (c) 15 dB e (d) 10 dB.

O FOE-FD apresentou erro madximo de 7 MHz, considerando todos os valores de
OSNR e até 3,5 GHz de FO, o que demonstra grande robustez do algoritmo. O FOE-TD,
como indicam os resultados, € severamente afetado pelo ruido, apresentando erros de
estimacdo de 387, 94, 28 e 16 MHz para 10, 15, 20, 25 e 30 dB de OSNR, respectivamente,
considerando o desvio de frequéncia em 2 GHz. Para valores absolutos de FO acima de 3,5
GHz, os erros de estimacdo ultrapassam a casa dos gigahertzs. Os erros apresentados sao
detalhados, para cada OSNR, na Figura 64, considerando a faixa de FO até £2,5 GHz. Com
ruido, o FOE-FD sempre apresenta resultado superior ao do FOE-TD. O estimador no
dominio do tempo apresenta erro de estimagdo aceitdvel para valores pequenos de FO;
entretanto, ao se aumentar o valor FO e o nivel de ruido, o desempenho degrada
sensivelmente.

Considerando os resultados dos testes de simula¢do, o FOE-FD mostrou robustez a
dispersdo cromatica e ao ruido ASE. Este obteve erros muito pequenos de estimagdo do
desvio de frequéncia entre o laser de sinal e o laser oscilador local, mesmo préximo ao
limite tedrico de funcionamento em todas as condi¢des de teste. Dessa forma, o FOE-FD

serd usado para estimar o FO no conjunto de algoritmos. Apds a compensagao do desvio de
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frequéncia do sinal, segue-se para o bloco de estimacgao de fase, o que completa o conjunto

de recuperagdo de portadora no conjunto de algoritmos.
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Figura 64. Erro de estimacdo do FOE-TD e do FOE-FD na regido entre +2,5GHz em func¢do do desvio de
frequéncia, considerando a OSNR de (a) 30 dB, (b) 20 dB, (c) 15 dB e (d) 10 dB.

4.6 ESTIMADOR DE FASE

Para a completa recuperacdo de portadora, € necessario compensar o desvio de

frequéncia entre o laser do sinal e o laser LO e, posteriormente, a estimacdo de fase. O

algoritmo estimador de fase € o algoritmo proposto por Viterbi-Viterbi [20]. O desempenho

do algoritmo vai depender de alguns fatores principais: ruido de fase dos lasers, ruido ASE

do sistema, tamanho L do filtro retangular do algoritmo e desvio de frequéncia residual do

bloco anterior. Por esse motivo os seguintes testes foram realizados para analisar o

desempenho do algoritmo:
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e Primeiro, o ruido de fase do laser foi variado por meio do parametro da
largura de linha, para os valores e 150, 500, 1000, 2000 e 4000 kHz; para
cada valor de largura de linha, a OSNR do sistema ajustada em 100, 30, 15,
10 dB; o desempenho do estimador de fase foi testado avaliando o fator Q
alterando-se o tamanho L do filtro retangular.

e Segundo, a penalidade inserida pelo desvio de frequéncia entre os lasers foi
avaliada, com a OSNR foi ajustada para 100 dB (sem ruido); o filtro
retangular também foi variado e a penalidade medida através do fator Q; em

todos os casos deste teste considerados, ndo houve CS.

A Figura 65 apresenta os resultados do primeiro teste com a avaliacdo do fator Q em
relacdo a largura de linha do laser. Pelos resultados, pode-se perceber que o fator de
qualidade cai com o aumento da largura de linha e com o aumento do comprimento do
filtro retangular (L), para todos os valores de OSNR testados. E possivel notar, também,
que o comportamento do algoritmo em relacdo ao fator Q e a largura de linha € semelhante
para niveis de ruido Optico variados (10 dB a 100 dB). Com o aumento do tamanho do
filtro retangular o sistema filtra melhor o ruido ASE, que tem média zero, entretanto piora
na estimacdo de fase do sinal, e ndo pode ser muito grande, pois pode ocasionar
escorregamento de ciclos. A presenca de CS nao altera o fator Q da constelagdo ou a BER
estimada; no entanto, a BER contada apresentaria um nimero de erros muito alto. Portanto
a escolha deve ponderar a quantidade de ruido ASE, o ruido de fase e a taxa de CS.

