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RESUMO

Este trabalho propoe uma técnica de recuperacao de fase para sistemas 6pticos mul-
tiportadora multiplexados em polarizagoes ortogonais. A técnica utiliza sinais transmi-
tidos nas duas orientacoes de polarizacao de cada portadora, dado que as portadoras
foram originadas do mesmo laser, para melhorar o processo de estimagao do desvio
de fase causado pelo ruido de fase. O ruido de fase causa desvios aleatérios na fase
do sinal, dificultando a identificacao dos simbolos transmitidos, o que implica em um
aumento na taxa de erro de bit. A recuperacao de fase da portadora é responsavel por
reaver a referéncia de fase do sistema, perdida por causa deste efeito. A técnica foi
avaliada em dados experimentais originados de um sistema multicanal multiplexado
em polarizagoes ortogonais com deteccao coerente. Os dados foram modulados com
modulacdo de amplitude em quadratura com dezesseis niveis (16-QAM) a taxa total de
112 Gb/s. Para analisar seu desempenho, foram avaliadas adicionalmente arquiteturas
de recuperacao de fase da portadora sem diversidade e com diversidade de polarizacao.
E mostrado que, em cenarios com baixa intensidade de ruido de fase (200 kHz), as
técnicas de recuperacao de fase da portadora obtém desempenho semelhante, pois o
ruido de fase nao é o principal efeito limitante. Em cenarios com alta intensidade de
ruido de fase (2,1 MHz), a técnica proposta obtém um ganho de 1-2 dB em relagao a
técnica com diversidade de polarizacao, para uma taxa de erro de bit de 1073, Isto per-
mite utilizar lasers com maior largura de linha, o que propicia reducao de custo. Para
o correto funcionamento da técnica proposta, foi necessario desenvolver um algoritmo
de recuperacgao de frequéncia da portadora que trabalhasse estimando e compensando
o desvio de frequéncia a cada amostra, de maneira a manter o sincronismo entre as
portadoras. Esse algoritmo pode ser aplicado a varios formatos de modulacao uma vez

que utiliza fases estimadas.
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ABSTRACT

This thesis presents a technique for carrier phase estimation in dual polarization
multicarrier optical systems. The technique uses transmitted signals in the two polari-
zation orientations of each carrier, since the carriers were derived from the same laser,
to enhance the phase noise estimation process. The phase noise causes random devia-
tions in signal phase, difficulting the identification of the transmitted symbols, which
implies an increase in the bit error rate. The carrier phase estimation is responsible for
recovering the system phase reference, lost because of this effect. The technique was
evaluated on experimental data obtained from a dual polarization multichannel system
with coherent detection. The data were modulated with 16-ary quadrature amplitude
modulation, resulting in a total rate of 112 Gb/s. To assess the system performance,
we additionally evaluated carrier phase estimation architectures without diversity and
with polarization diversity. It is shown that in scenarios with low phase noise intensity
(200 kHz), all the techniques obtain similar performance because phase noise is not
the main limiting effect. In scenarios with high phase noise intensity (2.1 MHz), the
proposed technique obtains a gain of 1-2 dB compared to the polarization diversity
technique, for a bit error rate of 1073. This allows the use of large linewidth lasers,
which provides cost reductions. For the correct operation of the proposed technique,
it was necessary to develop a new carrier frequency estimation algorithm that worked
estimating and compensating the frequency offset at every sample to maintain syn-
chronization between channels. This algorithm can be applied to several modulation

formats since it uses estimated phases.
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1 INTRODUCAO

1.1 CONTEXTUALIZACAO

Recentemente, os servigos ofertados pela Internet tém se expandido com grande
rapidez, provocando uma necessidade cada vez maior de banda no backbone da rede.
As aplicagoes multimidia tornam-se cada vez mais comuns. A popularizacao de dis-
positivos moveis e os seus servicos disponiveis, principalmente aplicagoes de video em
alta definicao, criam a necessidade de se transmitir informagao a uma elevada taxa. A
crescente demanda por trafego motiva o uso de sistemas de comunicacao a altas taxas.
Apesar de a fibra 6ptica ser um meio eficiente de transmissao, devido ao maior pro-
duto entre banda disponivel e alcance, a quantidade de informacao é tanta que surge
a necessidade de aumentar sua capacidade sistémica. Nesse contexto, a comunidade
cientifica vem pesquisando novas alternativas para sistemas opticos, tanto para o meio
fisico (fibras multintcleos [1, 2]) quanto para as condigdes sistémicas. Um sistema efi-
ciente deve apresentar alta taxa de transmissao aliada a um longo alcance com baixo
custo em todas etapas (fabricacdo, implantacao e manutencao). Essas caracteristicas
apresentam uma relacao de compromisso. Assim, um sistema nao usufruira do maximo
de todas, ficando a cargo do engenheiro projetista escolher a melhor alternativa.

Estimativas revelam que o tréfego na rede cresce entre 40% e 60% ao ano, se apro-
ximando cada vez mais da capacidade atual [3]. Dessa forma, mantendo-se o ritmo de
crescimento, em poucas décadas ocorrera a saturacao. A quebra da capacidade é um
tépico de pesquisa da comunidade cientifica [4]. Pesquisas recentes abordam a trans-
missao de informacao a partir de multiplas portadoras obtidas de uma mesma fonte
de laser. Por meio do processamento paralelo de cada portadora a uma taxa mais mo-
derada, é possivel aumentar a capacidade sistémica. Um sistema multiportadora que
utiliza agrupamento de portadoras adjacentes para alcancar alta taxa de transmissao
tem sido denominado supercanal. Dado que as portadoras podem ser originadas do
mesmo laser, é possivel utilizar informagao adicional de ruido de fase de cada portadora
para aprimorar a estimacao do desvio de fase gerado por ele.

Atualmente, a industria oferece sistemas a 100 Gb/s que aproveitam a infraestru-
tura dos atuais sistemas 6pticos que operam em sua maioria a taxa de 10 Gb/s. Essa

solugao comercialmente disponivel utiliza multiplexacao em polarizacoes ortogonais



(dual polarization - DP) em conjunto com detecgao coerente e modulagao por chavea-
mento de fase em quadratura (quadrature phase-shift keying - QPSK) [5]. O formato
de modulacao QPSK veicula informagao na fase do sinal 6ptico. Consequentemente, a
deteccao coerente se faz necessaria. Nesse tipo de detecgao, ha um laser no receptor,
denominado oscilador local (local oscillator - LO), que servird como uma referéncia
de fase para a recepcao do sinal transmitido. Ao usar deteccao coerente, necessita-se
de uma menor relagao sinal-ruido no receptor, e se permite utilizar técnicas de pro-
cessamento digital de sinais para compensar eletronicamente efeitos lineares [6]. Além
disso, a multiplexacao em polarizacao permite dobrar a capacidade do sistema ao ex-
plorar a propriedade de decomposicao da onda eletromagnética em duas polarizacoes
ortogonais, enviando sinais em ambas as polarizagoes.

Sistemas com deteccao coerente estao sujeitos ao ruido de fase gerado nos lasers
transmissor e receptor. O ruido de fase causa desvios aleatdrios na fase do sinal, di-
ficultando a identificacao dos simbolos transmitidos. Este efeito é compensado por
algoritmos de recuperagao de fase da portadora. Estudos atuais [7, 8, 9, 10] mostra-
ram a possibilidade de melhorar a estimacao deste ruido usando informagao de fase
disponivel nos sinais em ambas orientagoes de polarizacao.

Recentemente, surgiu o interesse na modulagao de amplitude em quadratura com
dezesseis niveis (16-ary quadrature amplitude modulation - 16-QAM) [11, 12] e também
em sistemas com multiplas portadoras [13, 14, 15]. Com a modulagao 16-QAM, pode-
se aumentar a eficiéncia espectral do sistema, porém diminui-se o alcance e robustez
ao ruido de fase [16]. Ao utilizar multiplas portadoras, pode-se reduzir a taxa de
simbolos, contribuindo para que os conversores analogico-digital e a cadeia de proces-
samento digital de sinais operem em menores taxas, diminuindo o custo do sistema.
Essa alternativa é especialmente atraente para redes metropolitanas, em que custo e
eficiéncia espectral sao mais importantes do que atingir grandes distancias [17].

Nesse contexto, com a baixa taxa de simbolos, o ruido de fase se torna ainda mais
intenso [18]. Adicionalmente, a baixa tolerancia da constelagdo 16-QAM a ele [19], o
torna mais critico. Para o funcionamento adequado dos sistemas DP-16-QAM, pode-se
utilizar lasers com menor largura de linha!, aumentando o custo, ou melhorar a etapa
de recuperacao de fase da portadora para nao penalizar demasiadamente a taxa de
erro de bit. Para o ultimo caso, pode-se estender a ideia de utilizar diversidade de
polarizagao apresentada em [7, 8] para melhorar a estimagao do ruido de fase usando
também diversidade de portadora, dado que as portadoras compartilhem o mesmo

ruido de fase, reduzindo os requisitos sobre a largura de linha.

!A largura de linha é a medida da largura espectral que estd 3 dB abaixo da poténcia maxima do

laser. Ela indica a intensidade do ruido de fase gerada por ele.



1.2 MOTIVACAO E REVISAO BIBLIOGRAFICA

O fato de as portadoras épticas originadas do mesmo laser compartilharem o mesmo
ruido de fase pode ser usado para aprimorar a estimacao do desvio de fase causado pelo
ruido de fase. Este efeito é importante nos sistemas épticos coerentes, pois altera a fase
dos simbolos transmitidos. A recuperacao de fase da portadora, responsavel por reaver
a referéncia de fase da constelacao, é de notavel importancia em sistemas que utilizam
a fase do sinal para veicular informacao. Caso ela nao seja realizada adequadamente,
ocasionara varias decisoes incorretas de simbolos transmitidos, penalizando a taxa de
erro de bit. Ela pode ser classificada em dois tipos: feedforward, em que nao ha reali-
mentacao no processo de estimacao; e direcionada a decisao (decision-directed - DD),
que utiliza decisoes de simbolos recebidos anteriormente para alimentar o estimador de
fase.

Em [20], é apresentado todo o desenvolvimento para o algoritmo feedforward para
a modulacao QPSK, fornecendo uma base tedrica sobre recuperacao de fase da por-
tadora em sistemas Opticos coerentes. A técnica direcionada a decisao é desenvolvida
em [21] para sistemas com canais contaminados por ruido gaussiano branco aditivo
(additive white gaussian noise - AWGN). Em [22], a cldssica técnica Viterbi & Viterbi,
pertencente a categoria feedforward, e direcionada a decisao, sao analisadas por meio
de simulagoes computacionais e pelo processamento de dados experimentais de um sis-
tema DP-QPSK a taxa de 112 Gb/s. Ambas obtiveram desempenho satisfatério, com
destaque para a técnica feedforward, que teve vantagem quando o ruido de fase é mais
intenso, pois utiliza amostras passadas e futuras no processo de estimacao.

Em [12], é investigada, por meio de simulagoes, a recuperagao de fase da porta-
dora em uma arquitetura direcionada a decisao para um sistema 16-QAM a taxa de 14
Gbaud. O algoritmo de recuperacao de fase foi avaliado em conjunto com um equali-
zador atualizado pelo algoritmo do moédulo constante e pelo algoritmo de equalizacao
direcionada ao raio. E mostrado que o algoritmo de recuperagao de fase consegue re-
cuperar a constelacao para um produto entre largura de linha e tempo de simbolo de
até aproximadamente 107*. Em [19], é mostrado um novo algoritmo para recuperacao
de fase da portadora para sistemas M-QAM. O algoritmo possui uma arquitetura do
tipo feedforward, nao apresentando nenhuma malha de realimentacao. Além da des-
cricao matematica dada no artigo, também é apresentada uma possivel implementacao
eficiente em hardware, por meio de paralelismo. O algoritmo é avaliado por simulacoes
de Monte Carlo.

Em [7], é demonstrada a ideia de utilizar sinais multiplexados em polarizagoes orto-



gonais, que apresentam o mesmo ruido de fase, para aprimorar a estimativa do desvio
de fase. Em [9], é descrita em detalhes a arquitetura de um algoritmo direcionado a
decisao usando diversidade de polarizacao para sistemas DP-16-QAM. O desempenho
do algoritmo é avaliado por meio de dados experimentais transmitidos por 540 km
em fibra monomodo padrao, comprovando seu potencial para reduzir requisitos sobre
a largura de linha dos lasers. Para implementar o algoritmo apresentado em [9], é
preciso compensar o desvio de fase existente entre as orientagoes de polarizacgoes, que
¢ denominado offset de fase. Ele ocorre devido a um minimo desajuste no compri-
mento do caminho percorrido pelos sinais épticos antes de serem multiplexados em
polarizagoes ortogonais. O método para estimé-lo, proposto em [8], utiliza a proprie-
dade de a constelacao 16-QAM tradicional possuir duas constelacoes QPSK nos anéis
interno e externo. A dependéncia da informacao transmitida é removida elevando-se a
quarta potencia amostras pertencentes a esses anéis, como em uma tipica arquitetura
Viterbi & Viterbi [23].

