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RESUMO

Este trabalho investiga de forma experimental o desempenho de algumas técnicas
para evitar singularidades em receptores 6pticos de sistemas DP-QPSK que operam na
taxa de transmissao de 112 Gb/s, e cujos equalizadores utilizam o algoritmo do médulo
constante (CMA) para a desconvolugao e a separacao de fontes. O termo “singulari-
dade” se refere a situagao na qual ambas as saidas do equalizador convergem para o
mesmo sinal de entrada. Os dados experimentais sao obtidos usando um arranjo de
transmissao que emula mudancas arbitrarias de polarizacao, ruido éptico, dispersao
cromatica e a dispersao dos modos de polarizacao de primeira ordem. A influéncia des-
tes efeitos na ocorréncia de singularidades é analisada individualmente. Em particular,

sao comparados os seguintes algoritmos:

e CMA padrao;
e CMA com restrigao;
e CMA de dois estagios;

e CMA para usudrios multiplos (MU-CMA).

E demonstrado que todos os algoritmos reduzem o nimero de singularidades de
forma eficiente, melhorando, assim, as propriedades de convergéncia do equalizador.
No entanto, sob certas condigoes, os algoritmos MU-CMA e CMA com restricao —
ambos utilizados para inicializacao do sistema — apresentaram melhor desempenho em
comparagao com CMA de dois estagios, que nao distingue entre as fases de inicializagao
e de operagao do sistema. A luz dos resultados, considerando a sua baixa complexidade

computacional, o CMA com restricao é recomendado para uso em sistemas praticos.
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ABSTRACT

This work experimentally investigates the performance of several techniques for
singularity avoidance in optical receivers of dual-polarization quadrature phase shift
keying (DP-QPSK) systems operating at the transmission rate of 112 Gb/s, and whose
equalizers use the Constant Modulus Algorithm (CMA) for deconvolution and source
separation. The term “singularity” refers to the condition where both equalizer outputs
converge to the same input signal. Experimental data is acquired using a transmission
setup that emulates arbitrary polarization changes, optical noise, chromatic dispersion
(CD) and first-order polarization mode dispersion (PMD). The influence of these ef-
fects on the singularity occurrence is individually analyzed. Specifically, the following

algorithms are compared:

e Standard CMA;
e Constrained CMA;
e Two-Stage CMA;

e Multi-User (MU) CMA.

It is shown that all algorithms effectively mitigate singularities, thus improving
equalizer convergence properties. However, under certain conditions, the Multi-User
and Constrained CMA algorithms — both used for system startup — outperformed the
Two-Stage CMA, which does not distinguish between the system startup and operation
phases. In light of the results, considering also its low computational complexity, the

Constrained CMA is recommended to be used in practical systems.
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1 INTRODUCAO

Desde meados da década de 1970, os sistemas 6pticos véem se desenvolvendo cons-
tantemente, duplicando, em média, a figura de mérito, dada pelo produto taxa de
transmissao X distancia, a cada ano [4]. Inovagoes tecnolégicas permitem classificar
os sistemas épticos por geracoes. A primeira geracao utilizava fibras multimodo, i.e.,
a poténcia da onda eletromagnética do sinal se dividia na fibra em diferentes modos
de propagacao segundo a distribui¢ao espacial e a constante de propagacao, causando
interferéncia intersimbdlica, em um efeito conhecido como dispersao intermodal. Estes
sistemas empregavam lasers semicondutores de GaAs com comprimento de onda da
portadora em torno de 0,8 um. Os sistemas da primeira geracao operavam na taxa de
transmissao de 45 Mb/s e necessitavam regeneracao de sinal a cada 10 km [4]. A criacdo
de fibras monomodo e lasers semicondutores de InGaAsP com comprimento de onda
centrado em 1,3 pm deu origem a segunda geracao dos sistemas opticos, eliminando a
dispersao intermodal e operando em uma regiao de menor atenuagao na fibra (em torno
de 0,5 dB/km). Na segunda metade da década dos 80, sistemas 6pticos de segunda
geragao, operando nas taxas de até 1,7 Gb/s com regeneracao a cada 50 km, ji esta-
vam disponiveis comercialmente [4]. Os sistemas 6pticos de terceira geracao operavam
na banda em torno de 1,55 pum, em que a atenuagao na fibra é minima (0,2 dB/km).
Eles utilizavam fontes de laser de realimentagao distribuida (distributed-feedback laser
— DFB) com baixa largura espectral, para minimizar o efeito da dispersao cromatica
(chromatic dispersion — CD), fenémeno que faz com que as diferentes componentes
de frequéncia se propaguem pela fibra com velocidades de grupo diferentes [5]. Com
a invengao de amplificadores 6pticos a fibra dopada com érbio (erbium doped fiber
amplifiers — EDFA), originou-se a quarta geracao de sistemas dpticos, aumentando a
distancia entre regeneradores opto-eletro-épticos e reduzindo de forma dréstica o custo
dos sistemas. Além de permitir a compensacao da atenuacao no dominio 6ptico, o
EDFA motivou a transmissao de sinais multiplexados em comprimentos de onda (wa-
velength division multiplexing — WDM), pois é capaz de amplificar sinais de vérios
comprimentos de onda simultaneamente. Hoje, os sistemas WDM com EDFAs al-
cangam capacidades de transmissao de mais de 1 Th/s por fibra, com taxas de 10 Gb/s
por canal [5]. Concomitantemente, as taxas de transmissao estdo aumentando de 10
para 40 Gb/s por canal [6], utilizando formatos avangados de modulagdo. Redes que

operam nas taxas de 40 Gb/s por canal tem sido instaladas recentemente [7]. Estes
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sistemas consolidaram a fibra 6ptica como o meio predominante para elevadas taxas
de transmissao em grandes distancias.

No entanto, a crescente demanda por trafego de dados dos tltimos anos vem moti-
vando desenvolvimento de sistemas com taxas de transmissao ainda maiores, visando
a transmissao nas taxas de 100 Gb/s e 400 Gb/s por canal. Atualmente, a absoluta
maioria dos sistemas épticos utiliza a modulac¢ao por chaveamento “liga-desliga” (on-
off keying — OOK), com taxas de transmissao de até 10 Gbits/s. Um mero aumento
na velocidade de chaveamento do modulador a fim de obter um salto significativo na
taxa de transmissdo, como no caso de transmissao a 100 Gbits/s, é invidvel por trés

motivos principais:

e gargalo eletronico: atualmente, os dispositivos eletronicos ainda nao conseguem

operar nessas taxas elevadas;

e espalhamento em frequéncia: um aumento na velocidade de chaveamento pro-
voca um espalhamento da banda de frequéncias ocupada pelo sinal, exigindo um
espacamento grande entre canais no dominio da frequéncia, reduzindo a eficiéncia

do sistema;

e suscetibilidade aos efeitos de transmissao: existem fenomenos de transmissao al-
tamente dependentes da taxa de transmissao de simbolos (principalmente a dis-
persao cromética) que corrompem o sinal de maneira a tornar a sua recuperagao
inviavel.

Uma conclusao decorrente destes motivos é que, para aumentar a taxa de trans-
missao, é necessario aumentar a eficiéncia espectral. Isto é logrado com a multiplexagao
em polarizacao e o uso de formatos de modulagao multinivel. A multiplexagao em po-
larizacao (Pol-Mux) explora a propriedade de decomposigao da onda eletromagnética
em duas polarizacoes ortogonais, veiculando sinais diferentes em cada uma dessas po-
larizacgoes, duplicando, assim, a eficiéncia espectral. As técnicas de modulacao mul-
tinivel, por sua vez, permitem a reducao da taxa de simbolos, mantendo a mesma taxa
de transmissao de bits.

No entanto, a deteccao direta empregada em sistemas OOK, realizada por meio de
diodos fotodetectores, recupera apenas a informacao veiculada na amplitude do sinal e,
consequentemente, é inadequada para o uso com formatos de modulacao que utilizam
as componentes em fase e quadratura. Portanto, é necessario usar a detecgao coerente,
uma técnica de detecgao que utiliza laser, denominado oscilador local (local oscilator
— LO), no receptor. Misturando o campo do sinal com o campo do oscilador local,
ela consegue recuperar a informacao de fase do sinal. A detecgao coerente faz a con-

versao da frequéncia 6ptica da portadora de aproximadamente 190 THz a banda base,
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no caso da deteccao homddina, tornando possivel um processamento inteiramente no
dominio eletronico, usando técnicas simples de processamento digital de sinais. Além
disso, a deteccao coerente possui uma outra virtude importante. Os sinais lancados em
polarizagoes ortogonais se interferem na recepcao devido a uma rotacao de polarizacao
arbitraria na fibra 6ptica. A forma classica de contornar este problema é usar um con-
trolador de polarizagao, que exige um laco de realimentagao e aumenta a complexidade
do sistema. A deteccao coerente, contudo, permite realizar a separacao dos sinais por
meio de processamento digital de forma simples, dispensando o controle da polarizacao.