Na Figura 66 sao apresentados os resultados do fator de qualidade da constelacio
referentes a penalidade sofrida pelo estimador ao se aplicar FO ao sinal. Pelo gréfico da
Figura 66-(a), ao se usar um laser com menor largura de linha, 150 kHz, comparado a do
laser usado para se obter o resultado da Figura 66-(b) que € de 500 kHz, a penalidade € de
1, 0,6, 0,4 e 0,2 dB para L = 8, 16, 32, 64, respectivamente, no ponto FO = 40 MHz. E
notdvel também que, quanto maior a ordem do filtro, maior a penalidade com o aumento do
valor de FO, de 10 dB, com L = 8, e 24 dB, para L = 64.

Considerando todos os resultados a escolha do tamanho L do filtro retangular € uma
relacdo de custo/beneficio entre o desvio de frequéncia e a largura de linha do laser. O

algoritmo de estimacdo de fase é o ultimo na sequéncia de PDS para compensagdo e
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recuperacao de sinal. Apds a estimacdo de fase, o sinal estd pronto para decodificacdo e

decisdo entre os bits. A codificacdo/decodificacdo ndo serd abordada nesse trabalho. Apds a

andlise em simula¢do de todos os algoritmos, o proximo passo € a verificagdo experimental,

apresentada no préximo capitulo.
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5 VERIFICACAO EXPERIMENTAL

No capitulo anterior, os algoritmos para compensa¢do e recuperagdo de sinal DP-
QPSK foram testados individualmente em ambiente de simulagdo, segundo suas
caracteristicas e limitacdes. Nesse capitulo, os algoritmos sdo testados experimentalmente
ap6s transmissdo com conexdo direta entre transmissor e receptor (B2B — back-to-back),
por anéis de recirculacdo Opticos e por uma rede Optica instalada, a rede experimental
GIGA, no trajeto Campinas-Sdo-Paulo. O conjunto de algoritmos utilizado contém o
ortonormalizador GSOP, compensador de CD no dominio da frequéncia, recuperador de
relégio Gardner, equalizador dindmico CMA, estimador de frequéncia no dominio da
frequéncia e estimador de fase Viterbi-Viterbi.

O arranjo experimental para o transmissor DP-QPSK ¢ ilustrando na Figura 67.
Quatro sinais elétricos a 28 GBd sdo gerados por um equipamento MUX com um PRBS de
ordem 31. A amplitude do sinal é proxima a 600 mV e relacdo sinal ruido (SNR — signal to
noise ratio) de 12,5 dB. Os sinais passam por linhas de atraso elétrico para alinhamento
temporal e por blocos para remover o nivel DC dos sinais. O modulador PM-Q tem
V, = 3.2V, por isso, o sinal elétrico da saida do Mux € amplificado para uma tensdo
proxima a 2V, por amplificadores de RF. Na saida dos amplificadores de RF a SNR dos
sinais elétricos diminuem para 11 dB.

Os sinais 6pticos sdo gerados em uma bancada de 80 lasers, espacados de 50 GHz
todos na banda C. Cada laser tem poténcia individual de 13 dBm, e apds todos os
componentes Opticos para junta-los em uma unica fibra, a poténcia total é de O dBm. Os
canais Opticos sdo amplificados totalizando, aproximadamente, 16 dBm antes de serem
modulados no modulador PM-Q. O modulador tem perda de inser¢do média de 10dB e por
isso cada canal tem poténcia aproximada de -3 dBm. As tensdes de polarizacdo do
modulador sdo ajustadas por um controlador externo apropriado para o modulador
utilizado. Na Figura 67, sdo apresentados os diagramas de olho elétricos e Opticos no

transmissor.
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Figura 67. Arranjo experimental do transmissor DP-QPSK.