O artigo [10] avalia experimentalmente a recuperacao de fase usando diversidade de
polarizacao para uma arquitetura feedforward em um sistema DP-16-QAM operando
a taxa de 7 Gbaud. Os sinais, apds serem equalizados pelo algoritmo de equalizacao
direcionada ao raio, sao encaminhados ao bloco de recuperacao de fase da cadeia de
processamento digital de sinais. Sao comparados os desempenhos das arquiteturas fe-
edforward e direcionada a decisao, ambas com e sem diversidade. Em todos os cenarios
analisados pelo artigo, o melhor desempenho foi obtido pela arquitetura feedforward
com diversidade, pois ela utiliza amostras futuras no processo de estimacao.

O desvio de frequéncia é uma caracteristica importante que deve ser tratada em
sistemas Opticos coerentes, pois altera a fase dos simbolos transmitidos, dificultando
sua identificacao. A etapa da cadeia de processamento digital de sinais responsavel por
compensar esse feito é denominada recuperacao de frequéncia da portadora. Em [24], é
apresentada a técnica de recuperacao de frequéncia da portadora usando transformada
rapida de Fourier (fast Fourier transform - FET), que consiste em avaliar o espectro
de frequéncia do sinal elevado a quarta poténcia. A técnica pode nao ser satisfatoria,
pois a estimacao é realizada em blocos sob a hipétese de que o desvio de frequéncia é
constante no bloco todo. Apesar de a técnica ter sido apresentada para a modulagao
QPSK, ela pode ser aplicada no formato de modulacao 16-QAM, pois a constelacao
16-QAM tradicional é constituida por duas constelacoes QPSK nos anéis interno e
externo. Em [25], o processo de estimagao é iterativo a cada amostra recebida. O
método proposto consiste em elevar o produto de duas amostras adjacentes a quarta
poténcia para remover a dependéncia da informacgao transmitida, e em seguida calcula-

se o argumento do resultado. Esta técnica é aplicada iterativamente a cada amostra.



Para o formato de modulacao 16-QAM, ela nao ira funcionar, pois a dependéncia da
informagcao nao é removida ao se elevar simbolos 16-QAM & quarta poténcia. Em [26],
é avaliado o desempenho de uma técnica feedforward para sistemas épticos 16-QAM.
A técnica utiliza simbolos pertencentes aos anéis interno e externo da constelagao 16-
QAM no processo de estimacao. Porém, como a técnica é do tipo feedforward, ela nao
¢ adequada para ser utilizada em conjunto com equalizacao direcionada a decisao.

Um canal de maior taxa formado por varias portadoras adjacentes é denominado
supercanal. A ideia é revisada nos artigos [27, 28]. Em [27], é trabalhada a geragao e
deteccao dos supercanais, bem como desempenhos de transmissao e roteamento. Em
[28], o trabalho se concentrou em identificar a relacado de compromisso entre capacidade
e alcance a partir de vérios tipos de modulacao.

Em [15], é apresentado um sistema com duas subportadoras como opgao para redes
metropolitanas, mais sensiveis ao custo. A ideia consiste em transmitir informagao
a uma taxa moderada com maior eficiéncia espectral nas portadoras para reduzir a
taxa de operacao dos componentes eletronicos, reduzindo assim o custo do sistema.
O processamento da informacao é feito de forma paralela, pois cada subportadora é
independente da outra. O artigo aborda a opcao de gerar subportadoras tanto no
dominio 6ptico quanto no dominio elétrico, porém a alternativa no dominio elétrico
simplifica a parte éptica e potencialmente reduz o custo. No artigo [17], o sistema
proposto foi testado em um enlace implantado com 542 km de fibra, originalmente

projetado para transmissao a 10 Gb/s.

1.3 CONTRIBUICOES E ORGANIZACAO DA DISSERTACAO

Este trabalho apresenta uma técnica de recuperagao de fase da portadora, que uti-
liza informacao de ruido de fase proveniente de outro canal 6ptico, em uma arquitetura
direcionada a decisao, ou seja, os simbolos decididos dos canais sao usados para remover
a dependéncia da informacao transmitida. A técnica proposta foi avaliada em dados
experimentais produzidos pela Ericsson e cedidos ao laboratério de Comunicagoes e
Redes Opticas (Optical Communications and Networking Laboratory - OCNLab). Os
dados foram obtidos de um sistema experimental com dois canais, ambos multiplexados
em polarizagoes ortogonais com modulac¢ao 16-QAM a taxa total de 112 Gb/s.

Com informagao adicional de ruido de fase, obtém-se melhor desempenho em cenarios

compostos por lasers com maior largura de linha, conforme serd demonstrado nos re-



sultados obtidos. Para o correto funcionamento da nova técnica, necessitou-se de um
algoritmo de recuperagao de frequéncia da portadora mais apurado para manter o sin-
cronismo dos canais, estimando e compensando o desvio de frequéncia a cada simbolo
recebido. Ele utiliza uma arquitetura direcionada a decisao no processo de estimacao.
Usando o mesmo conjunto de dados experimentais, o desempenho da nova técnica foi
comparado ao de outros dois algoritmos: um que nao trabalha com diversidade [15] e
outro que utiliza apenas diversidade de polarizagao [9].

O trabalho estd organizado da seguinte maneira: o Capitulo 2 retrata o sistema
optico coerente multicanal, sua estrutura, suas caracteristicas e principais efeitos de
transmissao aos quais estd submetido; o Capitulo 3 aborda a cadeia de processamento
digital de sinais para o sistema, detalhando algoritmos empregados em cada etapa do
processo desde conversao para banda base até a decisao do simbolo recebido; o Capitulo
4 apresenta os resultados experimentais obtidos pela nova técnica de recuperacao de
fase da portadora a partir de dados fornecidos pela Ericsson e, por fim, o Capitulo 5

conclui o trabalho.



2 SISTEMA OPTICO COERENTE MULTIPORTADORA

Sistemas opticos com deteccao coerente permitem a transmissao de formatos de mo-
dulagao de maior eficiéncia espectral, como M-PSK e M-QAM. Um sistema 6ptico mul-
tiportadora se caracteriza por utilizar diferentes portadoras para carregar informacao.
Isso possibilita aumentar a capacidade de transmissao pela simples adicao de uma nova
portadora 6ptica. Porém, ha determinadas faixas de frequéncias da fibra que nao sao
utilizadas para transmissao por apresentarem alta atenuacao. Dessa forma, ha um li-
mite na quantidade de portadoras. Outro motivo para se adiciona-las é reduzir a taxa
de simbolos mantendo a taxa total do sistema. Consequentemente, o processamento
pode ser feito independentemente em cada portadora a uma taxa mais baixa, reduzindo
os custos nos componentes eletronicos do sistema. Ademais, ha um fato conhecido como
“gargalo eletronico”, que é a limitacao tecnologica na taxa de operacao dos componen-
tes eletronicos, nao conseguindo alcancar a velocidade dos elementos 6pticos. Ou seja,
a velocidade do processamento eletronico de sinais é baixa, se comparada com a de
dispositivos épticos, restringindo a taxa de transmissao. Um sistema éptico coerente
multiportadora alia varias portadoras épticas a deteccao coerente para aproveitar suas

vantagens individuais. Neste capitulo, serao descritas as caracteristicas desse sistema.

2.1 TRANSMISSAO OPTICA WDM

A multiplexacao por divisao de comprimento de onda (wavelength-division multiple-
zing - WDM) é uma técnica utilizada em sistemas épticos que permite que sinais sejam
transmitidos em diferentes comprimentos de onda em uma mesma fibra. Os sinais de
dados modulam portadoras épticas em determinados comprimentos de onda, definidos
pelo setor de padronizacao de telecomunicagoes da Uniao Internacional de Telecomu-
nicagoes (International Telecommunication Union Telecommunication Standardization
Sector - ITU-T). Os sinais épticos resultantes sao agrupados por um multiplexador
para serem enviados pela fibra. Cada comprimento de onda da portadora constitui um
canal. Pode-se considerar a WDM como uma variante da multiplexacao por divisao de

frequéncia (frequency-division multiplexing - FDM).



A regulamentacao dos canais é feita pelo ITU-T. Ele define um espagamento de 100
GHz na regiao do espectro de 1530 a 1612 nm. Com a evolugao da WDM para a WDM
densa (dense WDM - DWDM), o ntimero de canais épticos dentro de uma mesma
largura de banda aumentou por causa da reducao do espagamento, agora de 50 GHz.
A Figura 2.1 apresenta o espacamento entre canais para sistemas DWDM. Segundo a
recomendacao G.694.1, o espacamento pode ser reduzido para 25 GHz e até 12,5 GHz,
o que facilita a criagdo de supercanais [28], que consistem no agrupamento de varios
canais adjacentes para alcancar uma alta taxa. A reducao do espacamento também
facilita a aplicacao da técnica de recuperacao de fase da portadora com diversidade de
portadora, tema deste trabalho, devido a diminuicao da velocidade de operacao dos

componentes eletronicos do processamento digital de sinais.
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Figura 2.1: Espagamento entre canais para sistemas DWDM, definido pelo ITU-T.

O supercanal é visto como uma entidade tunica, ou seja, ele se propaga e é de-
tectado por completo. E constituido de vérios canais adjacentes a taxas moderadas
para compor uma unidade de maior taxa. Em geral, prefere-se trabalhar com canais a
baixas taxas devido a maior flexibilidade na taxa final. Entretanto, ha a desvantagem
de intensificar o ruido de fase se comparado a um sistema monocanal a mesma taxa
total, pois a intensidade do ruido de fase é quantificada pela sua variancia, que é inver-
samente proporcional a taxa. Portanto, sistemas com supercanal necessitam de uma
melhor técnica de recuperacao de fase da portadora ou de melhores lasers. Os canais
do supercanal podem ser gerados tanto no dominio elétrico como no dominio 6ptico,
porém, a implementacao no dominio elétrico é preferida por causa do custo.

O conceito WDM foi originalmente proposto em 1970 e em 1978 realizou-se em
laboratorio um experimento que consistiu da transmissao simultanea de apenas dois
canais. Atualmente, a maioria dos sistemas épticos em operacao pode transmitir até
160 canais. Com a WDM, o uso da fibra éptica é otimizado pelo aproveitamento de
sua grande largura de banda. O custo de transmissao por bit é reduzido, pois basta
“acender” um novo canal para aumentar a capacidade, nao necessitando instalar novas

fibras. Porém, nao se pode utilizar infinitos canais, pois a fibra apresenta algumas
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regioes do espectro dptico ideais para transmissao, denominadas janelas de transmissao.
As janelas sao trechos de comprimento de onda em que a fibra apresenta baixa perda.
Fora das janelas de operagao, a atenuacao é grande, impossibilitando transmissao de
dados a longas distancias. O comprimento de onda de 850 nm corresponde a chamada
primeira janela. A segunda janela ocorre em torno de 1310 nm e a terceira em 1550
nm. Adicionalmente, amplificadores 6pticos apresentam largura de banda finita em que
promovem ganho uniforme, limitando o niimero de canais que podem ser amplificados.
Sistemas WDM também apresentam desvantagens, uma delas é a interferéncia entre
canais devido a efeitos nao lineares, resultando na transferéncia de energia de um canal
para outro.

A Figura 2.2 apresenta um esquema geral de um transmissor 6ptico multiportadora.
Cada conjunto de dados modula individualmente uma portadora. Posteriormente, os
sinais modulados sao agrupados em um multiplexador éptico para serem transmitidos
pela fibra. Para sistemas WDM, as portadoras épticas constituem canais especificos.
O mesmo nao ocorre para os supercanais, em que a quantidade de portadoras e o

espacamento entre elas sao definidos no projeto do sistema.

DadosA | portadora A
DadosB | portadora B

_As M,
DadosN | portadora N &

Figura 2.2: Esquematico de um transmissor 6ptico multiportadora.

2.2 DETECCAO COERENTE

A deteccao coerente se caracteriza pelo uso de um laser no receptor, denominado
oscilador local (local oscillator - 1.O), que serve como referéncia de fase para recepgao
do sinal transmitido. Ao misturar o sinal 6ptico de entrada com o sinal proveniente do
oscilador local, sdo geradas componentes em fase e quadratura [29]. Assim, a detecgao
coerente permite utilizar formatos de modulagao multinivel que veiculam informagao na

fase, possibilitando o uso mais eficiente do espectro pelo aumento da eficiéncia espectral



[6], 0 que nao é possivel pela deteccao direta, que utiliza um diodo fotodetector para
medir a intensidade do sinal. Tradicionalmente, o formato de modulacao utilizado com

a deteccao direta é o chaveamento liga-desliga (on-off keying - OOK).