Desta forma, um receptor que emprega a detecgao coerente é composto pelo front-
end Optico que combina o sinal de entrada e o oscilador local e realiza a conversao
opto-elétrica, seguido por uma cadeia de algoritmos de processamento digital de sinais,
cujo objetivo é recuperar a informacao transmitida. A combinacdo da modulagao
por chaveamento de fase em quadratura (quadrature phase-shift keying — QPSK) e
emprego do algoritmo do médulo constante (constant modulus algorithm — CMA) no
processamento mostrou-se promissora para os sistemas de transmissao a 100 Gbits/s,
resultando em sistemas QPSK com multiplexagdo de polarizagao (dual-polarization
quadrature phase-shift keying — DP-QPSK). Isto deve-se a propriedade do algoritmo do
modulo constante ser insensivel a fase do sinal, o que permite desacoplar o equalizador
das outras etapas da cadeia de processamento. Assim, o processamento digital de sinais
¢ dividido em etapas que incluem a conversao analdgica-digital, a separacao dos sinais
enviados em cada polarizagao, a mitigacao das distorcoes lineares inseridas pelo canal
e a decisao. As funcoes de separacao dos dois sinais enviados em cada polarizacao a
partir de uma combinacao linear deles e a mitigacao das distorcoes lineares inseridas
pelo canal sao realizadas por um equalizador de miltiplas entradas e multiplas saidas
(multiple input multiple output — MIMO) [8], composto por filtros digitais com resposta
finita ao impulso (finite impulse response — FIR), associados ao algoritmo do médulo
constante. De forma notavel, este simples algoritmo consegue realizar ambas as tarefas
simultaneamente.

O algoritmo do médulo constante é um algoritmo adaptativo nao supervisionado
de gradiente estocastico descendente, implementado sobre a fungao de custo dada pelo
critério de médulo constante, proposto por Godard em 1980 [9]. E um algoritmo mul-
timodal, ou seja, a sua adaptagao pode leva-lo a convergir para mais de uma solucao.
Uma afirmacgao equivalente é que a superficie da funcdao de custo do CMA possui
multiplos minimos. O CMA pertence a classe de métodos de equalizagao baseados nas
propriedades estatisticas de ordem superior (higher order statistics - HOC) [2]. Como
todos os algoritmos nao supervisionados, i.e., que nao exigem uma sequéncia de trei-

namento (sequéncia de simbolos enviados, conhecidos a priori do lado receptor), o seu



emprego apresenta algumas vantagens adicionais [10]:
e climinacao de sequéncia de treinamento aumenta a capacidade do sistema,;

e utilizacdo de sequéncia de treinamento pode tornar-se ineficiente quando canal

varia rapidamente no tempo;

e efeitos degradantes durante a transmissao da sequéncia de treinamento podem

levar a uma estimativa pobre do canal;

e treinamento pode ser inviavel em sistemas distribuidos com usuérios multiplos,
ja que requer sincronizacao e envio de sequéncia de treinamento cada vez que um

novo enlace é estabelecido.

Visto que ambos os sinais multiplexados em polarizacao compartilham as mesmas
propriedades estatisticas, a multimodalidade do CMA, em combinagao com a peculi-
aridade de estrutura do equalizador MIMO, podem, em alguns casos, levar ambas as
saidas do equalizador a convergir para o mesmo sinal de entrada, ou a uma versao des-
locada no tempo do mesmo sinal. Esta situacao indesejavel é conhecida na literatura
como “singularidade”[8] [11] [12] [13] [14].

Varios trabalhos téem abordado o problema da singularidade, apresentando diversas
solugbes para o problema. A mais trivial, mencionada em [15], propoe monitorar
ambos os sinais de saida, e reiniciar o sistema caso uma ocorréncia de singularidade
fosse detectada. A Referéncia [16] afirma que o equalizador MIMO apresenta uma certa
simetria, que deve ser explorada a fim de evitar singularidades. E sugerido garantir esta
simetria impondo uma restrigao sobre o equalizador. Esta abordagem ¢é baseada em
um resultado fundamental, apresentado pelo fisico americano Robert Clark Jones em
[17], que afirma que a fungao de transferéncia de um canal Gptico, em certas condigoes,
¢ dada por uma matriz unitaria. Consequentemente, também ¢é unitaria a matriz de
inversao do canal, composta pelos coeficientes do equalizador. No entanto, esta simetria
é violada na presenca de alguns efeitos lineares do canal presentes em sistemas fisicos.
Portanto, o seu uso em sistemas reais seria, em principio, inviavel.

Todavia, o desenvolvimento em [16] deu origem a dois algoritmos, apresentados
em [8] e [12], que procuram implementar a restrigao mencionada de forma adequada
aos sistemas fisicos, considerando os efeitos de transmissao. Sabe-se que a escolha ini-
cial dos coeficientes do equalizador afeta as suas propriedades de convergéncia [8] [13].
Portanto, o primeiro desses algoritmos (referenciado neste trabalho como o “CMA com
restrigao” ), sugere impor a restrigdo de [16] como uma maneira de encontrar os coefi-
cientes iniciais do equalizador MIMO que diminuam a probabilidade de ocorréncia de

singularidade. Depois que a convergéncia inicial é obtida, a restricao é removida para

4



permitir uma adaptacao fina do equalizador. O segundo algoritmo (referenciado como
0 “CMA de dois estagios” ) propoe separar o equalizador em dois estagios, desacoplando
os efeitos que causam a violacao da simetria, para um processamento em bloco sepa-
rado. Desta forma, o equalizador do primeiro estagio, com a restricao imposta, separa
os sinais e mitiga uma parte de efeitos do canal, enquanto o equalizador do segundo
estdgio, cujos coeficientes sao adaptados de forma livre, realiza a equalizagao fina, mi-
tigando o resto dos efeitos. A Referéncia [18] desenvolve um algoritmo que explora a
correlacao entre sinais multiplexados na saida do equalizador MIMO, utilizando-a como
um fator adicional para modificar o algoritmo do médulo constante de forma a evitar
singularidades. Este algoritmo é conhecido como o algoritmo do médulo constante para
multiplos usudrios (multi-user constant modulus algorithm — MU-CMA). Embora este
algoritmo tenha sido apresentado para sistemas de comunicagoes em geral, ele também
foi implementado e examinado no dominio éptico em [19].

Outras duas técnicas de evitar singularidades sao importantes de mencionar. Uma
delas, apresentada em [14], baseia-se nas propriedades estatisticas dos sinais. Ela
propoe a demultiplexacao de polarizagao baseada na anélise de componentes indepen-
dentes, derivada das propriedades da fun¢ao densidade de probabilidade (probability
density function — pdf) de sinais independentes. A técnica sugere ajustar os coeficientes
do equalizador de tal forma que a pdf conjunta dos dois sinais da saida seja aproximada
ao produto das pdfs separadas. Esta abordagem, porém, tende a apresentar uma com-
plexidade computacional elevada [8]. J& [11] propoe uma solugao simples, que combina
uma fase de convergeéncia inicial, que utiliza uma sequéncia de treinamento, com uma
fase de rastreamento baseada na equalizacao nao supervisionada. Apesar de utilizar a
equalizagao supervisionada na fase de convergéncia com as decorrentes desvantagens,
esta abordagem deve, certamente, ser levada em consideracao ja que pode introduzir
uma solucao eficiente e de baixo custo para o problema, pois requer uma sequéncia
de treinamento apenas para a inicializacao do sistema. Sua outra possivel vantagem é
nao ser sujeita a ambiguidade de permutagao, situacao, discutida em detalhes na Segao
3.3.6, que afeta os algoritmos nao supervisionados, na qual a ordem correta dos sinais
de saida nao pode ser garantida.

O objetivo deste trabalho foi investigar experimentalmente o desempenho das técnicas
para evitar singularidades, usadas em sistemas DP-QPSK a 112 Gb/s que empre-
gam CMA para desconvolucao e demultiplexacao de polarizacao, inferindo parametros
praticos para os sistemas a partir dos experimentos. Em particular, foram comparados

os desempenhos dos algoritmos abaixo citados:

e CMA com restrigao;



e CMA de dois estégios;

e MU-CMA.

Embora estes algoritmos tenham sido avaliados individualmente na literatura, pelo
nosso conhecimento, este foi o primeiro trabalho que comparou o desempenho destes
algoritmos por meio de ensaios extensos de longa duracgao, utilizando dados experimen-
tais, levando em consideragao a sua natureza estocastica. A configuragdo experimental
utilizada emulou varios fenomenos de transmissao pelo canal 6ptico, discutidos no
Capitulo 2.