A configuracdo experimental do receptor coerente digital € apresentada na Figura
68. O sinal dptico transmitido passa por um atenuador 6ptico varidvel (VOA — variable
optical atenuator), para controlar a poténcia no receptor, que deve estar perto de -3 dBm. O
sinal transmitido sofre batimento com o laser do oscilador local em ambos os eixos de
polarizacdo nas Hibridas de 90°, com poténcia Optica total de 8 dBm. Os sinais 6pticos em
fase e quadratura de cada componente de polarizacdo sdo convertidos para o dominio
elétrico por fotodetectores balanceados, amplificados pelos TIAs e AGCs presentes no
receptor. Em sequéncia, sdo amostrados por um osciloscépio de alta velocidade, em tempo
real. Os sinais XYIQ sdo amostrados a 80 giga amostras por segundo, com 400.000
amostras por linha no total. Os dados sdo armazenados e processados pelos algoritmos de
PDS, apresentados, e o sinal transmitido € recuperado e a qualidade é analisada pelo fator

Q, BER, etc.
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Figura 68. Arranjo experimental do receptor coerente digital.

5.1 VERIFICACAO EM BACK-TO-BACK

A primeira avaliacdo do conjunto de algoritmos é em uma transmissao em B2B com
controle de OSNR. O transmissor € o mesmo da Figura 67, mas foi usado somente um laser
na transmissdo com largura de linha igual a 150 kHz, foi mantida a poténcia de -3 dBm
para o canal; o receptor coerente digital é o apresentado na Figura 68 e o controle de
OSNR, de 40 dB até 10dB, foi feito com a adi¢do de ruido ASE ao sinal transmitido antes

do receptor, como mostra a Figura 69.

Acoplador
T 2x2 N
Transmissor Recep!
DP-QPSK Coerente

EDFA VOA

Figura 69. Arranjo experimental em back-to-back.

Ao utilizar essa configuracdo, pode-se determinar os limites do sistema de
transmissdo, do sistema de recep¢do e dos algoritmos apenas em relagdo ao ruido 6ptico.
Na Figura 70, apresentam-se os resultados da BER e do fator Q para o experimento.
Considerando o limite anterior ao uso de codigos corretores de erro (FEC — forward error

correction) em 3,8E-3, o valor limite para alinhamento do sistema seria em torno de 10,5
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dB de OSNR. Convertendo esse valor para o fator Q, chegar-se-ia a Q = 2,67, como

apresentado na figura.
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Figura 70. Resultado do sistema em B2B em relacdo a (a) BER e (b) fator Q ao variar a OSNR do sinal.
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Figura 71. Constelacdes equivalentes as do sinal transmitido em B2B para uma das polarizagdes, com a
variacdo da OSNR na entrada do receptor.
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Na Figura 71, sdo apresentadas as constelacdes em cada valor de OSNR medido em
B2B; pode-se perceber o efeito do ruido ASE na estimag@o do sinal através do alargamento
da regido e distribuicdo dos simbolos da constelacdo. Os resultados obtidos em B2B sio
importantes para critério de comparagdo, pois servem de referéncia a ser alcangada nos
sistemas de longa distincia a fibra. Apés determinar o desempenho do transmissor, do
receptor e do conjunto de algoritmos considerando apenas o ruido, a préxima analise serd

em um anel de recirculacio.

5.2 VERIFICACAO EM ANEL DE RECIRCULACAO DE 225 KM

O segundo arranjo experimental para teste dos algoritmos € um anel Optico de
recirculacdo com 225 km que contém amplificadores a fibra dopada com érbio, como
mostra a Figura 72. O anel € composto por um EDFA na entrada de sinal, para controlar a
poténcia de lancamento que foi ajustada para -3 dBm por canal, totalizando 16 dBm com
todos os canais; uma chave dptica, que controla a entrada e saida do sinal através do anel de
recirculacdo; e quatro enlaces de 50 km e um enlace de 25 km de fibra de silica pura. A
fibra utilizada tem perda nominal de 0,176 dB/km. Para cada enlace, um EDFA compensa a
perda no mesmo de forma que a potencia de entrada e saida no conjunto seja igual. Apds os
enlaces, foi colocado um ROADM do tipo chave seletora de comprimento de onda (WSS —
wavelength selective switch), para analisar a filtragem imposta, podendo ser configurada
nas janelas de 50 GHz ou 100 GHz, e um EDFA, para compensar a perda de inser¢ao.
Considerando as perdas no anel de recirculagdo, tem-se que a perda com os trechos de fibra
totalizam 39,9 dB, as perdas com os outros componentes, como chave 6ptica, cordoes,
conectores, acopladores, etc, somam 7,7 dB e a perda de inser¢cio do WSS ¢é de
aproximadamente 6 dB; portanto, a perda total para cada volta no anel de recirculacdao
totaliza 53,6 dB.