2.2.1 Classificacao

A mistura do sinal recebido com o sinal do oscilador local produz um sinal resul-
tante préximo a banda base com uma frequéncia intermediaria dada pela diferenca das
frequéncias centrais do sinal recebido e do oscilador local. Tendo por base a frequéncia
intermediaria, existem trés tipos de detecgao coerente, a homddina, a heterddina e a
intradyne, veja a Figura 2.3. Na deteccao homddina, o sinal recebido é trazido perfei-
tamente para a banda base, ou seja, a frequéncia intermedidria é nula. Nas deteccoes
heterédina e intradyne, hd uma diferenca nas frequéncias do sinal recebido e do osci-
lador local. Quando essa diferenca é menor que a largura de banda do sinal recebido,
a deteccao é denominada intradyne, caso contrério, heterédina [30, 31]. Independente-
mente do tipo de detecgao coerente utilizado, ela permite separar sinais multiplexados

em polarizagoes ortogonais e também tratar distorcoes inseridas pela fibra no dominio

eletronico.
Sistema Espectro IF
Homédino IF=0
-B B

Intradyne IF<B

IF-B IF+B i
I I

Heterédino /1:\ /1:\ IF>B

IF IF-B IF IF+B

IF: frequéncia intermediaria
B: largura de banda do sinal em banda base

Figura 2.3: Tlustragao dos tipos de deteccao coerente.
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2.2.2 Arquitetura de receptor

A arquitetura de um receptor com deteccao coerente é composta por um front-end
optico seguido por uma cadeia de processamento digital de sinais, conforme apresenta

a Figura 2.4. A Figura 2.5 apresenta em detalhes o bloco referente ao front-end éptico,

\

Sinal optico
de entrada q Front-end Processamentg
optico digital de sinais

\

A

Figura 2.4: Arquitetura de um receptor éptico com deteccao coerente.

cuja fun¢do é mapear linearmente o campo 6ptico de entrada no dominio elétrico [32].

Hibrida de 90°

E, (1) A By! 1Cy
T ) 1
| | [} .
i | | io(t)
[} | |
| : |
Eo(t) i . :
1
| > Al I N0
| | | *
| A Ba | Ca &
S | | |

H - Acoplador de 3 dB

1& - Diodo fotodetector

- Defasador de 90°

Figura 2.5: Front-end de um receptor éptico com deteccao coerente.

A hibrida de 90° promove a mistura do sinal de entrada com o oscilador local, ela

é composta por quatro acopladores de 3 dB e um defasador de 90°. Os fotodetectores
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balanceados fazem a conversao opto-elétrica, ou seja, mapeiam o sinal éptico em sinal
elétrico. Os sinais F,(t) e ELo(t) denotam os campos do sinal recebido e do oscilador

local, respectivamente. A matriz de transferéncia dos acopladores de 3 dB é dada por

[30]:
1 1 1
H:EL —1]' 24

Dessa forma, as expressoes dos campos para os nos Aj, Ay, A3 e Ay da Figura 2.5 sao

dadas por:
Ea, () %Er(t), (2.2)
Enlt) = —=Eift), (2.3
Ey(t) = %Ew(t), (2.4)
Ea(t) = —=Erolt). (2.5)

1
EBl(t) = EET(t)a (26)
En,(t) = —=Ero(t)e’?, (2.7)

V2
1
Egp,(t) = EEr(t)’ (2.8)
1

EB4 (t) = EELO@) (29)

Em seguida, as expressoes na fronteira C' resultam em:

1 1 n

Ec,(t) = SE(t)+ 5Ewo(t)e’?, (2.10)
Fel(t) = 5E(t) — 5 Bro(t)e’?

= LE()+ 5 Eio()eF, (2.11)
Eel(t) = SB:(0)+ 5Erolt) (2.12)
Ee(t) = 3E(t)~ 3ol

- %Er(t)—i—%ELO(t)ejw. (2.13)

Os dois pares de fotodetectores balanceados produzem as correntes de saida

ZQ<t) = R ‘E01|2 - R |EC'2’2

1 1 o
= R|E(t)+ ;Ero()e’s

2
]_ 3

1 .
~R ‘iET(t) + 3BT (2.14)
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i) = R|Eq|"—R|Ec,|”

1 1
= R[ZE(D) +5Bw0(t)

2

1 1 .
— R ’§Er(t) + QELo(t)e” y (215)

em que R ¢é a responsividade do fotodetector.

Os campos elétricos do sinal de entrada e do oscilador local sao definidos como [30]:

Ei(t) = [A(De* 4 (0], (2.16)

ELo(t) = [ALO—FT]Lo(t)}eijot. (217)

Nas Equacgoes 2.16 e 2.17, A e Aro representam as amplitudes do sinal 6ptico e do
LO, respectivamente, ¢ é a fase do sinal optico, w. e wro sao as frequéncias angulares
da portadora 6ptica e do oscilador local, respectivamente. A amplitude A;o é uma
constante. 1o é o ruido do oscilador local e 7, é o ruido gaussiano complexo do sinal

optico. Utilizando a relagao:
2+ E* = |2)° + k> + 2R{2k*}, com 2,k € Z, (2.18)
em que R{.} denota a parte real de {.}, obtém-se:

i(t) = R Apo As(t)sen(wrr + ¢s(1))

+ RR{[ALons(t) + As(t) no(t)e’®W]elrrtaly, (2.19)
ir(t) = RApo As(t) cos(wrr + ¢s(1))
+ RR{[ALons(t) + Ay(t) nro(t)e?®D]elr}, (2.20)

em que w;r denota a frequéncia intermedidria, dada como a diferenca entre as frequéncias

angulares da portadora e do oscilador local:
Wrr = We — WrLo- (221)

Assumindo deteccao homddina por simplicidade, as correntes nas saidas dos dois

fotodetectores balanceados, descritas nas Equacoes 2.19 e 2.20, podem ser reescritas

iQ(t) = RALo As(t)sen(¢s(t))

+ RR{[Arons(t) + As(t) nro(t)e’*V)e’z}, (2.22)
ir(t) = R ALo A(t) cos(¢s(t))

+ RR{[Arons(t) + As(t) nro(t)e* O]}, (2.23)
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Assumindo também que a amplitude do oscilador local é muito maior que a amplitude

do sinal recebido, o termo comum das Equacoes 2.22 e 2.23, destacado logo abaixo,

resulta em:
Arons(t) + A () neo(t)e’* V) ~ Apon,(t). (2.24)
Portanto,
i(t) = RALoAs(t)sen(os(1) + RR{Apons(t) €2}, (2.25)
ir(t) ~ RApo As(t) cos(¢s(t)) + RR{ALons(t) }- (2.26)

Assim, a fase ¢ ¢ mapeada na intensidade das correntes ¢; e ig, correspondentes as

componentes em fase (I) e quadratura (Q) do sinal.

2.2.3 Multiplexagcao em polarizagoes ortogonais

A multiplexagdo em polarizagdes ortogonais utiliza a propriedade de polarizagao da
luz para criar dois canais simultaneos independentes usando o mesmo comprimento de

onda (veja a Figura 2.6). A técnica possibilita dobrar a capacidade do sistema.

Sinal na polarizacao vertical

Vertical
N

Horizontal

Direcao de propagacao

Figura 2.6: Sinais multiplexados em polarizacoes ortogonais.

Com a técnica, sinais sao enviados em duas orientacoes ortogonais de polarizacao,
o que torna a arquitetura do receptor, a ser detalhada na Secao 2.2.4, mais complexa,
tendo em vista a necessidade de detectar as polarizagoes. Entretanto, a tarefa de
separa-los ocorre, no dominio eletronico, pelo equalizador, que também é responsavel

por compensar distorcoes geradas pela fibra.
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A Figura 2.7 ilustra a forma de captar sinais multiplexados em polarizagoes orto-
gonais. Basicamente, sensores capturam projecoes dos sinais em relacao ao eixo de
posicionamento dos sensores. Observe que, caso os sinais chegassem exatamente na

mesma orientacao do eixo de posicionamento, eles ja estariam separados.

H Projegoes de si e s

Sensor vertical

Figura 2.7: Ilustragao da captagao dos sinais pelos sensores no final da fibra.

Ao enviar sinais multiplexados em polarizagoes ortogonais, as orientacoes em que
foram multiplexados se alteram ao longo da fibra, devido a variagoes de temperatura,
choques mecanicos, entre outros fatores. Desta forma, o eixo de referéncia dos senso-
res do receptor nao estard alinhado com o eixo de multiplexagao, fazendo o receptor
capturar, em cada sensor, uma mistura dos sinais transmitidos. Para contornar esse
problema, sao utilizadas técnicas de processamento digital de sinais, que serao apre-
sentadas no Capitulo 3.

Pode-se modelar a mistura dos sinais multiplexados em polarizagoes no final da fibra
como um sistema linear instantaneo com duas entradas e duas saidas, cuja expressao
matematica matricial é:

rp = J X sy, (2.27)

em que J é a matriz de Jones de ordem 2 X 2, a qual descreve o estado de polarizagao
no final da fibra, r; é o vetor dos sinais misturados recebidos de ordem 2 X 1 e s; é o
vetor dos sinais transmitidos de ordem 2 x 1.

A matriz de Jones, definida em [33], é dada por:

Vael  —/1—a
Vi—a Jae

em que « e v denotam a relacao de divisao de poténcia e a diferenca de fase entre

J= , (2.28)

os dois modos de polarizagao, respectivamente. Desta maneira, pode-se reescrever a
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Equacao 2.27 para detalhar a interacao dos sinais nas duas orientacoes de polarizagao:

() -(m o) (d) e

em que s, e s, sao os sinais discretos no tempo transmitidos nas orientagoes de pola-
rizagao horizontal e vertical, respectivamente, e 71 e rY sao os sinais detectados pelos
sensores situados no eixo horizontal e vertical, respectivamente.

Observe que, considerando a defasagem entre os dois modos de polarizacao como
sendo zero, o estado de polarizacao, no final da fibra, podera ser descrito pela rotacao
das duas polarizagoes sobre o eixo que indica a direcao de propagacao do sinal. Neste

caso, basta fazer a = cos? ¢, assim, tem-se:

J < cos ¢ —sen ¢ > | (2.30)

sen ¢  cos ¢

em que ¢ ¢ o angulo de rotagao das polarizagoes.

2.2.4 Arquitetura de receptor com diversidade de polarizacao

Como foi dito anteriormente, a funcao do front-end 6ptico é mapear linearmente
o campo 6ptico de entrada para o dominio elétrico. Ao utilizar multiplexagdo em
polarizagoes ortogonais, a complexidade do receptor aumenta, alterando sua estrutura.
Dessa forma, nesses sistemas, o front-end deve ser capaz de detectar sinais transmitidos
nas duas orientagoes de polarizacao. A Figura 2.8 apresenta a estrutura do front-
end com diversidade de polarizacao, composta por dois front-ends simples, descritos
na Secao 2.2, e dois divisores de feixe de polarizacao (polarization beam splitter -
PBS). Cada front-end simples é responséavel por detectar o sinal em uma orientacao
de polarizacao. De fato, cada um recebe uma mistura dos sinais transmitidos nas duas
orientacoes de polarizacao, devido a uma rotacao arbitraria ao longo da fibra. A fungao
do PBS ¢ dividir o sinal 6ptico em duas componentes ortogonais.

Em seguida, os sinais resultantes do front-end devem ser tratados pelas técnicas
de processamento digital de sinais para demultiplexar as polarizagoes e compensar
distorgoes lineares, como a dispersao dos modos de polarizagao (polarization mode
dispersion - PMD) e a dispersao cromética (chromatic dispersion - CD), que serao

apresentadas nas Segoes 2.3.1 e 2.3.2, respectivamente.
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PBS -
E, (1) . I (1)
i Front-end
simples | jY(t)
-
50
=
E,(t) PBS Front-end
o . simples | jM(t)
> |

Figura 2.8: Front-end 6ptico com diversidade de polarizagao.

2.2.5 Formatos de modulacao multinivel

Formatos de modulagao multinivel visam aumentar a capacidade do sistema, pois
veiculam mais bits por simbolo. O uso de modulacao multinivel permite aumentar a
eficiéncia espectral e a robustez a interferéncia intersimbdlica causada por fendmenos
fisicos de propagacao na fibra.

Em um sistema QAM com dezesseis niveis (16-QAM), cada simbolo da constelagao é
formado a partir de quatro bits de informagao. A Figura 2.9 apresenta uma constelagao
16-QAM. A lei de formagcao dos simbolos é dada por [34]:

si = A; + jB;, (2.31)

em que i = 1,2,...,16 indica a posigdo do simbolo na constelagdo, A = {£1,+3}
representa a amplitude da componente em fase, B = {41, £3} representa a amplitude
da componente quadratura e j é a unidade imagindria com a propriedade j2 = —1.
Este trabalho utiliza dados modulados em 16-QAM, obtendo maior eficiéncia es-
pectral. Porém, com uma menor tolerancia ao ruido de fase se comparado a modulacao
QPSK, devido a maior proximidade dos simbolos da constelacao. O uso da modulagao
16-QAM é justificado pela taxa reduzida de simbolos, pois ao se reduzir a taxa, reduz-se

os requisitos de operacao dos componentes eletronicos, diminuindo o custo do sistema.
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Em fase

Figura 2.9: Exemplo da constelacao 16-QAM tradicional.