Esta dissertacao é estruturada da seguinte forma: o Capitulo 2 descreve o funciona-
mento dos subsistemas que formam o receptor optico coerente em sistemas DP-QPSK,
e os principais efeitos lineares de transmissao pela fibra. O Capitulo 3 apresenta os
principios da filtragem adaptativa, uma descricao aprofundada do CMA e a sua imple-
mentacao com equalizador fracionalmente espacado. Ele trata, também, do problema
de singularidade do CMA, descrevendo as trés técnicas investigadas: CMA com res-
tricao, CMA de dois estdagios e MU-CMA. O Capitulo 4 detalha a configuracao experi-
mental utilizada na obtencao dos dados e apresenta os resultados obtidos. Por 1ltimo,

o Capitulo 5 conclui a dissertacao.



2 DETECCAO OPTICA COERENTE

Como foi mencionado no Capitulo 1, a deteccao coerente permite utilizar formatos
de modulacao multinivel complexos, pois consegue detectar a fase do sinal. A Secao
2.2 explica como esta deteccao é realizada. Ela permite, também, separar os sinais
multiplexados em polarizagao e mitigar os efeitos lineares do canal no dominio digital,
por meio de um equalizador simples.

Dois sinais lancados na fibra em polarizacoes ortogonais, idealmente, nao se inter-
ferem. Porém, a polarizacao na fibra é sujeita a uma rotacao arbitraria, descrita pela
matriz fungao de transferéncia do canal éptico, denominada matriz de Jones [13] [17]:

cos) e %sind
J= , , (2.1)
—e/?sin @ cos

em que 6 e ¢ sao os angulos de rotagao e a diferenca de fase entre polarizacgoes, respec-
tivamente. Esta rotacao de polarizacao, representada pelo angulo 6, é aleatéria, e faz
com que os eixos de polarizacao fixos do detector recebam uma combinacao linear dos
sinais lancados em polarizacoes ortogonais. Entretanto, em um receptor DP-QPSK,
esta rotagao é compensada por um filtro linear no dominio digital.

A seguir sao apresentados os efeitos lineares do canal, a dispersao cromatica e a
dispersao dos modos de polarizacao de primeira ordem, compensados, também, por
técnicas de processamento digital de sinais. Ademais, sao apresentadas as carac-
teristicas do ruido gerado pelo amplificador 6ptico, induzido pelo processo de emissao
espontanea amplificada (amplified spontaneous emission — ASE), e o ruido de fase,

sempre presentes em sistemas 6pticos de longa distancia.
2.0.0.1 Dispersao Cromatica - CD

A informacao em sistemas épticos é transmitida por meio de pulsos com uma certa
largura espectral, ndao nula. Assim, um pulso é visto como um conjunto, ou grupo,
de componentes de frequéncia proximas. A constante de propagacao, 3, varia com a
frequeéncia, fazendo com que as diferentes componentes espectrais que compoem o pulso
se propaguem pela fibra com velocidades ligeiramente diferentes. A velocidade da pro-

pagacao da superposicao das componentes deste conjunto, denominada de velocidade



de grupo, v,, ¢ definida como a inversa da derivada da constante de propagacao, [,

com respeito a frequéncia angular, w [4]:

W (2) o3

Assim, a dependéncia da velocidade de grupo com a frequéncia causa alargamento
do pulso, pois componentes espectrais diferentes nao chegam simultaneamente ao re-
ceptor [4], provocando interferéncia intersimbdélica, como ilustrado na Figura 2.1.

Pulsos na entrada Pulsos na saida - ISl

Fibra

Figura 2.1: Interferéncia intersimbdlica por dispersao cromatica.

O tempo em que uma componente espectral de frequéncia especifica percorre uma
distancia L é T = L/v,. Entao, se Aw ¢ a largura espectral do pulso, o alargamento
temporal, AT, resultante é [4]:

dT d (L d?
<—) Aw=1L d’b Aw = L fs Aw, (2.3)

v dw?

g

com 3 = d?B/dw* sendo o parametro da dispersao por velocidade de grupo (group
velocity dispersion — GVD). Para caracterizar as fibras, na prética, é usado o coeficiente

de dispersao D, cuja unidade é [ps/[nm - km]], definido como:

em que c é a velocidade da luz, e A o comprimento de onda da portadora no vacuo.
Em sistemas praticos, a dispersao cromatica é compensada pelos médulos de com-
pensacao de dispersao (dispersion compensation module — DCM), que empregam fibras
compensadoras de dispersao (dispersion compensating fiber — DCF) ou grades de Bragg
(fiber Bragg gratings — FBG) [5]. Filtros digitais ndo adaptativos, que compensam CD
no dominio eletrénico, também foram propostos [15] [20]. Portanto, o equalizador
adaptativo precisa compensar apenas a dispersao cromatica residual, i.e., aquela que
nao foi compensada pelo DCM ou pelo filtro digital, devido as imprecisoes no dimen-

sionamento.



2.0.0.2 Dispersao dos Modos de Polarizagao - PMD

Fibras opticas apresentam micro-irregularidades em sua geometria ao longo do com-
primento, originadas no préprio processo da fabricagao e na deformacao por tracao
mecanica nao uniforme. Estas irregularidades causam, em regioces de geometria eliptica,
o fendmeno de birrefringéncia, existéncia de eixos ortogonais com constantes de pro-
pagacao de onda diferentes. Sejam = e y os eixos principais da birrefringéncia, com
constantes de propagacao 3, e B,. O pulso ¢ dividido na fibra em duas componentes
ortogonais, segundo os eixos da birrefringéncia, propagando-se com velocidades diferen-
tes e provocando um alargamento, denominado de PMD [4], como mostrado na Figura
2.2.

Figura 2.2: Alargamento do pulso por PMD.

O parametro de atraso por comprimento, A7, medido em [ps/vkm| é dado pela

expressao [5]:

A
AT = —B, (2.5)
W
em que AfB = |B, — By|. O atraso total, conhecido como atraso de grupo diferen-

cial (differential group delay — DGD), medido em [ps], que corresponde ao modelo de

primeira ordem de PMD, pode ser calculado por [5]:

DGD [ps] = AT VL. (2.6)

2.0.0.3 Ruido Optico Induzido por Emissao Espontanea Amplificada

Por emissao espontanea entende-se um processo intrinseco a natureza quantica dos
amplificadores opticos, em que elétrons no estado excitado passam por uma transicao

para um outro estado de energia mais baixa, liberando fétons, como dita o principio



de conservacgao de energia. Em amplificadores épticos esta emissao espontanea é am-
plificada, gerando o ruido éptico. A densidade espectral de poténcia do ruido gerado é

quase-constante na largura do canal, e calcula-se da seguinte forma [4]:
Sep = (G—1)nghv, (2.7)

em que G é o ganho do amplificador, v a frequéncia 6ptica, h a constante de Plank e

nsp um parametro denominado “fator de emissao espontanea’:

Ny
Sp N2 . Nl’ ( )
sendo N; e N, as populacoes atomicas do estado fundamental e do estado excitado,
respectivamente [4].
O ruido ASE, por ter a sua densidade espectral de poténcia quase-constante na

largura do canal, é comumente modelado como um ruido aditivo branco gaussiano.

2.0.0.4 Ruido de Fase

A onda gerada pelo laser, por nao ser perfeitamente monocromatica, apresenta uma
largura espectral finita, Av, denominada largura de linha. Desta forma, a frequéncia da
onda gerada sofre pequenas variagoes. Em sistemas Opticos, estas micro-variagoes na
frequéncia dos lasers transmissor e oscilador local provocam desvios aleatérios na fase do
sinal, chamados ruido de fase. O ruido de fase ¢ modelado por um processo de Wiener:
um processo continuo com média zero, cuja variancia ¢ incrementada linearmente com

o tempo [21]. Assim, quando é conhecida a fase no tempo ¢, a fase em ¢, é dada por:
0(t2) = O(t1) + A(t), (2.9)

em que A(t) é uma varidvel aleatéria continua de média zero e variancia 2 tAv (to—t;).

O modelamento em tempo discreto é apresentado em seguida, na Secao 2.5.

2.1 ARQUITETURA DE UM RECEPTOR OPTICO DP-QPSK

O diagrama na Figura 2.3 apresenta os principais blocos de um receptor coerente
para sistemas DP-QPSK. Além dos principais blocos de processamento, o diagrama

mostra as constelagoes resultantes nas diversas etapas de processamento. A cor roxa
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é utilizada para apresentar pontos no plano complexo que correspondem a uma com-

binacao dos dois sinais multiplexados em polarizagao.

representam cada polarizacao depois da separacao dos sinais.
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Figura 2.3: Subsistemas de um receptor coerente para sistemas DP-QPSK.