Na saida do anel de recirculacdo, uma parte do sinal € extraida para monitoracao e o
restante € amplificado e segue para o receptor coerente. O transmissor € o receptor Sao 0s

mesmos apresentados anteriormente, agora com os 80 canais. Nessa configuracdo, é
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possivel controlar quantas voltas o sinal Optico realiza dentro do anel antes de ser

amostrado pelo receptor.
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Figura 72. Diagrama do anel de recirculagdo de 225km.

Usando o anel de recirculagcdo, foi variado o nimero de voltas do sinal 6ptico
dentro do anel, de duas em duas voltas, até que fosse ultrapassado o limite de BER pré-FEC
(3,8E-3). Para cada volta, 10 amostragens foram realizadas para calcular a média da BER e
fator Q. A transmiss@o no anel de recirculacdo foi realizada com o sinal do transmissor,
primeiramente, sem filtragem Optica e, posteriormente, com pré-filtragem, em 25 GHz de
banda, logo apés o modulador, como indica a Figura 73, realizada por um waveshaper, e
sua perda de inser¢do compensada pelo amplificador na entrada do anel.

Os resultados da transmissao no anel de recirculagdo sdo mostrados na Figura 74. A
transmissdo sem filtragem do sinal do transmissor apresentou maior alcance, com
BER/fator Q pré-FEC acima de 3,8E-3/2,67 até a 13* volta, totalizando 2925 km. Ao
considerar a transmissdo com pré-filtragem, a distancia maxima atingida foi de 2475 km
com 11 voltas, e com uma penalidade de apenas 1 dB, aproximadamente, em OSNR no

limite do FEC. O resultado é muito interessante, pois um sinal que ocupa 56 GHz de banda,
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ao ser filtrado para ocupar apenas 25 GHz, sofre uma penalidade muito pequena;

demonstrando que, os algoritmos sdo robustos a filtragem Optica. Ao se compararem 0S

resultados aos do sistema em B2B, a penalidade para o sistema sem filtragem no

transmissor € de 4 dB em OSNR; para o sistema com pré-filtragem a penalidade foi de 5

dB.
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Figura 73. Espectro dos sinais DP-QPSK a 112 Gb/s sem e com pré-filtragem de 25GHz.

Esses resultados demonstram a eficdcia dos algoritmos no tratamento de sinais

coerentes DP-QPSK em transmissdes DWDM de longa distancia, com capacidade total de

80 x 112 Gb/s, ou seja, 8,96 Tb/s, por 2925 km, para 50 GHz de banda, ou por 2475 km,

para 25 GHz.
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Figura 74. Resultados de transmissdo dos sinais DP-QPSK sem e com pré-filtragem: (a) BER e (b) fator Q em
fungdo da OSNR.

Apbs o teste de transmissdo com os sistemas montados em laboratdrio, os

algoritmos foram testados na rede experimental GIGA, como serd visto a seguir.
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5.3 VERIFICACAO EM TRANSMISSAO NA REDE GIGA

A Rede Experimental de Alta Velocidade do Projeto GIGA, Rede GIGA, € o
laboratério de validagdo dos resultados obtidos ao longo do processo de pesquisa e
desenvolvimento. A rede GIGA se estende por dois estados, abrangendo sete cidades
(Campinas, Sao Paulo, Sdo José dos Campos, Cachoeira Paulista, Rio de Janeiro, Niterdi e
Petrépolis), e contempla 26 instituicdes e dezenas de laboratérios. A rede conta com dois
centros de geréncia localizados em Campinas, no CPgD, e no Rio de Janeiro, na Rede
Nacional de Ensino e Pesquisa (RNP).