2.3 EFEITOS DO CANAL OPTICO

Os efeitos do canal éptico podem degradar o desempenho do sistema. Portanto, eles
devem ser compreendidos para serem devidamente compensados. Nesta secao, serao

explicadas as origens e consequéncias dos efeitos do canal no sinal 6ptico.

2.3.1 Dispersao dos modos de polarizacao

A dispersdao dos modos de polarizacao (polarization mode dispersion - PMD) é
um efeito linear presente na fibra 6ptica. Ela ocorre devido a birrefringéncia, que é a
existéncia de diferentes indices de refracao para os dois modos ortogonais de polarizagao
da luz [6]. A birrefringéncia é resultante da dificuldade pratica de se fazer fibras
perfeitamente cilindricas, ou seja, as fibras apresentam uma assimetria circular em sua
secao transversal ao longo do seu comprimento. Portanto, o tempo de propagacao
do sinal é diferente em cada modo de polarizacao. A esta diferenca nos tempos de
propagagao é dada o nome de atraso diferencial de grupo (differential group delay -

DGD) [6]. Este atraso provoca interferéncia intersimboélica, podendo penalizar a taxa
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de erro de bit se nao for compensado satisfatoriamente (veja a Figura 2.10). O elemento

responsavel por compensar este efeito é o equalizador, que sera explicado na Segao 3.3.

Eixo rapido

< >
\\ Eixo de propagacao
_> 4_
Eixo lento DGD = atraso no tempo

Figura 2.10: Dispersao dos modos de polarizagao causa atraso na propagacao do sinal em
cada orientacao de polarizacao.

2.3.2 Dispersao cromatica

A dispersao cromatica (chromatic dispersion - CD) ou dispersao de velocidade de
grupo é um efeito linear causado pela dependéncia do indice de refragao da fibra em
relacado ao comprimento de onda da luz. Consequentemente, os diversos componentes
da luz na fibra se propagarao com velocidades diferentes, implicando em véarios tempos
de chegada ao receptor, causando interferéncia intersimbédlica. Considerando Aw como
a largura espectral do pulso do laser, a medida do alargamento do pulso AT, para uma

fibra de comprimento L, é dada por [6]:

AT = LB Aw, (2.32)
em que o parametro
g =L (2:33)
27 dw? '

é a derivada segunda da constante de propagacao do campo eletromagnético f em
relacao a frequéncia. Este parametro determina o quanto um pulso 6ptico se esten-
derd na propagacgao pela fibra. Pode-se reescrever a Expressao 2.32 em funcao do

comprimento de onda, resultando na seguinte expressao [6]:

AT = DLAX, (2.34)
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em que
2mce

é o parametro de dispersao e é expresso em ps/km/nm, ¢ é a velocidade de propagagao
da luz no vacuo e A é o comprimento de onda da luz. A compensacao da dispersao
cromética pode ser feita por meio de fibras de compensagao de dispersao (dispersion
compensating fibers - DCFs), que possuem o sinal do parametro de dispersao contrario
ao da fibra de transmissao, ou seja, caso a dispersao da fibra de transmissao seja
positiva, utiliza-se uma DCF com dispersao negativa. Dessa forma, o efeito da dispersao
da fibra de transmissao ¢ anulado pelo da fibra de compensacgao de dispersao. Outra
forma de compensar a CD é no dominio eletronico por meio de filtros digitais, para
mais detalhes veja [24, 35].

2.3.3 Perda dependente de polarizacao

Varios materiais e componentes 6pticos reagem de forma diferente aos modos or-
togonais de polarizacao da luz. Assim, cada modo de polarizacao experimenta uma
diferente atenuacao ao se propagar no sistema Optico. Essa caracteristica é denomi-
nada perda dependente de polarizacao (polarization dependent loss - PDL). Ela gera
irregularidades na poténcia do sinal ao longo do enlace, e pode causar uma degradacao
na relagao sinal ruido 6ptica. Conectores e emendas também apresentam essa carac-

teristica.

2.3.4 Desvio de frequéncia

O desvio de frequéncia é causado pela frequéncia residual, Ay, dada pela diferenca
das frequéncias de operacao dos lasers transmissor e receptor do sistema éptico. Em
sistemas que utilizam complexos formatos de modulacao, este efeito deve ser tratado,
pois altera a fase dos simbolos transmitidos, degradando o desempenho do sistema.
Uma vez que portadoras épticas operam em frequéncias na casa dos terahertz, qual-
quer desarmonia entre elas e o oscilador local implica em frequéncias residuais da ordem
de megahertz. O desvio de fase resultante do desvio de frequéncia possui uma natu-
reza aproximadamente constante entre simbolos adjacentes. Pode-se modelar o sinal

recebido 7, na presenga de desvio de frequéncia como [25]:
e = SpettRe, (2.36)
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em que s, € o sinal transmitido, Ay é o desvio de fase, causado pelo desvio de frequéncia,

entre os simbolos k e k+ 1. O termo Ay é dado por:
Ay = 21T, (2.37)

em que Ay é a diferenca das frequéncias centrais do laser transmissor e do oscilador
local, T' é o tempo de simbolo. A Figura 2.11 apresenta a fase do sinal recebido,
apos remover a dependéncia da informacao transmitida, na presenca de um desvio

de frequéncia de 50 MHz em um sistema operando a taxa de 7 Gbaud. A Secao 3.4

400

3501 .

300f 1

250f T

N
o
o
T
1

Fase [rad]

150r T

100r 7
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Figura 2.11: Evolucao da fase do sinal na presenca de desvio de frequéncia de 50 MHz, apéds
remover a dependéncia da informagao transmitida.

apresenta detalhadamente o algoritmo utilizado para compensar o desvio de frequéncia
no ambito deste trabalho. Este algoritmo opera de maneira autodidata, uma vez que

nao necessita de sequéncia de treinamento.

2.3.5 Ruido de fase

O ruido de fase promove a perda de sincronismo entre a portadora e o oscilador
local resultando em desvios aleatorios na fase do sinal. A sua origem advém do fato
do laser nao ser perfeitamente monocromatico, ou seja, ele produz um sinal em uma

pequena faixa de frequéncias ao invés de uma frequéncia tinica. Por meio desta faixa de
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frequéncias, defini-se a largura de linha do laser A, como a largura espectral que esta 3
dB abaixo de sua poténcia maxima. Para lasers ajustéveis de cavidade externa (tunable
external cavity lasers - TECLs), o valor fica na casa dos kilohertz, enquanto que para de
realimentacgao distribuida (distributed-feedback - DFB), na casa dos megahertz. Dessa
forma, os TECLs apresentam menor flutuacao em torno da frequéncia central, porém
possuem maior custo.

O ruido de fase do sistema pode ser modelado por um processo de Wiener [18], e
quantificado pela largura de linha do laser transmissor e do oscilador local. As seguintes

expressoes representam o desvio de fase 6y, sofrido pelo k-ésimo simbolo [18]:

k—1
Op = Op1 + Dy =D A, (2.38)
m=0
i—1
Or—i = Op + Z A, (2.39)
m=0

em que Ay e A,, sao varidveis aleatorias com distribuicao gaussiana de média nula e
variancia:
ox = 27A,T, (2.40)

em que A, é a soma da largura de linha do laser transmissor e do oscilador local, e T' é o
tempo de simbolo. O produto A,T" quantifica a intensidade do ruido de fase do sistema.
Ao analisar o efeito do ruido de fase na constelacao recebida, percebe-se a rotagao
aleatoria da constelacao até a perda completa da referéncia das componentes em fase
e quadratura (veja a Figura 2.12). Note que se precisou de apenas 2.000 simbolos para
a perda da referéncia da constelacao. Quanto maior a ordem da modulacao, menor ¢ a
tolerancia ao ruido de fase [19]. A Figura 2.13 apresenta o efeito do ruido de fase (com
parametro A, T = 1 x 107*) na fase do sinal ao longo do tempo. Conforme esperado,
a figura realca seu comportamento aleatério. A compensacao do efeito, denominada
recuperacao de fase da portadora, é abordada na Secao 3.5, que apresenta o algoritmo
encarregado dessa tarefa. O algoritmo é classificado como direcionado a decisao, pois

utiliza simbolos decididos no processo de estimagao.

2.3.6 Ruido ASE

A relagao sinal ruido (signal-to-noise ratio - SNR) é uma medida do nivel do sinal

em relac@o ao nivel do ruido no dominio elétrico. Ela ¢ definida como [36]:

E
NR = =2 241
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Figura 2.12: Efeito do ruido de fase na constelacdo 16-QAM para A, T =1 x 107
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Figura 2.13: Evolucdo da fase do sinal na presenca de ruido de fase com A, T =1 x 1074,

em que F é a energia de simbolo e Ny/2 é a densidade espectral de poténcia do ruido.
Por meio da SNR, estima-se a probabilidade de erro de bit. A relacao depende do
formato de modulacao. Como a definicao de SNR nao considera quantos bits de in-
formacao sao codificados por simbolo, dificultando a comparacao entre formatos de
modulagao, geralmente utiliza-se a energia de bit em vez de energia de simbolo, resul-
tando em:

SNR, = E, (2.42)

No

em que Fj é a energia de bit e SNRy é a relagao sinal ruido “binéaria”. Para o caso
do 16-QAM com mapeamento Gray, supondo um canal gaussiano, a probabilidade de

erro de bit relaciona-se com a SNR, por [37]:

2
P, ~ gerfc (\ / SSNRb> : (2.43)

em que P, é a probabilidade de erro de bit, erfc é a fungao erro complementar e SNR,, é a
relacao sinal ruido “binaria”. Enquanto que para a modulacao QPSK com mapeamento

Gray, supondo um canal gaussiano, a probabilidade de erro de bit é dada por [34]:

P, = %erfc (VSNR;,) . (2.44)

A Figura 2.14 apresenta a curva de probabilidade de erro de bit em funcao da SNR,
para modulagoes QPSK e 16-QAM. Repare que para uma mesma probabilidade de erro
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Figura 2.14: Probabilidade de erro de bit em funcao da SNR, para modulagoes com codi-
ficagao Gray.

de bit, a modulagao 16-QAM requer uma maior relacao sinal ruido “binaria”. Especi-
ficamente para uma P, = 1072, h4 uma penalidade na SNR;, do 16-QAM em relacao a
do QPSK de aproximadamente 4 dB. Caso se utilize codificagao diferencial, que veicula
informagao na diferenca de fase entre simbolos adjacentes, a probabilidade de erro de
bit dobrara aproximadamente para ambas as modulagoes [34, 38]. Isso ocorre porque ao
decidir erroneamente um simbolo, provoca-se a decodificacao incorreta desse simbolo e
também do préximo. A codificacao diferencial é utilizada para tornar o sistema imune
a escorregoes na constelacao, denominados cycle slips, que poderiam causar grandes
sequéncias de erros caso a informacao estivesse veiculada na fase absoluta do sinal. A
Secao 3.6 apresentard o processo de codificacao diferencial para o formato de modulacao
16-QAM. Nao se deve confundir codificacao diferencial com deteccao diferencial, que é
caracterizada pela adicao de um interferometro éptico antes da fotodeteccao.

Uma métrica importante na caracterizagao de sistemas épticos é a relacao sinal
ruido 6ptica (optical signal-to-noise ratio - OSNR), definida como [36]:

P
OSNR = — 2.45
2N ASE Bret (2.45)

em que P é a poténcia total do sinal considerando as duas orientagoes de polarizacao,
Nasg € a densidade espectral do ruido de emissao espontanea amplificada (amplified
spontaneous emission - ASE) em uma tnica polarizagao, e B, é a banda de referéncia

do ruido. Normalmente, usa-se B, = 12,5 GHz, o que corresponde a uma resolucao
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em largura de banda de 0,1 nm dos analisadores de espectro éptico operando em 1550
nm. O fator 2 no denominador pode ser interpretado como uma ponderacao do ruido
ASE na outra polarizacdo. A emissao espontanea é uma particularidade dos sistemas
opticos. Ela origina-se do decaimento espontaneo de um atomo em um nivel de energia
mais excitado F, para um nivel menos excitado F;, produzindo um féton. Neste

processo, pode-se definir o fator de emissao espontanea ng, [6]:

N,
_ - 2.4
A A A (2.46)

em que N, e N; sao as populacoes atomicas para os estados mais excitado e menos,
respectivamente. Os fotons produzidos espontaneamente tém direcao, polarizacao e
fase aleatérias. Em enlaces 6pticos amplificados, o campo eletromagnético resultante
da emissao espontanea sera amplificado, originando a emissao espontanea amplificada,
que sera percebida como um ruido. Pode-se definir a densidade espectral de poténcia
do ruido ASE como [6]:

Nasg(v) = (G — 1)hvngy, (2.47)
em que h é a constante de Plank, v é a frequéncia de emissao e G é o ganho de
amplificacao.