Inicialmente, o sinal é recebido pelo “front-end” éptico de diversidade de pola-
rizacao, que realiza a conversao opto-elétrica e, no caso de detector homodino, trans-
fere o sinal da banda passante para a banda base. Em seguida, o sinal elétrico é
amostrado pelo conversor analdgico-digital (AD), para o subsequente processamento
eletronico. No préximo bloco, o sinal é normalizado para obter a amplitude desejada
e eliminar uma possivel componente DC e entao submetido ao processo de ortogona-
lizagao de Gram-Schmidt (Gram-Schmidt orthogonalization procedure — GSOP), que
maximiza a independéncia entre as componentes em fase e de quadratura, compen-
sando imperfei¢oes do “front-end” 6ptico [13]. Um equalizador MIMO leva a cabo
a desconvolucao e a separacao dos sinais multiplexados. Dependendo do sistema, o
equalizador MIMO pode ser precedido por um equalizador estatico, i.e., de coeficientes
fixos, para compensacao de CD. A recuperagao da portadora, ou a compensacao do
desvio de frequéncia visa compensar uma possivel disparidade entre a frequéncia da
portadora e do oscilador local. A recuperacao de fase elimina desvios aleatdrios na
fase do sinal (ruido de fase), causados pelos lasers, por possuirem uma certa largura
de banda nao-nula. O tltimo bloco executa a estimagao do simbolo e a decodificagao.

Em seguida, cada um dos subsistemas seréd discutido de forma individual.
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2.2 “FRONT-END” OPTICO COM DIVERSIDADE DE POLARIZACAO

A funcao do “front-end” 6ptico é mapear linearmente o campo éptico de entrada
para o dominio eletronico [13]. Em sistemas com multiplexacao de polarizacao, esta
funcao é realizada por um arranjo de dois receptores em quadratura. A arquitetura de

um receptor em quadratura é apresentada na Figura 2.4.

Hibrida de 90°
E, (t) Ay B

\T

EIo (t)

\T

1T

— Acoplador de 3 dB

4& - Diodo fotodetector

- Defasador de 90°

Figura 2.4: Receptor 6ptico coerente em quadratura.

E,(t) e Ej,(t) denotam os campos do sinal recebido e do LO, respectivamente. A matriz

de transferéncia dos acopladores de 3 dB ¢é dada por [22]:

1 1 1
Hcou er — = . 2.10
pl \/5 [ 1 1 ] ( )

Portanto, os campos dos nés Ay, As, A3 e Ay (veja Figura 2.4) sdo:

Ey, (t> Er(t)a (212)
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Ey(t) = %Ezo(t), (2.13)

Ea(t) = %Ew(t), (2.14)
respectivamente. Assim, obtém-se dois ramos correspondentes ao campo do sinal de
entrada e dois ramos correspondentes ao campo do LO. O bloco chamado de hibrida
de 90° mistura o campo do sinal com o campo do LO. Primeiramente, o campo do LO

em um dos ramos ¢é defasado de 90°, resultando em campos

1
EBl(t) EEr(t% (215)
1 i
Ep, (1) EEZO(t)e ) (2.16)
Bo(t) = () (2.17)
Epy(t) = —Eub) (2.18)

V2
Em seguida, estes campos sao misturados por meio de um par adicional de acopladores

de 3 dB, produzindo os campos

Eq,(t) = %EAtH%Elo(t)ej?, (2.19)
Fe,(t) = 5E(1) ~ 5 Bult)e's

= LE(M)+ BT, (2.20)
Eeu (1) %Er(t)wL%Elo(t), (2.21)
Fel(t) = 5E(t) ~ 3Bult)

= %Er(t)—F%Elo(t)ej”. (2.22)

Dois pares de fotodetectores balanceados produzem as correntes de saida

i(t) = R|Ec,|” = R|Eg,|”
1 1 .

) 1 )
- R ‘ﬁEr(t) +5Eu(t)F| ~ R ‘EEr(t) + 5 E(t)e’F (2.23)
(§]
. 2 2
ir(t) = Rl|Ec,|” — R|Eq,|
1 1 2 1 1 |2
= R|3E(t) +5Bu)| — R|5E(t) + 5 Eu(t)e”| | (2.24)

em que R é a responsividade do fotodetector. Os campos elétricos do sinal de entrada

e do oscilador local sao dados por [22]:
E.(t) = [A,t)e?® 4 (t)]e?, (2.25)
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E(t) = [Ap +mo(t)]e ! (2.26)

Nas Equagoes (2.25) e (2.26) A e Aj, denotam as amplitudes do sinal éptico e do LO,
sendo que o ultimo nao depende do tempo, ¢, ¢é a fase do sinal 6ptico, e w,. e wy, sao as
frequéncias angulares da portadora optica e do oscilador local, respectivamente. Ade-
mais, 7, € o ruido do oscilador local e ns é o ruido gaussiano complexo, que representa

o ruido do sinal 6ptico. Utilizando a relagao:

24+ k? = |2 + |k 4 2R{2k"}, (2.27)
z, ke,

em que R{.} denota a parte real de {.}, obtém-se:

ig(t) = RA,As(t)sen(wrr + ¢s(t)) + RR{[Ans(t) + As(?) mo(t)ejd)s(t)]ej(“”*%)},
irf(t) = RApAg(t)cos(wrp 4+ ds(t)) + RR{[A1ons(t) + Ag(t) mio(t)e?? D]} (2.28)

em que wrp representa a frequéncia intermediaria, definida como a frequéncia resultante

da diferenca entre as frequéncias angulares da portadora e do oscilador local:
A
Wip = We — Wip- (229)

Assumindo detecgao homédina (quando o LO oscila na mesma frequéncia da portadora,
ou seja, wrrp = 0), as correntes nas saidas dos pares de fotodetectores balanceados

podem ser escritas como:

ig(t) = RA,As(t)sen(gs(t)) + RR{[A,ns(t) + As(t) nlo(t)6j¢5(t)]ej§},
i(t) = RA, As(t) cos(ps(t)) + RR{[Awns(t) + As(t) mo(t)e’* D]} (2.30)

Assumindo, ainda, que amplitude do LO é muito maior que a amplitude do sinal

recebido, o termo
Alo Ns (t) + As (t) nlo(t)€j¢5 ® ~ Alo Ns (t) (231)
Portanto,

io(t) ~ RAu,As(t)sen(¢s(t)) + RR{Ans(t) e},
ir(t) R A, Ag(t) cos(ps(t)) + RR{ALons(t) }. (2.32)

Q

Desta forma, a fase ¢g ¢ mapeada na intensidade das correntes i e ig, correspondentes

aos componentes em fase (I) e quadratura ( Q) do sinal.
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Figura 2.5: Receptor 6ptico com diversidade de polarizacao.

O receptor na Figura 2.4 ¢é utilizado para apenas uma orientacao de polarizacao.
Em sistemas com multiplexacao de polarizagao é usado um detector com diversidade
de polarizagao, composto por uma arranjo de dois receptores em quadratura, como
mostra a Figura 2.5.

O divisor de feixe de polarizacao (polarization beam splitter - PBS) decompoe o sinal
recebido em duas polarizacoes, segundo um eixo fixo que, em geral, nao é o eixo de
multiplexagao original, pois a rotacao na fibra, descrita pela Equacao (2.1), é arbitraria.
Desta forma, as correntes de saida iy (t), i,(t), i7 (t) e iy (t) portam informacao de

ambos os sinais originais.

2.3 ORTOGONALIZACAO E NORMALIZACAO

Idealmente, os componentes I e @ na saida do receptor “front-end” éptico sao or-
togonais no sentido de nao apresentar uma correlagao entre si. No entanto, imperfei¢oes
no receptor podem causar desajustes de fase e amplitude, destruindo a ortogonalidade
entre os sinais recebidos e degradando o desempenho do sistema [23]. Estas imperfei¢oes
sao causadas, por exemplo, por uma relacao de divisao imperfeita dos acopladores, im-
precisao no defasador de 90°, e diferencas na responsividade dos diodos fotodetectores
[23][13]. A Figura 2.6 ilustra a influéncia das imperfei¢oes mencionadas na constelagao

resultante na saida do equalizador. Os dados utilizados nesta figura foram gerados
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por meio de uma simulacao computacional. Observa-se que a divisao imperfeita dos
acopladores (Figura 2.6a) e a diferenca na responsividade dos fotodetectores (Figura
2.6¢) tém um impacto semelhante no sinal, que dificulta a tarefa de decis@o, discutida
na Secdo 2.6, e aumenta a taxa de erro de bits. J& a imprecisao no defasador (Figura
2.6b) provoca uma elipticidade na constelagao, indicando uma tendéncia de correlagao

entre os componentes em fase e quadratura, também aumentando a taxa de erro do

sistema.
1 1
0.5+ 1 0.5 1
E E
2 2
o [l
S o 1 S o 1
] ]
= =
<] <]
0.5) . 0.5 1
A L L ] L
-1 -0.5 0 0.5 1 - -0.5 0 0.5 1
Em Fase Em Fase
(a) Divisdo imperfeita dos acopladores de 3dB (b) Imprecisao do defasador
1 1
0.5 1 0.5 1
= [
2 5
-] £
5 0 E g ol _
it ]
= 3
o <}
-0.5¢ 1 0.5 R
-1 I L L K L I I
-1 -0.5 0 0.5 1 - -0.5 0 0.5 1
Em Fase Em Fase
(c) Diferencas de responsividade de fotodetectores (d) Sinal apds a ortonormalizagao

Figura 2.6: Influéncia das imperfei¢oes do receptor na constelagao.