Usando a rede GIGA, foi estabelecida a rota de ida e volta de Campinas a Sao Paulo
para a transmissdo do sinal DP-QPSK a 112 Gb/s. A rota € ilustrada na Figura 75 e
apresenta o diagrama sistémico simplificado da configuracdo da Rede Giga, sendo possivel
visualizar as estacOes de amplificacdo e de add/drop, com destaque para a o teste de campo
realizado com o sistema WDM ativo. Os componentes como multiplexadores opticos,
compensadores de dispersao (DCM), etc; foram omitidos por questdes de simplificacdo. O
experimento foi realizado com o retorno (loop back) em Sdo Paulo, totalizando um

percurso de 330,8 km e 113 dB de atenuagdo. O trecho em questdo conta com oito canais

ativos, junto com os quais o canal DP-QPSK em 112 Gb/s foi transmitido.
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| | Modulador Rede Giga Rede Giga Rede Giga
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Gerador
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EDFA EDFA EDFA
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v

Figura 75. Diagrama funcional da Rede Experimental de Alta Velocidade GIGA no trecho Campinas-Sao
Paulo.

No intuito de verificar o comportamento do sistema durante um periodo de tempo

prolongado, foram coletados conjuntos de amostras do sinal na recepcdo em intervalos de
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100 s, num periodo de 3 horas. Para tanto, o receptor foi configurado para responder a um
sinal de captura externo periddico, com frequéncia de 0,01 Hz. A cada pulso de captura, o
receptor adquiriu um conjunto de 40 mil amostras do sinal recebido, a uma taxa de 80 G
amostras por segundo. Essa sequéncia de medicdes foi processada, posteriormente, de
forma a determinar a qualidade da transmissdao em fun¢do do tempo, em termos da BER
estimada. O gréfico da BER estimada em funcao do tempo estd ilustrado na Figura 76.
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Figura 76. Taxa de erro de bits em func¢io do tempo para a transmissdo na rede GIGA.

No periodo de monitoramento, de acordo com o exposto na Figura 76, o
desempenho do sistema se manteve estdvel, com pequenas oscilacdes da BER em torno de
5,3E-6 (média), porém, consideravelmente distante do limite FEC de 3,8E-3. Na Figura 77
sdo apresentadas as constelacOes, para ambas os eixos de polarizacdo, em cada fase do
processamento digital de sinais para o dado com melhor taxa de erro durante o experimento
na rede GIGA. A sequéncia deve ser vista por ordem de coluna e segue o que foi
apresentado no Capitulo 3. Nessa sequéncia foi apresentada a constelacdo de saida de um
algoritmo de Deskew que, alinha no tempo, as amostras do osciloscopio. Esse algoritmo s6
€ necessdrio para corrigir uma caracteristica dos dados salvos no osciloscépio Lecroy, onde
as amostras salvas em arquivos separados apresentam informagdes de tempo levemente
dessincronizadas no eixo do tempo.

Considerando-se os resultados dos experimentos em B2B, em anel de recirculagio e

na Rede GIGA, pode-se considerar que o conjunto de algoritmos usado € estavel e capaz de
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estimar, de forma satisfatéria, o sinal DP-QPSK transmitido, compensando os efeitos de

camada fisica durante a transmissao.

Sinal Recebido X Sinal Recebido Y Apoés Gardner X Ap6s Gardner Y

Apds Abt')s '
Ortonormalizagao X Ortonormalizagao Y

Apds compensagao Apds compensagao Apos Estimagao de Apos Estimagao de
de CD X deCDY Fase X Fase Y

Figura 77. Constelacdes dos eixos de polarizagdo X e Y em cada etapa de processamento digital.

5.4 AVALIACAO DA DESEMPENHO DO CMA-GA E CMA-MGA

O CMA usa o algoritmo de gradiente descendente estocdstico para minimizar a sua
funcdo de custo e, por isso, escolher o passo de adaptacdo. O passo de adaptacgdo,

geralmente, ¢ uma relacdo de custo-beneficio entre a velocidade de convergéncia e o erro
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residual em regime. A velocidade de convergéncia estd ligada a capacidade do algoritmo
em acompanhar alteracdes rdpidas do canal. Ao considerar receptores em tempo real, a
frequéncia de atualizacdo do CMA deve ficar entre centenas de quilohertz até algumas
dezenas de megahertz [55] e [14] devido as limitagdes eletrOnicas, o que também limita a
capacidade de adaptagcdo do algoritmo. Analises em sistemas Opticos instalados revelaram
variacdes no estado de polarizacdo na ordem de 349, 873, 3000 rad/s [14], [56], [57] e
experimentos laboratoriais reportaram variacdes de até 45.000 rad/s [58]. Variagdes rapidas
no canal, dessa magnitude, podem ocorrer e deteriorar o desempenho do receptor, levando,
em caso extremo, a perda de sincronismo. Para evitar esse problema, os métodos de
adaptacdo de ganho CMA-GA e CMA-MGA foram propostos e apresentados na Se¢ao
34.2.