Em [36], é apresentada uma expressao que relaciona a OSNR com a SNR, dada por:

PR,

ref

OSNR =

SNR, (2.48)

em que p é a quantidade de polarizagdes em que o sinal foi transmitido (p = 1 para
uma unica polarizacdo e p = 2 para sinais multiplexados em polarizagoes ortogonais)
e R, é a taxa de simbolos. Porém, por meio da Equacao 2.48, é um pouco trabalhosa
a comparacao de sistemas com diferentes formatos de modulacao. Para isso, pode-se
utilizar a seguinte equac@o que relaciona a OSNR com a SNR,, [36]:

Ry

N =
OSNR B

SNR,, (2.49)

em que R, é taxa de bit. Perceba que na Equacao 2.49, a OSNR depende da taxa
de bit e é independente do fato de se utilizar ou nao multiplexagao em polarizacoes
ortogonais. Consequentemente, pode-se relacionar a OSNR com a probabilidade de

erro de bit, veja a Figura 2.15.
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Figura 2.15: Probabilidade de erro de bit em fungdo da OSNR para sistemas a 112 Gb/s
modulados com codificagao Gray.
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3 ALGORITMOS DE PROCESSAMENTO DIGITAL DE
SINAIS

Algoritmos de processamento digital de sinais (digital signal processing - DSP)
aliados a deteccao coerente permitem tratar a informacao transmitida no dominio
eletronico. Suas responsabilidades compreendem a compensacao de distorcoes inse-
ridas pela fibra, tais como PMD, PDL, CD, e separacao dos sinais multiplexados em
polarizacoes ortogonais. O processo de recuperacao da informacao por meio de DSP
pode ser dividido em etapas, a saber, conversao para banda base e filtragem, rea-
mostragem e ortogonalizacao, equalizacao, recuperagao de frequéncia da portadora,
recuperacao da fase da portadora, decisao e decodificacao, que serao explicadas nas
secoes seguintes. Neste capitulo, sao abordados e detalhados os algoritmos utiliza-
dos no processamento digital de sinais para um sistema experimental com dois canais
multiplexados em polarizagoes ortogonais com modulacao 16-QAM operando a uma
taxa total de 112 Gb/s. A Figura 3.1 representa o sistema experimental utilizado para
avaliar a técnica de recuperagao de fase da portadora. No transmissor, sinais 16-QAM
modulam portadoras 6pticas nas duas orientagoes de polarizacao. Em seguida, os sinais
modulados, em cada orientagao de polarizagao, sao agrupados por um combinador de
feixe de polarizagao (polarization beam combiner - PBC) para serem transmitidos pela
fibra. O receptor é composto por um front-end éptico com diversidade de polarizagao,
descrito na Secao 2.2.4, seguido por uma cadeia de processamento digital de sinais. A
recepcao utilizada no sistema experimental foi a detecgao coerente intradyne devido a
limitacao técnica na largura de banda do conversor analégico-digital (analog-to-digital
converter - ADC). Outra alternativa seria empregar detecgao heterédina em conjunto
com circuitos elétricos para trazer os canais para a banda base.

A Figura 3.2 apresenta as etapas iniciais da cadeia de processamento digital de
sinais: conversao para banda base, filtragem, reamostragem e ortogonalizacao. Cada
canal ¢é trazido para a banda base por meio de uma multiplicacao por uma exponen-
cial complexa. Para o sistema experimental analisado, o valor do deslocamento em
frequéncia f; do canal A é —5 GHz, enquanto que para o canal B, o valor de f; é 5
GHz. Em seguida, ocorre a filtragem dos sinais por filtros passa baixa a fim de separar
os canais. Posteriormente, cada canal é reamostrado para duas amostras por simbolo,

pois a taxa de amostragem do conversor analdgico-digital é de 50 Gamostras/s. Isso
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Figura 3.1: Diagrama de um sistema com dois canais multiplexados em polarizagoes ortogo-
nais.

é necesséario devido a utilizagao de equalizadores T'/2 espacados. Depois, acontece a

etapa de ortogonalizacdo, resultando nos sinais o4 xVA gHB VB,

Y n *“n
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Figura 3.2: Diagrama das etapas iniciais da cadeia de processamento digital de sinais.

A Figura 3.3 apresenta o restante do diagrama de blocos da cadeia de processamento
digital de sinais do sistema experimental. Os canais sao identificados pelos sobrescritos
A e B enquanto que as orientacoes de polarizacao por H e V. Note que o processamento
de cada canal é independente e ocorre de forma paralela, com excegao da etapa de re-
cuperacao de fase da portadora, que é o foco do trabalho, que utiliza informacao de
fase proveniente de ambos os canais para melhorar a estimacao do ruido de fase. Apoés
as etapas iniciais, a cadeia de processamento compensa o desvio de frequéncia estimado
previamente A ., Totacionando as amostras x, para uma sequéncia mais proxima da
banda base y,, pois a etapa de conversao para banda base nao é perfeita. Entao, o
equalizador adaptativo separa os sinais multiplexados em polarizagoes ortogonais 7y e
compensa distorgoes lineares. Os subscritos n e k indicam amostras T/2 e T espacadas,
respectivamente. Em seguida, o algoritmo de recuperacao de fase da portadora tra-
balha nas amostras de ambos os canais para produzir estimativas de desvio de fase 0y,
resultantes do ruido de fase. As estimativas também sao usadas para calcular o desvio

de frequeéncia Ay, , compensado antes da equalizacao. Por fim, apés compensar o desvio
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de fase, o bloco de decisao produz simbolos decididos $.
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Figura 3.3: Diagrama de blocos do processamento digital de sinais do sistema éptico multi-
canal com equalizacao 7T'/2 espacada direcionada a decisao.

3.1 CONVERSAO PARA BANDA BASE E FILTRAGEM

O sistema emprega um receptor intradyne em que a frequéncia de operacao do os-
cilador local é definida como a frequéncia central entre os dois canais. Isso é necessario
devido a limitagoes experimentais, pois a banda do osciloscopio, utilizado como con-
versor analégico-digital, é limitada. Os sinais elétricos resultantes do front-end contém
informacao de ambos os canais. Os sinais sao multiplicados por portadoras digitais
para trazer os canais para a banda base e em seguida sao filtrados a fim de separé-los.

Assim, os canais podem ser tratados em paralelo.
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3.2 REAMOSTRAGEM E ORTOGONALIZACAO

Idealmente, as componentes em fase e quadratura do sinal transmitido em cada
orientacao de polarizacao apds a recepcao sao ortogonais. Porém, como o receptor em-
prega elementos nao ideais como acopladores, divisores, diodos fotodetectores, podem
ocorrer desajustes de fase e amplitude nas componentes, perdendo-se a ortogonalidade
[39]. Isso é chamado de desbalanceamento de quadratura e é mais detalhado em [40].
Ele causa uma distor¢ao na constelacao recebida, conforme exemplifica a Figura 3.4,
implicando em um aumento da taxa de erro de bit. Portanto, ele deve ser tratado para
um bom funcionamento do sistema. O método de ortogonalizacao de Gram-Schmidt
(Gram-Schmidt orthogonalization procedure - GSOP) é usado para compensa-lo. O
GSOP permite que um conjunto de amostras nao-ortogonais seja transformado em
um conjunto de amostras ortonormais [41]. Sejam i;(t) e ig(t) as componentes nao

ortogonais, o método consiste em:

ir(t)

I(t) = —— .
= TEemr .
Q(t) = iglt) - E{”(tE) {.;%CES})»}”@ (3.2)
Q) = 21U (33

VE{Q?(1)}

em que F{-} denota o operador média conjunta ou valor esperado e I(t) e Q(t) sao as
componentes ortonormais resultantes.

Apés a ortogonalizacao, a amplitude média da constelagao é unitaria. Como o sinal
transmitido foi modulado em 16-QAM, a constelacao resultante deve ter a amplitude
média da constelagao 16-QAM tradicional, com simbolos posicionados em {£1,+3}
nos eixos em fase e quadratura, obtida pela média aritmética simples das amplitudes
dos sfmbolos da constelacio (4/16 x v/2 + 8/16 x /10 + 4/16 x v/18 = 2,9954). Ou
seja, a constelacao resultante deve ser multiplicada por 2,9954. Isso é necessario para o
funcionamento adequado dos algoritmos posteriores, bem como a reamostragem para
duas amostras por simbolo dado que a taxa de amostragem (50 Gamostras/s) é maior

que a taxa dos canais (7 Gbaud).
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Quadratura

Em fase

Figura 3.4: Impacto do desbalanceamento de quadratura na constelagao 16-QAM contami-
nada apenas com ruido AWGN.

3.3 EQUALIZACAO

Na etapa de equalizacao, ¢é realizada a demultiplexacao de polarizacao e com-
pensacao de efeitos lineares, ou seja, as distorcoes inseridas pela fibra sao mitigadas e
os sinais enviados nas duas orientagoes de polarizagao sao separados. O equalizador é o
elemento que detém essas responsabilidades, ele é composto de filtros lineares em estru-
tura borboleta (veja a Figura 3.5). Inicialmente, o equalizador utiliza o algoritmo do
modulo constante (constant modulus algorithm - CMA) [42] para convergéncia inicial e,
posteriormente, é chaveado para o algoritmo da média quadratica minima direcionado
a decisao (decision-directed least mean square - LMS-DD) [37]. Essa é uma estratégia
bastante utilizada nos novos sistemas 6pticos [12]. Na apresentacao dos algoritmos, os
sobrescritos (A, B) que identificam o canal serdo ignorados por simplicidade, pois os
algoritmos sao aplicados em ambos os canais.

O CMA é um algoritmo adaptativo autodidata, ou seja, ele é capaz de acompanhar
variagoes do canal nao necessitando de amostras do sinal transmitido. Algoritmos
adaptativos sao necessarios pelo fato de o canal éptico nao ser estatico. Apesar do
nome “médulo constante”, o algoritmo é capaz de trabalhar com constelacoes 16-QAM

[42, 12, 43]. Os filtros lineares em estrutura borboleta, w wiV wVH wVV possuem
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Figura 3.5: Equalizador constituido por filtros em estrutura borboleta.

dimensao L x 1, em que L é o comprimento dos filtros. Eles sao atualizados pelo CMA

de acordo com as seguintes expressoes:

with = will -+ uep (vh) (3.4)
with = wil¥ -+ pep (ya) (3.5)
wit =wi e (vH), (3.6)
wit = w4 e (yy)” (3.7)

em que (.)* denota o operador conjugado complexo de (.), 4 é o passo de adaptagao,
vyl e yV sao os vetores dos sinais recebidos pelo equalizador nas polarizagoes horizontal
e vertical, respectivamente, com dimensoes L X 1, em que L é o comprimento dos
vetores. el e €' sdo os sinais de erro nas orientagoes de polarizagoes horizontal e

vertical, respectivamente, definidos como:

H __ H|2\ H

vV _ VIZ) .V
em que 7}l e r) sdo os sinais na safida do equalizador nas polarizagoes horizontal e
vertical, respectivamente. Os sinais de erro do CMA penalizam apenas desvios no
modulo dos sinais de entrada, tornando o algoritmo imune ao desvio de frequéncia e

ao ruido de fase. Dessa forma, ele é uma boa escolha para a inicializacao do processo

de equalizacao. Os sinais sao equalizados da seguinte forma:

— (Wi Tyl (W) Ty, (3.10)
— (W™ T (W) Y, (3.11)

em que ()T denota o operador transposto de (.).
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No modo de operacgao continua, o equalizador é atualizado pelo algoritmo LMS-DD.
A Figura 3.6 apresenta o esquematico de um equalizador LMS-DD operando apenas
em uma orientacao de polarizacao por simplicidade. Como o LMS-DD utiliza simbolos
decididos para atualizar o equalizador, ele torna os processos de equalizacao e de re-
cuperacao de fase da portadora interdependentes. As expressoes de atualizacao do
equalizador permanecem as mesmas, dadas pelas Equacgoes 3.4 a 3.7. A diferenca

ocorre no computo dos sinais de erro, definidos agora como:
H 00 [ ~H H_—j61
ek:ejk<sk—rke]k>, (3.12)
v o[ AV
eV — I <SX Ve m) ’ (3.13)

em que 7 e r) sdo os sinais na safda do equalizador nas polarizacoes horizontal e

vertical, respectivamente, 8} e 8 sdo os sinais decididos nas polarizagdes horizontal
e vertical, respectivamente, apds a decisao baseada na menor distancia, explicada na
Secao 3.6, e QAIIC{ e HAX sao as estimativas dos desvios de fase obtidos pela recuperagao de
fase da portadora nas polarizagoes horizontal e vertical, respectivamente. O método

para se obter essas estimativas é explicado mais adiante na Secao 3.5.

H <H
—>» Equalizador > %) > Decisor >
y ¥
Estimador de |
n fase
v e %k
-AH
< | eI%
Erro _

Figura 3.6: Esquematico da recuperacao do sinal na polarizacao horizontal usando o LMS-
DD.