Apés a eliminacao do possivel nivel DC acoplado feita pela simples subtracao da
média das amostras, que em processamento online pode ser estimada por meio de um
filtro “média-movel”, é aplicado o procedimento de ortogonalizacao de Gram-Schmidt
(Gram-Schmidt orthogonalization procedure — GSOP) em cada polarizagao separada-
mente, que, dadas as duas componentes nao ortogonais dos sinais recebidos, resulta
em um par de sinais ortonormais [23]. Sendo i;(t) e ig(t) componentes nao-ortogonais

recebidas, o procedimento se resume nos seguintes passos:
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ir(t)

R (t) e (2.33)

E{if (1)}

| Bl gt} i)

1o (t) = ig(t) — , 2.34

Z’aux t
iyt = "t = (2.35)

JE{ g’}

em que """ (t) e i%™(t) sdo os sinais ortonormais resultantes. Os passos descritos

pelas Equagdes (2.33) e (2.35) normalizam os vetores de amostras, e o passo da Equacao

(2.34) efetua a transformacao do ig, ortogonalizando-o em relagao a i;.

2.4 DESCONVOLUCAO E SEPARACAO DE FONTES

Os sinais gerados na saida do “front-end” éptico sao combinagoes lineares dos dois
sinais multiplexados em polarizacoes ortogonais. As tarefas de separar os sinais ori-
ginais multiplexados em polarizacoes ortogonais, e de compensar os efeitos do canal
optico, sao denominadas separacao de fontes e desconvolucao. As duas tarefas sao rea-
lizadas pelo equalizador MIMO em estrutura “borboleta”, apresentado na Figura 2.7,
composto por filtros digitais com resposta finita ao impulso (finite impulse response —
FIR), associados a algum algoritmo adaptativo. Cada um dos grupos compostos por
dois filtros com o mesmo primeiro subindice é responsavel pela recuperacao de um dos
sinais multiplexados em polarizacao.

Na Figura 2.7, z; and x5 sao as combinagoes lineares dos dois sinais multiplexados
em polarizacao produzidos pelo “front-end” 6ptico, y; e y2 sao as saidas do equalizador,

sendo k o indice amostral. Define se a matriz do equalizador, W{k]:

W11y [k] W21y [k]

Wik = | o w1 (2.36)

W12, [k] W22y [k]

L W12y, [k] W22y [k] ]

e os vetores de coeficientes dos filtros do equalizador de tamanho N sao:
T
wijlk] = Jwij, k] wij, (k] .. wij [/f]] : (2.37)
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Figura 2.7: Equalizador digital com estrutura “borboleta”.

Em sistemas DP-QPSK o equalizador ¢ atualizado pelo algoritmo do médulo cons-
tante. A Figura 2.8 mostra a constelagao na entrada e na saida do equalizador MIMO.
Aqui também, a cor roxa representa uma combinacao de ambos os sinais multiplexados
em polarizacao. Em linhas gerais, o algoritmo utiliza a propriedade do sinal QPSK ser
de modulo constante como o critério para separar as polarizagoes e equalizar o canal,
resultando em uma constelagao aberta (Figuras 2.8c e 2.8d). A forma anular das cons-
telagoes é resultante do desvio de frequéncia e ruido de fase do sinal, que sao discutidos
na Secao 2.5. Uma discussao aprofundada sobre o algoritmo do mdédulo constante é

apresentada no Capitulo 3.

2.5 RECUPERACAO DA PORTADORA E DE FASE

A recuperacao da portadora e de fase consiste em duas tarefas:

e compensacao do desvio de frequéncia, ou seja, offset entre as frequéncias da

portadora e do oscilador local;

e compensacao do ruido de fase, inserido pelos lasers do transmissor e do oscilador

local.
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Figura 2.8: Recuperagao do sinal por filtro MIMO associado ao CMA.

A Figura 2.9 mostra a evolucao da fase do sinal na saida do equalizador, apds
remover a dependéncia com a informacao. Em ambas as Figuras, 2.9a e 2.9b, sao apre-
sentados os mesmos dados, apenas com uma resolucao diferente. O formato retilineo da
evolucao da fase observado na Figura 2.9a é uma consequéncia do desvio de frequéncia,
que varia lentamente no tempo, gerando uma diferenca de fase quase constante entre
amostras adjacentes. Ja a Figura 2.9b mostra o ruido de fase sobreposto, comumente
modelado por um processo de Wiener [24]. E evidente que o desvio de frequéncia causa
impacto maior no desempenho do sistema, entretanto, a sua compensacao em sistemas
DP-QPSK é simples. A seguir, sao apresentadas as técnicas de compensacao de ambos

os efeitos.
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Figura 2.9: Evolucao de fase do sinal na saida do equalizador.

2.5.1 Recuperacao do Desvio de Frequéncia

Ja que o desvio de frequéncia, A f, permanece quase constante entre simbolos adja-
centes, uma vez estimado, a sua compensacao € facilmente implementada. Multiplicam-
se os simbolos da saida do equalizador, y[k] (de qualquer uma das polarizagoes), pelo

desvio de fase acumulado, PS[k], relacionado com Af da seguinte forma [25]:
PS[k] = e 28Tk — pg1)*, (2.38)

em que Ty é o tempo de simbolo.
O desvio de fase estimado, P [1], é dado por [25]:

P[] = %larg E {y" (1) ylk — 1"}]. (2.39)

A elevacao de um sinal QPSK & quarta poténcia resulta em eliminacao da in-
formacao do sinal, levando a fase de todos os simbolos para o mesmo referencial.
Para implementacao pratica, pode-se utilizar o algoritmo de diferencas de fase [13],

aproximando a esperanca pelo valor médio de N amostras, encontrando uma estimativa
PS[1]:

N
PS[1] =~ 199 |y ,}_1 y k] ylk — 1] . (2.40)
Um método alternativo, no dominio da frequéncia, estima A f como sendo o valor

maximo do médulo da transformada de Fourier calculada por FFT, da sequéncia da

saida do equalizador, elevada a quarta poténcia [20]:

—

Af ~ imj@x [|[FFT(y")]] - (2.41)
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2.5.2 Compensacao do Ruido de Fase

Para compensar o ruido de fase utiliza-se o0 método de recuperacao de portadora
tipo feedforward (feedforward carrier recovery — FFCR) [25], que, na sua forma cléssica,
utiliza o algoritmo Viterbi e Viterbi, apresentado na Figura 2.10. O objetivo do algo-

ritmo é estimar a fase 0[k] a partir do sinal y[k] corrompido por ruido n[k]:
y[k] = s[k] exp (jO[K]) + nlk], (2.42)

sendo s[k]| o simbolo transmitido e n[k] ruido de emissao espontaneo amplificada (am-
plified spontaneous emission — ASE) do sistema, modelado como ruido aditivo branco

gaussiano.

ylk] ‘g S[k]
() .| Estimador| _ (Ua)arg( . ) Desempacotadc_> i)

MLE de fase

=

A

Figura 2.10: Algoritmo Viterbi e Viterbi FFCR.

O sinal y[k] é elevado & quarta poténcia para remover a dependéncia da informagao.
Entao, um estimador de méxima verossimilhanga (mazimum likelihood — ML) estima
a fase 4 0[k|, dividida, em seguida, por 4. O desempacotador de fase (phase unwrapper
— PU) faz com que a fase estimada varie no intervalo (—o0, 400), e néo esteja limitada
a[—m/4, +m/4] [25]:

PU(.):(.)+<B+0U€+);(')J>§ (2.43)

Conforme mencionado, a tarefa de encontrar 0[k] se resume em estimar 0[k], dadas
observagoes y[k —i|, ..., y[k +i] pelo método de méxima verossimilhanga.