Para testar e comparar o desempenho do CMA-MGA em relagdo ao CMA-GA e ao
CMA-ST, foi usada a montagem experimental em B2B, como mostrado na Figura 69. O
objetivo do experimento foi o de analisar e comparar os comportamentos do CMA padrio e
dos CMAs com adaptacdo de ganho, ao seguirem a variacdo do estado de polarizacido do
sinal. A variacdo do estado de polarizagdo € realizada de forma digital, usando uma matriz
de rotagdo (Jones), da mesma forma que em [14], antes do algoritmo CMA, para que
nenhum outro algoritmo influencie os resultados.

Na primeira parte do experimento, a OSNR foi ajustada em 34 dB (largura de banda
de 0,1 nm) e a frequéncia angular da rotacao do estado de polariza¢do foi variada de 0 a 20
Mrad/s. Na segunda parte, a OSNR foi ajustada em 15 dB e a frequéncia angular foi variada
de 0 a 3 Mrad/s. Os valores de BER foram calculados a partir do fator de qualidade das
constelagdes nos ultimos 20 mil simbolos. Os 260 mil simbolos prévios foram descartados,
para garantir a convergéncia, e¢ os resultados sdo a média de quinze aquisicoes
independentes.

A Figura 78 apresenta os resultados para o erro médio quadratico da fun¢ao de custo
dos trés tipos de CMA avaliados em fun¢do do numero de iteragcdes, que permite tracar as
conclusdes relativas a velocidade de convergéncia dos algoritmos. O CMA-ST e os
algoritmos CMA-GA e CMA-MGA tém o mesmo ganho inicial e como eles adaptardo o
passo de adaptacdo seus valores foram limitados para um méximo de 0,1 para prevenir

divergéncias. A OSNR foi ajustada para 15 dB e ndo foi aplicada a rotacdo na SOP. Os
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CMAs com adaptacdo de ganho apresentaram maior velocidade de convergéncia, como

esperado e, ao comparar 0 CMA-GA e o CMA-MGA, ambos apresentam velocidades

semelhantes de convergéncia.
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Figura 78. Andlise da velocidade de convergéncia para os trés tipos de CMA avaliados nesse trabalho, com
base no erro médio quadratico em fung¢do no numero de iteragdes, para 15 dB de OSNR e sem rotag@o no
estado de polarizagao.
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Figura 79. BER em funcdo da frequéncia angular de rotag@o do estado de polarizagdo para (a) 34dB e (b)
15dB de OSNR.

A Figura 79 mostra a BER em fun¢do da frequéncia angular de rota¢do do estado de
polarizacdo para dois valores de OSNR, (a) 34 dB e (b) 15 dB. No caso da Figura 79-(a),
ambos CMA-GA e CMA-MGA sio capazes de acompanhar rotagdo no estado de
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polarizacdo com frequéncia angular acima de 20 Mrad/s, enquanto CMA-ST falha para
valores acima de 9 Mrad/s. Ao ajustar a OSNR em 15 dB, o CMA-ST ndo suporta
frequéncias angulares acima de 1,5 Mrad/s; nas mesmas condi¢des, 0 CMA-GA e o CMA-
MGA podem seguir até 3 Mrad/s, como ilustrado na Figura 79-(b). O CMA-MGA, com
altos valores de OSNR, tende a ter desempenho superior ao do CMA-GA; contudo, o
desempenho pode ser considerado semelhante para valores mais baixos de OSNR (e.g.
15dB).