Utilizou-se também equalizagao direcionada ao raio (radius directed equalization -
RDE) [44] em um pequeno conjunto de amostras para propiciar uma melhor estimagao
inicial do desvio de frequéncia, necessaria para o bom funcionamento do algoritmo
LMS-DD. Comparado com o CMA, a equalizacao direcionada ao raio apresenta melhor
desempenho para sinais 16-QAM [12]. As expressoes de atualizacdo do equalizador
usando o algoritmo RDE continuam as mesmas. Porém, o critério de erro do algoritmo

RDE baseia-se no valor de raio da constelagao mais proximo da saida do equalizador,
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sendo computado da seguinte forma:

el,j - (D,Ij - }r}:f) Pl (3.14)
< ‘rk ! ) Ty, (3.15)

em que DI e D) sao os valores dos raios da constelagio 16-QAM mais préximos dos
simbolos da saida do equalizador nas orientacoes de polarizacao horizontal e vertical,

respectivamente.

3.4 RECUPERACAO DE FREQUENCIA DA PORTADORA

Um obstéaculo para a implementacao da técnica de recuperagao de fase da portadora
usando diversidade de polarizacao e de portadora é a presenca de diferentes desvios
de frequéncias residuais quando ambos os canais sao trazidos para a banda base, o
que pode causar degradacao no sistema. Adicionalmente, em [45], é observada uma
baixa tolerancia ao desvio de frequéncia residual pelo equalizador LMS-DD. Mesmo
técnicas de estimacao do desvio de frequéncia por meio da transformada rapida de
Fourier (fast Fourier transform - FFT) em blocos [24] podem nao ser satisfatérias,
pois o desvio de frequéncia é considerado constante no bloco inteiro. Portanto, a recu-
peracao de frequéncia da portadora, composta pelos blocos estimador e compensador
de frequéncia da portadora (veja a Figura 3.3), é uma etapa de grande importancia
para o correto funcionamento da equalizagao, bem como do algoritmo de recuperagao
de fase da portadora.

O algoritmo de estimacao do desvio de frequéncia por meio da técnica da FFT
consiste em elevar o sinal a quarta poténcia e extrair o maior valor absoluto de sua
transformada de Fourier:

~ max s [[FFT(r4)|]

Ele funciona para o formato de modulacao 16-QAM porque a constelacao 16-QAM

(3.16)

é composta de duas constelacoes QPSK nos anéis interno e externo. Ao se elevar as
amostras pertencentes a esses anéis a quarta poténcia, remove-se a dependéncia da
informacao. Ao se aplicar a FFT no sinal a quarta poténcia, se observa um pulso em
uma componente de frequéncia referente ao quadruplo do valor do desvio de frequéncia.

O sucesso da implementagao do algoritmo de recuperacao de fase no sistema expe-
rimental depende da estimacao precisa dos desvios de frequéncia nos canais A e B, AJ‘?

e AP, bem como da estimacao dos offsets de fase entre os quatro sinais recebidos, a ser
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apresentada na Secao 3.5. Esta secao apresenta o método da recuperacao de frequéncia
da portadora originalmente proposto em [46] para estimar e compensar os desvios de
frequéncia, A/}? e A]?. Ele pode ser aplicado a varios tipos de modulacao, tendo em
vista que utiliza fases estimadas.

A Figura 3.7 apresenta o diagrama do algoritmo de estimacao do desvio de frequéncia,

considerando apenas um canal. A modelagem do algoritmo é feita apenas para um ca-

| arg()
o ZﬂT fk+1

\/
>

/ 1 - afreq

Figura 3.7: Diagrama do algoritmo de recuperagao de frequéncia da portadora.

nal por simplicidade, por isso nao sao utilizados os indices sobrescritos identificadores
do canal. A recuperacao de frequéncia da portadora utiliza fases adjacentes estimadas

0 para produzir uma estimativa do desvio de frequéncia A IS

27T ’
em que T é o tempo de simbolo, k é o indice do simbolo de entrada e arg(.) denota o

Ap = (3.17)

argumento de (.).

Na Equacao 3.17, oA 71" € o descasamento de fase esperado devido ao desvio de
frequéncia, Ay, , estimado para o k-ésimo simbolo, e eI e=i0k-1 & um fator de COrrecao
quando Ay varia no tempo. Para mitigar a influéncia dos ruidos aditivo e de fase no
processo de estimacao, o algoritmo pode trabalhar com as seguintes equagoes recursivas

de baixa complexidade:

o = <ejéke—j9k_1ejzwAfkT> Otreq + Vo1 (1 — Otfreq) (3.18)
~ arg (vg)
Ag., = T (3.19)

em que (ueq ¢ um fator constante de esquecimento (0 < @greq < 1).
Apés estimar os desvios de frequéncia, as estimativas obtidas sao usadas para com-
penséa-los. As amostras de entrada do bloco de compensacao da frequéncia da porta-

dora z,, sao rotacionadas de acordo com o valor estimado do desvio de frequéncia Ay,
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produzindo um sinal complexo em banda base 1,:

—jl 25T + Q

xne_j<2”AfkT + Qk), n=2k-+2

— In€
Yn = "

Qp = 21A; T+ Yy, (3.21)

em que 1" é o tempo de simbolo, n é o indice da amostra de entrada, k& é o indice do
simbolo de entrada (considerando um equalizador 7'/2 espagado), e € é a rotacdo de
fase acumulada (29 = 0). Note que, apesar de o desvio de frequéncia ser calculado por
simbolos (por isso o indice k), a sua compensagao ocorre a cada amostra de entrada
T

Nesse trabalho, foi utilizada a técnica da FFT para fazer a estimacao inicial do
desvio de frequéncia, posteriormente, utilizou-se a nova técnica iterativa para fazer o

ajuste fino.

3.5 RECUPERACAO DE FASE DA PORTADORA

Recuperacao de fase da portadora é a etapa da cadeia de processamento digital de
sinais responsavel por reaver a referéncia de fase do sistema. Como parte da informacao
esta veiculada na fase do sinal devido a modulacao empregada, esta etapa é de grande
importancia. Caso a referéncia de fase nao seja recuperada, a identificacao dos simbolos

transmitidos serd erronea, penalizando o desempenho do sistema.

3.5.1 Estimador de fase da portadora direcionado a decisao

Esta secao apresenta o desenvolvimento do estimador de fase da portadora direcio-
nado a decisao sem diversidade, ou seja, a estimacao ¢é feita individualmente em cada
polarizacao de cada canal. A denominacao “direcionado a decisao” origina-se do fato
de o estimador utilizar simbolos decididos para eliminar a dependéncia da informagao
transmitida. A Figura 3.8 apresenta o diagrama de blocos do estimador. Ele utiliza N
decisoes de simbolos recebidos anteriormente para estimar o desvio de fase 6, gerado
pelo ruido de fase. A estimativa do desvio de fase 6, ir4 compensar o desvio de fase do
simbolo recebido r,. Em seguida, ocorrerd a decisao desse simbolo. Posteriormente, o

simbolo decidido realimentara o estimador, dando sequéncia ao processo de estimacao.
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Figura 3.8: Diagrama de blocos do estimador de fase da portadora direcionado a decisao.

O estimador utiliza N decisoes anteriores de simbolos, pois nao ha o simbolo atual
decidido. Dessa forma, o simbolo recebido no instante k (ry) é compensado de fato com
a estimativa do desvio de fase do instante k& — 1 (ék_l), pois considera-se que o desvio
de fase entre simbolos adjacentes é muito pequeno. Consequentemente, a predicao

Or_1 — 0y introduz um erro com média nula e variancia 27A, T, veja a Figura 3.9.

Observacéo:

Erro de estimacéa 9k_1
z=[z ey Z Z ]T icad Z
KN 1 L0 Ly J— Erro de predicéc8, , > 6,

Figura 3.9: Erro de predicao do estimador de fase da portadora direcionado a decisao.

Considere o simbolo recebido r_;, contaminado com ruido de fase e ruido gaussiano

complexo aditivo, como [22]:
i = Sp-i€ " 4w, (3.22)

em que Sp_; é o simbolo transmitido, #,_; é o desvio de fase causado pelo ruido de
fase e wy_; é o ruido gaussiano complexo aditivo, o qual pode ser modelado como
um processo aleatorio de distribuicao gaussiana complexa com média nula e variancia
02 = Np. A dependéncia da informagao transmitida é removida multiplicando-se o

simbolo recebido 7_; pelo complexo conjugado do simbolo decidido §;_,, resultando
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em [22]:

Zhei = Th—iSh—; (3.23)
= <5k,iej9k*" -+ wk,i) §;;71 (3 )
= <Sk_i6j<9k+zi;:10 Am) + wk_i> §Z—z (325)
_ Esej(0k+Z:;:lo Am) + Wk—iS)_;s (3.26)
em que 0y é o desvio de fase do k-ésimo simbolo, A,, é o desvio de fase entre simbolos,
que tem média nula e variancia 27A, T, E; é a energia de simbolo e wy_;5;_; é o termo
de rufdo, que tem média nula e variancia E,02. Note que na passagem da Equagao

3.24 para a 3.25, foi utilizada a expressao dada pela Equacao 2.39.

Defini-se o vetor z composto de N simbolos adjacentes:

Z =2 Ny b2 2] (3.27)

A funcao densidade de probabilidade do vetor z, dado 6;_;, é gaussiana multivariada,
definida por [22]:

1 1
Z Op 1) = ———— ——(z—m,)C Yz — m, 3.28
f |9k71(Z’ k 1) (27T)N/2 |C’l/2 exp 2(Z m ) (Z m ) ’ ( )
em que o vetor de esperangas my, é [22]:
m, = B {z} = E,e/%11, (3.29)

em que Fy é a energia de simbolo e 1 é um vetor coluna unitario de dimensao N x 1.

A matriz de covariancia C é dada por [22]:
C = E203Knun + Eso2Inyn, (3.30)

em que Iyyn é uma matriz identidade do tamanho do vetor de amostras z e a matriz

Ky n é definida como:

000 0
011

K=|01 2 2 . (3.31)
012 -+ N—1

A partir da Equacao 3.28, é possivel fazer a estimativa de maxima verossimilhanca:

Op_1 = ar% max [fz|9k_1(z|0k_1)] , (3.32)
k—1

= arg max In [ fo0, ., (2]6k-1)] , (3.33)
k—1
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em que arg max [.] representa o valor do argumento x que maximiza a func¢ao [.] e In

x
¢ a fungao logaritmica natural. Substituindo a Equacao 3.28 na Equagao 3.33, tem-se:

R 1 1
Op_1 = In|[—M— ——(z—m,)"C Y z—-m,)| |, 3.34
k—1 arg@;k{rllax n [(QW)N/Q |C|1/2 eXp { 2(2 m,) (z—m )” ( )

= arg max [ln (ﬁ) — %(z —m,)’C ! (z - mz)] . (3.35)

01 N/2 |C|1/2

Sabendo que apenas o segundo termo ¢é dependente de 6, tem-se:

f_1 = arg min [(z—m,)"C™'(z — m,)], (3.36)
Or—1
em que arg min [.] representa o valor do argumento x que minimiza a fungao [.|. Apli-

x
cando a derivada e igualando-a a zero, obtém-se:

d

75 (2 m)C z—m,)] =0, (3.37)
d , .

= [(z — Ese/*1)"C7 ' (z — E,e/*1)] = 0. (3.38)
k—1

Aplicando a derivada do produto e a regra da cadeia, tem-se:

(—Esjeje’“ll)H C(z - Eseje’“ll)
+ (z — E,e/11)7C7' (—E,je!11) =0, (3.39)

Eyje i%117C™ 1z — E2j17C711 — E,je% 127 C™'1 + E?j17C7'1 =0, (3.40)

Eje 1%-110C~1z — E jel%127C 11 = 0, (3.41)

, e I-11HC g
6]9k—1 — O—11 , (342)

, 14C!
020001 _ ﬁ) (3.43)
12
€2j9k71 — <1H—C 1Z) (3 44)
Iz C—1a|* .

Or—1 = arg (17C'z), (3.45)
Or—1 = arg (1"C'z) . (3.46)

Assim, a estimativa de méxima verossimilhanca 6,_; é dada por:
01 = arg (1"C'z). (3.47)
Pode-se reescrever a Equacao 3.47, da seguinte forma:

01 = arg (Bz) (3.48)

40



em que 3 é o vetor resultante do produto 17C~1!, cujos coeficientes compoem o filtro
de méxima verossimilhanca. Ele pondera os elementos do vetor z, mitigando o efeito
do ruido aditivo e melhorando a estimativa de 8;_;.

O estimador direcionado a decisao é uma técnica simples, pois utiliza uma multi-
plicacao para remover a dependéncia da informacao. O seu desempenho é dependente
da relacao sinal ruido, ja que um erro na identificagdo do simbolo transmitido provo-
cara uma incorreta estimativa de fase, que realimentarda o estimador causando mais
erros. O tamanho do vetor 8 apresenta uma relacao com a variancia dos ruidos. Para
uma maior variancia do ruido aditivo, maior deve ser o vetor, mantendo-se a variancia
do ruido de fase constante. Enquanto que para um ruido de fase mais intenso, menor
deve ser o filtro, visto que amostras mais distantes terao pouca relagao com amostras

mais recentes.