A fase 0[k]| é comumente modelada pelo processo de Wiener em tempo discreto [25]:

k] = Ok—1] + A[K] ; (2.44)
Ok —i] = Ok + i Am (2.45)
Ok +i = 0Ok + Z Yo (2.46)

em que A[k], \,, e i, sado variaveis aleatérias gaussianas de média zero e variancia

0i = 03 = 0, = 2r AvT,. A largura de banda Av é a soma da largura de linha de
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3 dB dos lasers da portadora e do LO. Entao:

vk —i] = {s[kz ~ il exp [j (ew £y Am>

m=0

+77[k;—i]} . (247

Desprezando os termos de ruido com expoente superior a dois

vtk —i] ~ s'k—i] exp [j4 <9[k‘] + i )\m)

em que z[k — i] é uma varidvel aleatéria gaussiana de média zero e variancia o7 =

+ z[k — 1], (2.48)

- : , 2
16 £ 07. A expressao reescreve-se em termos da energia de simbolo E; = [s[k]|”:

ylk —i] ~ FEZexp(j40[k]) exp <j4 i: )\m> + z[k —1]. (2.49)

i—1
Supondo que o termo 4 > ), é suficientemente pequeno,

vk —i] ~ FEZexp(j40[k)]) (1 +74 i )\m) + z[k—1] . (2.50)

i—1

O passo da Equagao (2.50) corresponde a aproximagao de exp(j4 > ) pelos pri-
m=0

meiros dois termos da série de Taylor, valida para baixo ruido de fase [25].

Para os simbolos futuros, de modo anélogo [25]:

yik +14] ~ E2exp (j 40[K]) (1 +j4 i M) + o2k —1] . (2.51)

m=0

Para um dado k], a funcao densidade de probabilidade condicional do vetor r de

amostras passadas e futuras elevadas a quarta poténcia:
r = [y4[k: —N] ..oyt k=1 YR e+ L [+ N]] , (2.52)

de tamanho 2N + 1, é dada pela funcdo de distribuigao gaussiana multivaridvel [25]:

1 1
- r|0lk]) = exp |—=(r —m.)? C}r — m, , 2.53
feiomw) (x| O[K]) (2m) @z | O p 2( ) ( ) (2.53)
em que
m, = E{r} = B2/ 40 1, (2.54)
Na equagao acima, 1 = [1 1 ... 1](T2N+1) , ¢ C é a matriz covariancia [25]:
C=16E{Kox + 16 E’K,, (2.55)
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com K,, = 02 Ioni1)x@n+1), € K dado por [25]:

(N - 21000 - 0]
2 21000 0
1 11000 0
K=|0 00000 0 (2.56)
0 00011 1
0 0 001 2 2
o ---00O0T1?2 --- N
A funcao de maxima verossimilhanga logaritmica é dada por:
é[k]ML = arg [r?ax In (fr|9[k](r | Q[kz])) . (2.57)
ok
Substituindo a expressao para frop (r | 0[k]):
K ! : S(r—m,) " O (r — m,). (259)
= arg max In — —(r—m, r—m;). (2.
ML ge[k] (27T>(2N+1)/2 |C|1/2 92

Ja que o primeiro termo nao depende de # e o segundo termo é negativo, obtém-se:

0[klp, = arg min(r —m,)? C7'(r — m,). (2.59)
o[k]

Para obter o argumento que minimiza a expressao da Equagao 2.59, calcula-se a

sua derivada em relagao a k], igualando-a a “zero”:

i =m0t e —mg] < 0 (2.60)

Reescrevendo m, usando a definigao da Equagao 2.54, obtém-se:

2 (st o szom] <0

Aplicando a derivada,

(—EZe"M1)" ! (r — B2 W1) +
+(r— B2 ¢ (—E2eW1) = o, (2.62)

E? jae R HCy — B4 17 C711 —
—E2jae M1+ EYja17CTL = o (2.63)
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Simplificando:
o—i40lk] (1HC—lr) — 40l (rHC_ll) , (2.64)

Seguem-se, entao, os seguintes passos:

67j40[k:] (1Hcflr)

J40[K] : 2.65

‘ rfC 11 ’ ( )
. 15C 1y

s = = 2.66

‘ rfC™'1 (2.66)

Multiplicam-se o numerador e o denominador do termo a direita da igualdade na
Equacao 2.66 por 17C™'r:

IS0 _ (1"c )’ (2.67)
et
40k] = arg(1C7'-r). (2.68)
Finalmente:
gk = %arg (1"Cc™'-r). (2.69)
Na arquitetura FFCR, a estimativa desejada, é[k], resulta em:
0[k] = PU {}l arg (17 C7'- r)} . (2.70)

2.6 DECISAO E DECODIFICACAO

Seja S = {s; = VF exp{j@}, (t=1...4)} o conjunto de simbolos QPSK
transmitidos, e y"[k] sinal de saida do bloco de recuperacao de fase, corrompido por
AWGN. A tarefa de decisao consiste em realizar mapeamento de y"[k] a uma estimativa

slk] € S do simbolo transmitido, s;[k], de forma que minimize a probabilidade de erro

[1].

A regra de decis@o 6tima é formulada como [1]:

ik = sk, (2.71)



se
Pojyr (silk]1Y7[R]) = Payr (55K [y [R]) (2.72)
Para qualquer ¢ # j . Ou, em termos de ML:

Silklpr = argsmax In {Py,- (si[k] |y [K]) } - (2.73)

Aplicando a Regra de Bayes:
Ps (silk]) Pyris (7 [K] | si[K])
Py (y7[k]) '

Como s; sao equiprovaveis, e P,» (y"[k]) ndo depende de s;, $;[k]nr se resume em:

Py (silk] | y"[K]) = (2.74)

Silklyr = arg max In {Pyr s (y"[K] | s:k] ) } - (2.75)

Si

Visto que Py (s (y"[k] | s;[k]) é uma variavel aleatéria com distribuicao gaussiana de
média s;[k]| e variancia dada pela poténcia do ruido, Ny, ela é substituida na Equagao

2.75 pela sua funcao densidade de probabilidade:

1 1
Silklvr = argsfnax In { N exp {—No(yr — 51)2} } . (2.76)

Aplicando o logaritmo:

3lklyr = arg min (" — ;). (2.77)

Aplicando o resultado de [1] que afirma que (y" — s;)> = ||y" — s:]|%, obtém-se:
4i[klpr = arg min ||ly" — si|*; (2.78)
= arg min |ly" — s . (2.79)

Si

A Equacao 2.79 implica que as regioes de decisao de menor erro sao dadas pela
menor distancia euclidiana dos pontos da constela¢ao {s,...s4 }, correspondentes aos
quadrantes I ... IV do plano definido pelas componentes em fase e em quadratura,
respectivamente, como mostra a Figura 2.11.

A codificagao e a decodificacao do sinal QPSK sao feitas pelo codigo Gray, descrito
na Tabela 2.1. O raciocinio que guia este tipo de codificacao é reduzir a probabilidade
de erro, aumentando a distancia euclidiana entre simbolos que se diferenciam por 2
bits (Figura 2.11). Desta forma, a probabilidade de erro de um bit é menor que a
probabilidade de erro de dois bits.

Como sera visto na Secao 3.3, um sinal complexo recuperado pelos algoritmos nao-

supervisionados baseados nas propriedades estatisticas de ordem superior é sujeito a
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Figura 2.11: Regioes de decisdo para sinais QPSK e c6digo Gray correspondente (mo-
dificado de [1]).

Tabela 2.1: Codificagao do Sinal QPSK Segundo o Cédigo Gray

Fase do sinal | Codificagao Gray
/4 10
3 /4 00
5 /4 01
/4 11

uma rotagao de fase arbitraria. Assim, por um lado, o algoritmo CMA ¢é dito imune ao
ruido de fase e desvio de frequéncia no sentido de que eles nao afetam o seu desempenho,
porém, por outro lado ele nao consegue recuperar a verdadeira fase do sinal, apenas a
fase relativa a um referencial qualquer. O problema de ambiguidade de fase do sinal
em sistemas DP-QPSK ¢ resolvido por meio de codificagao - decodificacao diferencial,
em que os bits de informagao nao estao mais codificados na fase do simbolo, senao na
diferenca de fase entre dois simbolos adjacentes. Este esquema de modulagao requer
um codificador no transmissor, e um decodificador com memdéria no receptor.