Nos experimentos, os trés CMAs analisados foram atualizados a taxa de simbolo
(28 GB); entretanto, em uma aplicacao em tempo real, a frequéncia de atualizacio do CMA
deve ficar entre centenas de quilohertz até algumas dezenas de megahertz [14], [55].
Escolhendo-se 10 MHz como a frequéncia de atualizacdo, o algoritmo serd atualizado a
cada 2.800 simbolos, podendo-se supor que frequéncias de rotagdo no SOP de 349, 873 and
3000 krad/s, verificados respectivamente em [56], [57], [14], podem afetar o desempenho
do CMA da mesma forma que frequéncias de rotacdo iguais a 977 krad/s, 2,4 Mrad/s e 8,4
Mrad/s, respectivamente. Dessa forma pode-se calcular a penalidade no fator Q para as
frequéncias angulares de rotacdo da SOP baseando-se nos resultados da Figura 79. A

Tabela 5 apresenta as penalidades no fator Q em relagdo a frequéncia angular aplicada.

Tabela 5. Penalidade no fator Q para as frequéncias angulares consideradas

Frequéncia Penalidade no fator Q para ONSR = Penalidade no fator Q para ONSR =
angular [krad/s] 34dB 15dB
CMA-ST | CMA-GA | CMA-MGA | CMA-ST | CMA-GA | CMA-MGA
977 0,33 0,25 0,30 0,28 0,05 0,04
2.400 1,38 0,50 0,48 1,56 0,19 0,18
8.400 4,30 1,70 1,36 - - -

Pelos resultados pode-se concluir que o uso dos algoritmos de adaptacdo de ganho
melhora o desempenho do CMA em relacdo a velocidade de convergéncia e a capacidade
de acompanhar variagdes rdpidas no estado de polariza¢do do sinal com penalidades bem

pequenas, como mostradas na Tabela 5.
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6 CONCLUSAO, PRINCIPAIS CONTRIBUICOES E

TRABALHOS PUBLICADOS

Inicialmente, os conceitos de uma transmissao coerente digital foram apresentados,
bem como, a estrutura do modulador PM-Q e do receptor coerente com diversidade de fase
e polarizacdo, para a geracdo e recepcdo de sinais DP-QPSK. Apds a conversdo do sinal
transmitido do dominio Optico para o dominio elétrico (digital), o sinal transmitido €
recuperado ao se aplicar um conjunto de algoritmos de processamento digital de sinais. Os
sinais em fase e quadratura, para cada componente de polariza¢do, passaram por algoritmos
de compensagdo de efeitos da camada fisica, recuperacdo de relégio e recuperacdo de
portadora.

A funcdo de ortonormalizacdo foi realizada pelos algoritmos GSOP ou LOP.
Considerando os resultados, o GSOP apresentou melhor desempenho em relagdo ao desvio
da hibrida, com penalidade maxima de log(BER) = 0,3. A segunda etapa € a compensacao
da CD total; entretanto, a diferenca para o TDE é minima. Considerando complexidade
computacional e desempenho, conclui-se que o FDE seria o algoritmo mais adequado para
a compensacdo desse efeito.

A terceira funcionalidade na sequéncia de PDS € a recuperacdo de relogio, realizada
pelo algoritmo de Gardner. Este se mostrou estdvel e capaz de compensar tanto os desvios
de fase de amostragem quanto os desvios de até 0,06% entre as frequéncias de geracdo e
amostragem. Na sequéncia, o equalizador dindmico foi testado com os algoritmos CMA e o
DPC-CMA, nas versdes BSE e FSE. O equalizador FSE-CMA apresentou o melhor
desempenho geral, por ser mais robusto a erros de tempo de simbolo e apresentou melhor
convergéncia.

Um método para melhorar a convergéncia do CMA e melhorar o erro em regime foi
apresentado, o CMA-GA [41], e outro método modificado, 0 CMA-MGA, baseado nesse
primeiro, foi proposto. Esses métodos permitiram acompanhar variacdes mais rapidas do

meio de transmissdo. Os métodos de adaptacio de ganho propostos conseguiram
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acompanhar mais de 20 Mrad/s e 3 Mrad/s de taxa de variacdo angular no estado de
polarizacdo para 34dB e 15dB de OSNR respectivamente; enquanto o CMA sem adaptagdo
de ganho falha para frequéncias superiores a 10 Mrad/s e 1,5 Mrad/s nas mesmas
condicoes.