3.5.2 Algoritmo de recuperacao de fase da portadora usando diversidade

de polarizacao e de portadora

Conforme mencionado anteriormente, o sucesso da implementacao do algoritmo de
recuperacao de fase da portadora usando diversidade de polarizagao e de portadora
depende da estimacao precisa dos desvios de frequéncia nos canais, bem como da
estimacao dos offsets de fase entre os quatro sinais recebidos. O offset de fase é a
diferenca de fase (aproximadamente constante) entre os sinais, devido a um minimo
desajuste no comprimento do caminho percorrido pelos sinais épticos antes de serem
multiplexados em polarizagoes ortogonais [8]. Como a recuperagao de fase da portadora

o : : VA-HA gHB-HA pVB-HA
trabalha com quatro sinais, seis offsets podem ser estimados (6,47, 055, 05

QHB VA QVB VA QVB HB)

Y

, resultantes da combinacao dos quatro sinais tomados dois a
dois, veja a Figura 3.10.

O algoritmo de estimagao dos offsets de fase é apresentado na Figura 3.11. Apesar
de o diagrama e os desenvolvimentos nesta secao se referirem a dois sinais genéricos,
indicados pelos sobrescritos Z1 e Z2, o algoritmo pode ser aplicado para estimar offset
de fase entre quaisquer dois dos quatro sinais, em ambas as orientacoes de polarizacao
(H, V) e ambos os canais (A, B). Primeiro, o algoritmo computa exponenciais comple-
xas pZ i = 1,2, como em uma tipica arquitetura de recuperacao de fase da portadora

sem diversidade [15]:
N

Z (82,) rEt Lol e (3.49)

em que N ¢ a quantidade de pares de simbolos utilizados no processo de estimagio, 5
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Figura 3.10: Offsets de fase estimados.

sdo os sfmbolos decididos, e 7% sdo os sfmbolos equalizados. O offset de fase 6272,

entre as sequéncias Z1 e 72, é o argumento da multiplicagdo de pZ! pelo conjugado

6]021kZ2 _ p%l ( p%2 )* (350)
107\ ]

Para mitigar o impacto do ruido aditivo na estimacao, o algoritmo pode ser implemen-

complexo de p#?:

tado de forma recursiva:

71 72 \ *
Up = Pk ( P ) Qoff + Uk—1 (1 — O[Oﬁ‘) , (351)
|Pk ‘ |Pk ‘
O = Uk (3.52)
||

em que a,g é um fator de esquecimento (0 < o < 1).

O algoritmo de recuperagao de fase da portadora utiliza informacao em ambas as
orientacoes de polarizacao e em ambos os canais para produzir uma tnica estimativa
de rufdo de fase, conforme é apresentado na Figura 3.12. Os sinais pli&, pyA, piB
p)B sdo computados aplicando a Equagio 3.49 ao canal correspondente. A estimagao
é realizada somando-se as estimativas individuais de fase p, de todos os quatro sinais

QVA HA pefere-se

apos serem rotacionadas pelo respectivo offset de fase. Na Figura 3.12,
a estimativa do offset de fase entre os sinais das polarizagoes vertical e horizontal do
canal A, 9HB HA refere-se & estimativa do offset de fase entre os sinais da polarizacao
horizontal dos canais A e B, GVB HA refere-se a do offset de fase entre o sinal da

polarizacao vertical do canal B e o sinal da polarizagao horizontal do canal A, 9§£'VA
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Figura 3.11: Diagrama do algoritmo de estimagao do offset de fase.

refere-se a do offset de fase da polarizagao horizontal do canal B e o sinal da polarizacao
vertical do canal A, éXfEC‘VA refere-se a do offset de fase entre os sinais da polarizacao
vertical dos canais B e A e, por fim, éXﬁ'HB refere-se & estimativa do offset de fase
entre os sinais das polarizacoes vertical e horizontal do canal B. A fim de reduzir
a complexidade do algoritmo, uma estimacao indireta dos offsets de fase pode ser

utilizada, dessa forma, apenas trés dos seis offsets de fase necessitam serem estimados:

NHB-VA __ AHB-HA HVA-HA
eoffk - eoﬂk - eoﬁ'k ) (353>
N)VB-VA __ AVB-HA HVA-HA
eoffk - eoffk - eoffk ’ (354)
NVB-HB __ ApVB-HA HNHB-HA

3.6 DECISAO E DECODIFICACAO

Os simbolos 16-QAM sao decididos baseados na menor distancia euclidiana do
simbolo recuperado, rke_jék, para todos os pontos da constelacao 16-QAM tradicional,
ou seja, escolhe-se como simbolo transmitido o simbolo da constelagao mais proximo
ao simbolo recuperado. Para o receptor nao perder a referéncia de fase, caso ocorram
saltos de fase, utilizou-se codificagao diferencial nos quadrantes da constelagao 16-QAM
[47], que utiliza 0 mapeamento de bits para simbolos ilustrado na Figura 3.13. Os bits
a serem transmitidos sao separados em dois grupos de dois bits, um grupo é mapeado
segundo codificacao Gray dentro dos quadrantes e o outro é mapeado com codificagao
diferencial QPSK entre os quadrantes. Ha uma penalidade de aproximadamente 0,5
dB na probabilidade de erro de bit ao se utilizar codificagao diferencial [38], mas o seu

uso ¢ justificado pela manutencao da referéncia de fase, tornando o sistema imune aos
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Figura 3.13: Mapeamento de simbolos em bits pela codificacao diferencial 16-QAM.

giros da constelagao (cycle slips). Se a informacao estivesse veiculada na fase absoluta
do sinal, um cycle slip causaria grandes sequéncias de erros. A Figura 3.14 apresenta
a probabilidade de erro de bit em funcao da relagdao sinal ruido para a modulacao

16-QAM com codificacao diferencial nos quadrantes.
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Figura 3.14: Probabilidade de erro de bit em fungao da relacao sinal ruido para a modulacao
16-QAM com codificacao diferencial nos quadrantes.
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4 RESULTADOS

4.1 ARRANJO EXPERIMENTAL

Transmissor Receptor coerente

' ' «— intradyne
1 14 24 f[GHZ ‘L

o PBCJ\%»
—

oy 0

Insercéo
de ruido

Figura 4.1: Arranjo experimental do sistema com dois canais, ambos multiplexados em po-
larizagoes ortogonais, a taxa total de 112 Gb/s (7 Gbaud por canal).

A Figura 4.1 apresenta a montagem experimental utilizada para avaliar a técnica
de recuperacao de fase usando diversidade de polarizacao e de portadora. O feixe do
laser de cavidade externa ajustavel (TECL) operando em torno da janela de 1.550
nm com largura de linha de 100 kHz foi dividido para alimentar dois moduladores
Mach-Zehnder (Mach-Zehnder modulator - MZM), que foram usados para modular os
dados nas duas orientagoes ortogonais de polarizacao. As saidas dos moduladores fo-
ram multiplexadas em polarizacoes ortogonais por meio de um combinador de feixe de
polarizacgao (polarization beam combiner - PBC) e os atrasos 6pticos diferenciais entre
cada orientacao de polarizacao foram menores que 50 ps. Diferentes sinais 16-QAM
foram modulados em portadoras elétricas com frequéncias de 14 e 24 GHz originando
os canais A e B, respectivamente. Os sinais 16-QAM foram gerados a partir de qua-
tro sequéncias bindrias pseudo-aleatérias (pseudo-random binary sequence - PRBS) de
comprimento 2'°— 1 & taxa de 7 Gb/s. Os sinais elétricos foram divididos em dois, um
deles atrasado por um cabo coaxial de 1 m, correspondendo a um atraso de 35 simbolos,
a fim de se obter simbolos descorrelacionados em ambas polarizagoes, e posteriormente
introduzidos nos dois moduladores Mach-Zehnder para modular a amplitude da porta-
dora. Modulagao de amplitude resulta em um espectro com dois l6bulos redundantes

ao redor da frequéncia central do laser, um deles deve ser selecionado pelo filtro 6ptico.
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Normalmente, o filtro existe em sistemas WDM, mas aqui foi realizado por um multi-
plexador éptico adiciona e retira (optical add-drop multiplezer - OADM) com 35 GHz
de largura de banda. No experimento, os 16bulos estao afastados 28 GHz, assim um
dos 16bulos é suprimido pelo OADM.

A Figura 4.2 mostra o tipico espectro éptico do sinal de saida do transmissor. Um
bom isolamento entre canais pode ser observado, bem como a supressao do laser da
portadora optica, em torno de 1.545,1 nm, em mais de 10 dB. A portadora destacada

é resultante da modulagao pelos moduladores do tipo Mach-Zehnder. Um sistema de
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Figura 4.2: Espectro éptico de poténcia obtido do transmissor com dois canais (resolugao de
0.01 nm).

adicao de ruido foi usado na entrada do receptor para controlar a relagao sinal ruido
éptica (optical signal to noise ratio - OSNR) a fim de se calcular a taxa de erro de
bit (bit error rate - BER) para diferentes valores de OSNR. A recepgao consistiu em
um receptor coerente intradyne convencional [12] com um oscilador local que hora era
um laser DFB com largura de linha de 2 MHz ou um TECL com largura de linha
de 100 kHz. A frequéncia central do oscilador local foi ajustada entre os canais para
recuperar, independentemente, os sinais multiplexados em polarizagoes ortogonais a
taxa de 7 Gbaud, mas com a compensacao do ruido de fase assistida pela informacao
de fase dos dois canais, bem como das duas orientacoes de polarizacao. A hibrida de
90° do receptor funciona como uma exponencial complexa, transladando o espectro
em um unico sentido. Portanto, nao havera sobreposicao de espectro na regiao da
banda base. Os quatro sinais elétricos dos detectores balanceados foram digitalizados
utilizando um osciloscédpio de quatro canais com amostragem em tempo real a taxa de
50 Gamostras/s, e os dados foram posteriormente transferidos para um computador

para pds-processamento.
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Nesse momento, comega a cadeia de processamento digital de sinais (reveja a Figura
3.3), em que sao empregados os algoritmos apresentados no capitulo anterior. Indivi-
dualmente, em cada um dos quatro fluxos de amostras, representando as componentes
em fase e quadratura das duas orientagoes de polarizagao ig, i, ig,i}/, é subtraida a
sua média e é feita a normalizacao pela raiz de sua poténcia média. Em seguida, as
componentes sao agrupadas em dois novos fluxos complexos correspondentes a cada
orientacao de polarizacao. Assim, deve-se separar os canais para trata-los independen-
temente e em paralelo. Para isso, cada fluxo é deslocado em frequéncia de 5 GHz para
a direita por uma exponencial complexa e, em seguida, é filtrado por um filtro digital
passa baixa de ordem 18, obtendo-se um canal. O outro canal é separado repetindo-se
o deslocamento em frequéncia e a filtragem, porém os fluxos sao deslocados para a es-
querda. Agora, nessa parte, tem-se ao todo quatro fluxos complexos representando os
sinais nas duas orientagoes de polarizagao dos dois canais (HA, VA, HB, VB) a taxa de
50 Gamostras/s. Como a equalizacao trabalha com duas amostras por simbolo e a taxa
de transmissao dos sinais é de 7 Gbaud, foi feita a reamostragem nesse instante. Poste-
riormente, em cada fluxo foi subtraida a sua média e realizada a normalizacao pela raiz
de sua poténcia média. Nao se aplicou um algoritmo de compensacao de desbalancea-
mento de quadratura, pois esse efeito nao se mostrou relevante, bastando apenas aplicar
a simples normalizacao nos sinais, descrita anteriormente. Como os sinais transmitidos
foram modulados em 16-QAM, a constelagao resultante deve ter a amplitude média da
constelagio 16-QAM tradicional (4/16 x v/2 + 8/16 x /10 + 4/16 x /18 = 2,9954),
com simbolos posicionados em {+£1, +3} nos eixos em fase e quadratura. Portanto, foi
calculada a amplitude média das constelagoes e, apds a normalizacao, os dois sinais
foram divididos pela amplitude média e multiplicados por 2,9954.

Nessa fase, os sinais (x4, VA, BB 2VB) estdo preparados para serem equaliza-
dos. Inicialmente, é feita uma pré-equalizacao nas primeiras 80.000 amostras (40.000
simbolos) para obter uma estimativa do desvio de frequéncia em cada canal. A pré-
equalizacao inicia com o CMA usando 11 taps e passo de adaptacao de 4 x 107>, O
algoritmo comega operando nos 3.000 primeiros simbolos de apenas uma orientacao de
polarizacao de cada canal. Em sequéncia, os filtros da outra orientagao de polarizagao
sao definidos de forma que garantam independéncia das saidas. Essa estratégia é ne-
cessaria para evitar um problema conhecido como singularidade, que é a convergéncia
das duas saidas para o mesmo sinal de entrada [48]. O CMA trabalha por mais 12.000
simbolos, totalizando 15.000 simbolos. Em seguida, o equalizador é chaveado para o
RDE com passo de adaptacao de 4 x 107% e 61 taps. A necessidade de um equalizador
grande é para compensar imperfei¢oes no arranjo elétrico.