Desta forma, apds a decisao, o n-ésimo simbolo QPSK diferencial é calculado como:

sln] = exp {j% + arg ( s;[n]) — arg (s;[n — 1] )} ) (2.80)

sendo s;[n| — o n-ésimo simbolo recuperado na decisdo. Os bits de informacao sao

obtidos, entao, a partir dos simbolos diferenciais pelo cédigo Gray.
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3 EQUALIZACAO ADAPTATIVA

Este capitulo investiga os aspectos que constituem a base tedrica do bloco de se-
paracgao de fontes e desconvolugao, descrito na Se¢ao 2.4. Inicialmente (Segao 3.2),
sao apresentados dois critérios de equalizacdo, a equalizagao ideal (Zero-forcing) e a
equalizacao 6tima no sentido de erro quadratico médio minimo (critério de Wiener),
utilizados na discussao posterior. Em seguida, sao apresentados os conceitos da equa-
lizagao adaptativa, empregada nas aplicacoes que envolvem mudancas temporais do
canal de comunicacao, e da filtragem estocastica. A Secao 3.3 discute os teoremas
fundamentais da equalizacao nao supervisionada, o Teorema de Benveniste, Goursat e
Ruget e o Teorema de Shalvi e Weinstein. Ademais, s@o apresentadas as técnicas de
Bussgang de equalizacao, que englobam, também, o algoritmo do médulo constante. A
secao discute, também, a teoria dos equalizadores fracionalmente espacados e explica os
motivos para o seu uso em sistemas DP-QPSK. A segao subsequente (Secao 3.3.4) apre-
senta o algoritmo do médulo constante, discute as suas propriedades de convergéncia
e a sua extensao para o caso de multiplos usuarios. Finalmente, a Secao 3.4 define
o problema de singularidade e apresenta as trés técnicas para evitd-la, investigadas

experimentalmente neste trabalho.

3.1 MODELO DISCRETO DE SISTEMA DE COMUNICACAO

A Figura 3.1 mostra o modelo de um sistema de comunicacao discreto, em que s|k]
representa amostras do sinal transmitido discretizado no tempo, r[k] o sinal recebido,
discretizado no tempo, n[k] amostras do ruido aditivo branco gaussiano (additive white
Gaussian noise — AWGN), y[k]o sinal discreto no tempo na saida do equalizador, h[k]
resposta ao impulso do canal e w[k] resposta ao impulso do equalizador. Por agora, no
intuito de simplificar a discussao, é admitida a taxa de amostragem de uma amostra
por simbolo.

Desta forma, o sinal x[k| na saida do canal é escrito como:

o0

k] = Y (hli)slk —d]) +nlk] = h{k]  s[k] + k], (3.1)

i=—00
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Figura 3.1: Modelo de um sistema de comunicacao.

em que (x) representa o operador de convolucao.

Para um certo atraso d do canal, a Equagao (3.1) pode ser reescrita da seguinte

forma: -
wlk] = hld)slk—d+ > (h[i]s[k—i])+nlk] . (3.2)
i=—00, 17#d
O termo >  (h[i|s[k —i]) representa o residuo correspondente a interferéncia
i=—00, i#d

intersimbdlica (intersymbol interference — ISI) [26]. Portanto, é necessario mitigar as
degradacoes do canal, i.e., a IS e o ruido aditivo. Em aplicacoes praticas, esta tarefa

é realizada pelo equalizador, que produz a saida

N

ylk] = Y (wialk —i]) = wx[k], (3-3)

=0

—

em que N é o tamanho do equalizador, w o vetor de coeficientes do filtro [wy, ws ... wy],
x[k] = [x[k] z[k — 1] ... 2k — N + 1]], e o operador (.) significa o transposto
conjugado.

Aqui é adotada a seguinte nomenclatura: no caso de sinal de entrada e sinal de saida
unicos (Singe Input - Single Output — SISO) o equalizador é formado por apenas um
filtro. Por consequéncia, neste caso, as palavras “filtro” e “equalizador” sao usadas de
forma intercambidvel. Nas estruturas mais complexas, por exemplo estrutura “borbo-
leta”, que corresponde a um equalizador de duas entradas e duas saidas, denomina-se

equalizador a estrutura completa, e cada um dos componentes transversais de filtros.

3.2 PRINCIPIOS DE FILTRAGEM ADAPTATIVA

A seguir, sao apresentados critérios de equalizacao necessarios para a consequente

discussao de filtragem adaptativa e filtragem adaptativa nao-supervisionada.
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3.2.1 Equalizacao Zero-Forcing

Admitindo, para fins didaticos, auséncia de ruido, é possivel descrever a saida do
sistema em termos da resposta combinada canal-equalizador c[k] = hlk] x w[k]:

o0

ylk] = Y cli] s[k —i] = c[k] = s[k] . (3.4)

1=—00

Pode-se, entao, definir o critério da equalizacao ideal:
ylk] = aslk—d], aeR (3.5)

em que a é um coeficiente de atenuagao ou amplificagao. Ou seja, o sinal na saida é
proporcional em magnitude ao sinal de entrada sujeito a algum atraso. A comparacao

das Equagoes (3.4) e (3.5) implica:
clk] = ad[k—d]. (3.6)

Neste caso, o equalizador “forga” para zero todos os coeficientes de c[k|, corres-
pondentes a instantes de tempo diferentes do atraso d, dando origem ao nome “zero
forcing”.

A equalizagao ZF serve como um critério de equalizagao ideal. Ela é raramente

implementada em filtros de sistemas reais, pois possui duas desvantagens:

e desconsidera a presenca de ruido e, consequentemente, amplifica os seus compo-

nentes que aparecem na vizinhanca do zero espectral da resposta em frequéncia
do canal [27];

e requer utilizacao de um filtro de tamanho infinito para mitigacao completa de
ISI, pois visa inverter um canal, que, na maioria das aplicacoes, ¢ modelado por
um filtro FIR.

3.2.2 Equalizacao Otima — Filtro de Wiener

Um equalizador é denominado 6timo no sentido de erro quadratico médio minimo,
quando minimiza a expressio E{|s[k —d] —y[k]|?} = E{|e[k]|’}. Este critério é
conhecido como o critério de Wiener [26]. O erro quadratico médio define a funcao de

custo Jwiener [27]:

IWiener = E{|€[k]|2} (3.7)
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Substituindo a expressao para o erro:
Iwiener = E{(slk —d] — w" x[k]) (s[k — d] — w" x[k])*} (3.8)
Realizando a multiplicacao dos termos e simplificando obtém-se:

Jwiener = BE{s[k —d]s*[k —d] — s[k — djw’x*[k] — wx[k] s*[k — d] +

+ wx[k] wl x*[k]}; (3.9)
= E{|s[k —d]* — s[k — dw"x[k] — wx[k] s*[k — d] +
+ whx[k] x[k] w}. (3.10)

Ou, de outra forma:

IWiener = 03 - pfw —wip, +w’R,w. (3.11)
Na Equagao 3.11 ¢2 ¢ a variancia do sinal transmitido, R, = E {x[k]x”[k]} ¢ a matriz
de autocorrelagdo das amostras da entrada do equalizador, e p; = E{x[k] s*[k — d]}
vetor de correlagao cruzada entre o sinal transmitido e o sinal de entrada do equalizador.

Um desenvolvimento adicional da Equagao (3.11) produz [27]:

JWiener = 0-3 - Pé{W - WH pd + WH RwW? (312>
= o —piR.'"py+ Row—py)) "R (R, w—py). (313

As seguintes observagoes decorrem da inspecao da Equagao (3.13):

1. Apenas o ultimo termo depende do vetor de coeficientes do filtro w.

2. O termo (R, w — py)’ R, (R, w — p;) é nio negativo, ji que a matriz R, é
positiva semi-definida (PSD), i.e., a? R;'a >0 Va #0 .

A dltima afirmacao deriva-se das seguintes propriedades [27]:
e propriedade da matriz de correlagao ser nao negativa definida.
e propriedade da matriz inversa de uma matriz PSD também ser PSD.

Essas obervagdes levam a conclusao que a expressao na Equacao (3.13) é minimizada

quando o termo w — p,; ¢ nulo. Isto ocorre na condigao:

= Wopt = R;lpd, (3.15)

em que o subscrito “opt” denota o vetor de coeficientes 6timo.
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A Equagao (3.15) é denominada de solu¢ao de Wiener [26]. A combinacgao das
Equagoes (3.11) e (3.14) permite calcular o erro médio quadréatico minimo (minimum

mean square error — MMSE):
MMSE = o?-plR,'p,. (3.16)

A Equacao (3.16) mostra que um aumento da correla¢ao entre o sinal transmitido e
o sinal de entrada do equalizador, mensurada por p,, reduz o erro quadratico minimo.
E importante notar que existem diferentes solucoes de Wiener, nao equivalentes a

principio, para diferentes valores de atraso d.