A estimacao do desvio entre as frequéncias do laser de sinal e do laser oscilador
local foi testada com os algoritmos TD-FOE e FD-FOE. O algoritmo FD-FOE apresentou
desempenho superior ao do TD-FOE para quase a totalidade dos testes realizados, e erro
maximo de 7 MHz, com nivel de ruido elevado. O FD-FOE também € mais robusto a
dispersdo e apresenta menor variancia com os efeitos dispersivos e ruido.

O algoritmo testado para estimacgdo de fase foi o algoritmo de Viterbi-Viterbi, que
mostrou bom desempenho de estimacgdo; entretanto, a escolha dos parametros do algoritmo
€ uma relacio custo beneficio entre escorregamentos de ciclo, ruido de fase, fator Q e FO
tolerado.

Na sequéncia aos testes de simulacdo, os algoritmos foram usados para analisar
resultados experimentais de um sistema DP-QPSK a 112 Gb/s por canal. Em B2B, o limite
sisttmico em relacdo a BER pré-FEC foi atingida com 10,5 dB de OSNR. No anel de
recirculacao optico de 225 km e com 80 canais DWDM, transmitiu-se 8,96 Tbit/s por 2925
km, com os canais ocupando 50 GHz de banda, e por 2475 km, com ocupagdo espectral de
25 GHz por meio de uma pré-filtragem. Na transmissdo na Rede Experimental de Alta
Velocidade GIGA, no trecho Campinas — Sao Paulo — Campinas, a BER média ficou em
5,7E-6. Esses experimentos comprovam o bom desempenho do conjunto de algoritmos na

compensagdo de efeitos de camada fisica e recuperacao do sinal transmitido.

6.1 PRINCIPAIS CONTRIBUICOES

A seguir serdo enumeradas, na visdo do autor, as principais contribui¢cdes desta

dissertacdo:

I.  Implementacdo de um conjunto de algoritmos de processamento digital de

sinais, capaz que compensar os efeitos de camada fisica, recuperar relégio e
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portadora em um sistema de transmissao optico coerente a 112 Gb/s e com
diversidade de polarizacdo.

Avaliacdo individual de desempenho de cada algoritmo segundo suas
caracteristicas e funcionalidades em um ambiente de simulagao.

Avaliacdo de desempenho do melhor conjunto de algoritmos em dados
experimentais em B2B e em anel de recirculacdo com 80 canais.

Avaliacdo de desempenho do conjunto em uma transmissdo na rede
Experimental de Alta Velocidade GIGA, no trecho Campinas-Sao-Paulo-
Campinas, por um periodo de 3 horas.

Foi proposto, pela primeira vez, um método modificado de adaptacdo do
ganho do CMA, o CMA-MGA, que consegue manter o ganho alto durante a
convergéncia, aumentando assim a sua velocidade e capacidade de seguir
variacOes rapidas de canal, como a PMD; e reduzi-lo durante a operacdo em

regime, minimizando o erro [40].

6.2 PUBLICACOES

II.

I1I.

IV.

Ribeiro, V. B., et al, "Digital Polarization Tracking Algorithms for 100Gb/s
Coherent DP-QPSK Transmission," MOMAG, 2010.

Ribeiro, V. B., et al "Digital Filtering Algorithms for 112Gb/s Dual
Polarization QPSK Optical Systems with Coherent Detection," LAOP, 2010.
Vitor B. Ribeiro, et al, "Enhanced Dynamic Equalization Performance of a
112 Gb/s PM-QPSK Coherent Receiver by Gain Adaptation in CMA,"
Frontiers In Optics, 2011.

B. Ribeiro, et al, "Improvement in Dynamic Equalization Performance of a
Coherent Receiver by CMA Gain Adaptation", IMOC, 2011.

Vitor Bedotti Ribeiro, et al, "Equalizacdo Dindmica via CMA e DPC-CMA
com Adaptacio de Ganho em Sistemas Opticos Coerentes PDM-QPSK a
112 Gb/s," SBrT, 2011.
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VI.  Vitor B. Ribeiro, et al, "Enhanced Digital Polarization Demultiplexation
via CMA Step Size Adaptation for PM-QPSK Coherent Receivers",
OFC/NFOEC, 2012.
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