Terminada a pré-equalizagao, sao retirados os primeiros 30.000 simbolos equalizados
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e, entao, ¢é estimado o desvio de frequéncia. A estimacao ocorre em uma janela de 5.000
simbolos em cada orientagao de polarizacao de cada canal por meio da técnica da FFT,
descrita na Secao 3.4.

Os primeiros 30.000 simbolos dos sinais de entrada da pré-equalizacao sao descarta-
dos, e o restante é encaminhado para a efetiva equalizacao. O processo de equalizacao
também possui as fases de inicializacao do equalizador com CMA, conforme ocorreu
na pré-equalizacao. O equalizador é inicializado com CMA, em uma orientacao de
polarizacao, com passo de adaptacao de 4 x 107° e 11 taps. Apds os primeiros 3.000
simbolos, os filtros relativos a outra orientacao de polarizacao sao ativados de forma que
evitem singularidade. O equalizador trabalha por mais 12.000 simbolos com o CMA
nas duas orientacoes de polarizacao e, posteriormente, é chaveado para o LMS-DD com
61 taps e passo de adaptacao de 5 x 107°. Antes do chaveamento para o LMS-DD, o
desvio de frequéncia em cada canal é compensado pela média aritmética das estima-
tivas das duas orientacoes de polarizacao obtidas na pré-equalizacao, resultando nos
sinais gy, un”, -

HA VA HB T’XB S80

Apés a equalizagao com LMS-DD, os sinais equalizados 2, r), rp°,
rotacionados pelas estimativas do ruido de fase obtidas pelos algoritmos de recuperacao
de fase da portadora. Em seguida, ocorre a decisao dos simbolos.

A partir das estimativas do ruido de fase, sdo estimados os desvios de frequéncia dos
canais, os quais serao compensados no novo conjunto de amostras recebidas pelo equa-
lizador, iniciando uma nova iteracao. O valor utilizado no parametro de recuperacao
de frequéncia da portadora e, foi 1073.

A taxa de erro de bit é computada comparando a sequéncia de bits transmitidos

com a sequencia bindaria obtida da conversao dos simbolos decididos em bits.

4.2 RESULTADOS

Nesta secao, o éxito na implementacao do algoritmo de recuperacao de fase da
portadora usando diversidade de polarizagao e de portadora (joint-polarization and
joint-subchannel carrier phase estimation - JPJS-CPE) é demonstrado, bem como o
desempenho em relac¢ao ao algoritmo sem diversidade (single-polarization carrier phase
estimation - SP-CPE) [15] e ao algoritmo com apenas diversidade de polarizacao (joint-
polarization carrier phase estimation - JP-CPE) [9].

Os algoritmos foram testados em cendrios com baixa intensidade de ruido de fase
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(200 kHz) e com grande intensidade de ruido de fase (2,1 MHz). Note que a intensidade
do ruido de fase do sistema é dada pelo soma das larguras de linha do laser transmissor
e do oscilador local. Em todos os casos, foi utilizado um laser com pequena largura
de linha no transmissor. A adigao de ruido de fase foi feita no receptor utilizando um
oscilador local com pequena largura de linha (100 kHz) e outro com grande largura de
linha (2 MHz). A etapa de equalizagao foi realizada por meio de um equalizador LMS-
DD T'/2 espagado com 61 taps e com passo de adaptacao de 5x 107°. A necessidade de
um equalizador de maior tamanho foi para compensar imperfei¢oes no arranjo elétrico.
As taxas de erro de bit foram calculadas sobre aproximadamente 1.279.000 simbolos por
canal. Os valores utilizados para os parametros dos algoritmos de estimagao de desvio
de frequéncia e de offset de fase, Qgreq € (o, foram 1072 € 5 x 1072, respectivamente,
escolhidos de forma empirica.

A necessidade de um melhor processo de estimacao do desvio de frequéncia residual
dos canais é comprovada pela Figura 4.3. Percebe-se que a recuperacao da frequéncia

10" S

—e— SP-CPE
—8— JP-CPE |-
—&o— JPJS-CPE.

.....

Taxa de erro de bit

0 10 20 30 40 50
Quantidade de amostras usadas na estimaq.ﬁ)ﬁ [

Figura 4.3: Taxa de erro de bit em funcao da quantidade de amostras utilizadas na recu-
peracao de frequéncia da portadora por meio da técnica da FFT em blocos para o canal
B.

da portadora por meio da técnica da FFT em blocos resulta em diferentes desvios de
frequéncias residuais, o que promove a perda de sincronismo entre os canais, impossi-
bilitando a aplicacao do algoritmo JPJS-CPE. Dessa forma, foi necesséario desenvolver
o algoritmo de recuperacao de frequéncia da portadora, que opera a cada amostra.

A Figura 4.4 apresenta a evolucao do desvio de frequéncia estimada pelo algoritmo
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Figura 4.4: Evolucao do desvio de frequéncia para uma OSNR = 18 dB.

da Segao 3.4 para uma OSNR = 18 dB (em 0.1 nm). De fato, a rapida variagao no desvio
de frequéncia requer algoritmos de compensacgao precisos para o correto funcionamento
do JPJS-CPE.

A Figura 4.5 mostra a influéncia do parametro ageq na taxa de erro de bit. Para
valores do fator de esquecimento ageq aproximadamente acima de 1072, o algoritmo
de recuperacao de frequéncia da portadora nao apresenta um bom desempenho. Isso
ocorre porque ele atribui maior peso ao fator de corregao (reveja a Equacao 3.18), ge-
rando estimativas mais ruidosas porque as amostras mais recentes tem maior influéncia
na estimacao do que o historico das estimativas.

O fator de esquecimento a,g da recuperacao de fase da portadora também apresenta
influéncia na taxa de erro de bit, conforme retrata a Figura 4.6. Para o JPJS-CPE;,
o parametro aeg apresenta uma faixa étima de operagao que vai de aproximadamente
2x 107 a1 x 107!, Caso o valor de aug seja maior que 1071, o algoritmo dard maior
peso as estimativas mais recentes, gerando estimativas de offsets de fase mais ruidosas.
Se o valor for menor que 2 x 107%, o algoritmo nao conseguird rastrear variacoes mais
rapidas nos offsets de fase.

Uma vantagem interessante do JPJS-CPE ¢ alcancar baixos valores de taxa de
erro de bit usando menores filtros de recuperacao de fase da portadora. A Figura 4.7
expressa a dependéncia da taxa de erro de bit em fungao do tamanho do filtro de

recuperacao de fase para uma OSNR = 17 dB. Na configuragao de estimacao de fase da
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Figura 4.7: Taxa de erro de bit em funcao do tamanho do filtro de recuperacao de fase do
sistema com oscilador local DFB para uma OSNR = 17 dB.

portadora sem diversidade, a BER 6tima é alcancada com 5 taps. A estimacao de fase
da portadora usando diversidade de polarizacao possibilita a reducao do tamanho do
filtro para 3 taps, ao passo que a estimacao de fase usando diversidade de polarizagao e
de portadora produz uma menor taxa de erro de bit com apenas 2 taps. Portanto, além
de atingir baixa taxa de erro de bit, a nova técnica permite reduzir a complexidade no
processo de filtragem do ruido de fase. E claro que isso vem ao custo da implementacao
de avancados algoritmos de estimagao do offset de fase e do desvio de frequéncia.

Para reduzir a complexidade do sistema, a estimacao da frequéncia da portadora foi
aplicada somente na polarizagao horizontal dos canais, consequentemente, um pequeno
residuo permanece nas componentes verticais. Isto pode ser observado na Figura 4.8,
que apresenta a evolucao dos seis offsets de fase, obtidos pelo algoritmo de estimacao
do offset de fase da Secao 3.5, para o sistema com laser DFB e OSNR = 20dB. Entre
os seis, trés revelaram um aumento linear ao passar do tempo, indicando um pequeno
residuo de desvio de frequéncia entre os canais recuperados. Entretanto, a variacao de
fase é tao lenta que nao implica em penalidade na taxa de erro de bit.

A Figura 4.9 apresenta as fases estimadas para o sistema operando com laser DFB
e OSNR = 20 dB, enquanto a Figura 4.10 amplia um determinado trecho para melhor
visualizacao.

Por ultimo, a Figura 4.11 resume os resultados experimentais obtidos pelos algo-
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Figura 4.8: Evolucao do offset de fase.
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Figura 4.9: Evolucao das fases estimadas para toda a sequéncia.
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Figura 4.10: Evolucao das fases estimadas para uma parte dos sinais.

ritmos investigados. As curvas tedricas foram tragadas sob as suposicoes dadas em
[36]. Nos cenédrios de baixo ruido de fase, isto é, utilizando um TECL como oscilador
local, os algoritmos JPJS-CPE e JP-CPE nao revelaram uma melhoria notavel. Isso
era esperado porque o ruido de fase nao é o principal efeito limitador do desempenho
do sistema. Para o caso do DFB como oscilador local, ganhos expressivos foram obser-
vados. Para uma taxa de erro de bit de 1072, o desempenho do JPJS-CPE no sistema
com oscilador local DFB exibiu uma penalidade de 2 dB se comparado ao sistema com
oscilador local TECL. Isso representa uma enorme melhoria de desempenho em relacao
a alternativa de recuperagao de fase sem diversidade, em que dificilmente uma taxa
de erro de bit de 1073 é alcancada, mesmo para altas OSNRs. Quando comparado ao
algoritmo de recuperacao de fase usando diversidade de polarizacao, os ganhos che-
gam a 2 dB. Assim, os resultados indicam a possibilidade de redugao nos custos do
sistema 6ptico (usando lasers mais baratos) ao custo de um maior esfor¢o de processa-
mento eletronico. Pelos resultados, também pode ser deduzido o grande potencial de

utilizacao do JPJS-CPE nos futuros sistemas com supercanais.
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Figura 4.11: Taxa de erro de bit versus OSNR para os canais A and B.
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5 CONCLUSOES

Este trabalho propos uma técnica de compensagao de ruido de fase usando diversi-
dade de polarizacao e de canal. A analise ocorreu a partir de dados produzidos por um
sistema experimental com dois canais, ambos multiplexados em polarizagoes ortogo-
nais com modulagao 16-QAM a uma taxa total de 112 Gb/s. Em cendrios compostos
por lasers de realimentacao distribuida como osciladores locais, a técnica se mostrou
bastante promissora conseguindo melhorar o desempenho em 1-2 dB em relacao a re-
cuperacao de fase da portadora utilizando apenas diversidade de polarizacao, para
uma taxa de erro de bit de 1073. Nos cendrios constituidos por lasers ajustaveis de
cavidade externa, o desempenho da nova técnica foi semelhante aos das outras, pois
o efeito limitante do sistema nao era o ruido de fase. Em todos os cendrios, a nova
técnica necessitou de um filtro de menor comprimento em comparagao com as outras
para alcangar o melhor desempenho. Para o correto funcionamento da recuperacao de
fase usando diversidade de polarizacao e de portadora, necessitou-se desenvolver um
novo algoritmo de recuperagao de frequéncia da portadora que trabalhasse estimando e
compensando o desvio de frequéncia a cada simbolo a fim de manter o sincronismo dos
canais. Caso nao haja uma compensacao precisa do desvio de frequéncia, este efeito
causara uma percepcao de um ruido de fase distinto em cada canal, impossibilitando a
recuperagao de fase trabalhar adequadamente. Assim, a recuperagao de frequéncia da
portadora é uma etapa vital para a técnica proposta.

A modulacao 16-QAM é menos robusta ao ruido de fase em comparagao ao QPSK,
pois os simbolos da constelagao estao mais proximos uns dos outros. Portanto, ela
representa uma condicao mais severa de operacao para o algoritmo porque pequenos
erros na estimacao do ruido de fase podem levar a incorretas decisdes de simbolos
transmitidos. O seu uso é justificado pela taxa reduzida de simbolos, uma vez que ao
se reduzir a taxa, reduz-se a frequéncia de operacao dos conversores analdgico-digital
do receptor e dos outros componentes eletronicos, diminuindo o custo do sistema.

A nova técnica foi demonstrada para dois canais, podendo ser facilmente estendida
para varios canais desde que todos compartilhem o mesmo ruido de fase, que é o
seu principio de funcionamento. Ela apresenta grande potencial para sistemas com
supercanais, em que se pode aplicar a deteccao heterddina e circuitos elétricos para
trazer os canais para a banda base, garantindo que o ruido de fase gerado na recepc¢ao

seja 0 mesmo para 0s canais.
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5.1 TRABALHOS FUTUROS

Os cendrios analisados eram back-to-back, ou seja, nao incluiam fibra na transmissao.
Assim, nao havia a presenca de dispersoes lineares como a dispersao cromatica e a
dispersao dos modos de polarizacao. Consequentemente, o impacto do ruido de fase
em conjunto com essas dispersoes nao foi avaliado sobre o algoritmo de recuperacao
de fase da portadora. Este é um tépico de pesquisa que deve ser estudado para uma

analise mais completa.
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