3.2.3 Equalizagcao Adaptativa, Algoritmo de Gradiente Descendente

Na maioria das aplicacoes, o canal esta sujeito a mudangas temporais. Nestas
condicoes ¢é interessante trabalhar com algoritmos adaptativos, i.e., algoritmos que
estimam os coeficientes do filtro de maneira iterativa. Figura 3.2 apresenta um modelo

esquematico de um equalizador linear transversal adaptativo.

X[ k-N-+1]

|

|

XK ] ke
| -
|

|

LTE A +

AW (X[K.€[K]) | calculode| | YIK

sinal de erro|

\j
Figura 3.2: Modelo de equalizador linear transversal adaptativo (modificado de [2]).

Um equalizador é dito linear quando a saida é obtida por meio de combinacao linear

de entradas, e o termo transversal se refere a estrutura do filtro.
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Em cada iteragdo o equalizador efetua as seguintes operagoes [27]:

e filtragem

ylk] = whlk — 1] x[k); (3.17)
e calculo de erro
elk] = slk—d]—ylk]; (3.18)
e ajuste adaptativo
wik] = wik — 1] + Aw (x[A] e[]). (3.19)

em que o termo corretivo Aw[k] é determinado para estimar w,,;. Deve-se observar que
a saida, y[k], é estimada por meio de coeficientes passados do filtro, w[k — 1]. A saida,
ylk], e o erro correspondente, e[k|, neste caso, sao considerados preditos. Algoritmos
deste tipo sdo chamados adaptativos a priori [27].

O algoritmo de gradiente descendente baseia-se, como o filtro de Wiener, no critério
de erro quadréatico médio minimo. Por consequéncia, ele possui a mesma funcao de
custo, com apenas um ponto estacionario, o minimo global que define a solucao de
Wiener. Para encontrar este minimo, o algoritmo avanca pela superficie da funcao de
custo em passos na direcao do gradiente negativo a partir do ponto atual, definido pelo
vetor coeficientes w[k]. O gradiente é encontrado pela derivagao da funcao de custo,
dada pela Equagao (3.11), em relagao ao vetor de coeficientes do filtro, w, que, visando

a simplicidade, é assumido real no desenvolvimento a seguir:

0

VIWiener = a—{a? —piw —w! p;+w! R,w}, (3.20)
W
= —2p,+2R,, (3.21)
ja que R, é simétrica.
A Equacao 3.19 resulta em:
wlk] = wlk—1]+ g (=VIwicner [k —1]) . (3.22)

Usando a relacdo da Equacao (3.21):
wlk] = wlk—1]+2u (p; — Rowlk —1]). (3.23)

Reescrevendo os termos p,; e R, de maneira explicita, com um desenvolvimento adici-

onal obtém-se:

wlk] = wlk—1]+2u (E{s[k — d]z[k]} — E{z[k] 2" [k]} w[k — 1]), (3.24)
= wlk— 1]+ 2p (B{s[k — d][k]} - E{x[k] y'[K]}) . (3.25)
= wlk—1] +2u (E{ z[k] (s[k — d] k|)}) . (3.26)
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Notando que o termo (s[k — d] — y*[k]) ¢, por definicdo, o erro do equalizador:
wlk] = wlk— 1]+ 2u (E{z[k]e[k]}). (3.27)

O parametro positivo p, denominado passo de adaptagao, ou de taxa de aprendi-
zagem, controla a velocidade de convergéncia do algoritmo. A escolha adequada dele
influencia na estabilidade do equalizador. Em geral, o algoritmo ¢é dito estavel, se con-
vergir para o minimo independentemente da estimagao inicial [27]. A seguir obtém-se
o limite superior de estabilidade para o parametro u [27]:

Seja w[k] vetor de coeficientes de erro, definido como
wik] & w[k] — Wop. (3.28)

Reescrevendo a Equacao (3.23) resulta em:

Wik = wik— 1]+ 2 (py — Rowlk — 1)) (3:29)
= (I—2uR,)w[k—1]+ 2up,. (3.30)
Assim,
wik] = wlk]—w, = (I—2uR,)wW[k—1]+2upy — Wopt, (3.31)
= (I—-2uR,) (Wlk — 1]+ Wep) + 2Py — Wopt, (3.32)
ou, ainda:

WK = (I 2uRy) Wik — 1] + Wopr — 20Ry Wopt + 200Dy — Wopr - (3.33)
Empregando a Equacao (3.15),
wik] = (I-2uR,) Wik —1]. (3.34)

Usando a decomposicao em componentes principais: R, = QAQY, com Q = [q, ... qy]
sendo matriz composta de autovetores de R,, e A = diag (\;...\y) a matriz, cuja
diagonal principal é composta por autovalores correspondentes, utilizando, também, a
propriedade Q¥ = Q™! obtém-se:

wlk] = I-2uA)wlk—1], (3.35)
ou
k] = (-2 dnlk— 1] (3:36)
= (1—2uX\)"w;]0] ,i=1,2,...,N, (3.37)
em que wlk] = QPWlk] é o vetor de coeficientes de erro transformado.
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A Equagao (3.37) descreve uma relagao de recorréncia, reescrita a partir do vetor
de coeficientes iniciais do equalizador, w[0]. Para que o i-ésimo coeficiente de erro,

w;[k], convirja para zero, é necessario:
1—2uh]| < 1, (3.38)
ou, de forma equivalente,
po< = . (3.39)

Portanto, p ¢ limitado pelo autovalor maximo de R,:

1

o<y (3.40)

max

A condicao da Equagao(3.40) é suficiente para garantir a convergéncia do algoritmo
[27] [28].

Outra caracteristica do equalizador que depende do parametro p é a precisao em re-
gime permanente. Para equalizadores com g constante, o algoritmo converge proximo
ao ponto minimo da superficie de custo, porém, nunca acomodando-se nele. A dife-
renga entre o minimo em regime permanente e o minimo global é denominada de erro
quadratico médio excessivo (ezcess mean square error — EMSE) [28]. Conforme men-
cionado, a diminuicao do parametro p aumenta o tempo de convergéncia do algoritmo.
Desta forma, a abordagem correta é escolher menor ;o possivel dentro dos limites de
tempo de convergéncia permitidos [28]. Contudo, p nao é o tinico fator que influencia
no erro quadratico médio excessivo. Outros fatores contribuintes sao a presenca de
ruido, o tamanho do equalizador e a poténcia do sinal recebido [3]. Em geral, o EMSE

é um parametro de dificil estimacao, que pode ser aproximado pela seguinte expressao
[28]:

EMSE =~

N =

I (N +1)E{|z[k][’} - MMSE, (3.41)

sendo [ o fator de superamostragem (taxa de amostras por simbolo utilizada no re-

ceptor), N o tamanho do filtro e E {|z[k]|*} a poténcia do sinal recebido.

3.2.4 Filtragem Estocastica - Algoritmo de Média Quadratica Minima

O algoritmo de média quadratica minima (least mean square algorithm — LMS)
pode ser derivado pela aproximagao ao algoritmo do gradiente descendente. No caso

em que os dados disponiveis sdo o vetor recebido x[k] e a resposta desejada s[k—d], e o
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gradiente (veja Equac@o 3.21) nao pode ser calculado de forma exata, R, e p; podem

ser aproximados pelos valores instantaneos

R, ~ x[k]x"[k], (3.42)

Assim, o gradiente aproximado [27] torna-se

V' Jwiener[k] = 2x[k]x"[k] wlk — 1] — 2x[k]s*[k — d], (3.44)
= —2x[k]e*[k], (3.45)

sendo o erro de filtragem a priori

e[k] = slk—d]—w"[k—1]x[k]. (3.46)
A adaptacao dos coeficientes, portanto, se resume em:

wlk] = wlk—1]+2ux[k]e[k]. (3.47)

A natureza estocastica do algoritmo LMS baseia-se na hipdtise de que o gradiente
. ! , , . ~ . .
estimado V' Jwiener, apés um grande nimero de iteragoes, se aproxima do gradiente

verdadeiro. Ou seja:

m V' Jwiener k] = VJwiener|[k]. (3.48)

k—o0
Portanto, este algoritmo também é conhecido como o algoritmo do gradiente estocéastico

descendente.

3.3 EQUALIZACAO ADAPTATIVA NAO SUPERVISIONADA E O AL-
GORITMO DO MODULO CONSTANTE

Equalizacao nao supervisionada, denominada, também, de equalizacao autodidata
ou “cega”’, tem por objetivo a recuperacao do sinal transmitido a partir do sinal re-
cebido e algumas informacoes sobre as caracteristicas do sinal, sem a necessidade de
transmissao de amostras conhecidas, ou seja, sem usar uma sequéncia de treinamento
[26]. Estas informagoes consistem em conhecimento a priori sobre as propriedades
estatisticas do sinal. A seguir, sao apresentados resultados fundamentais da teoria
de equalizacao autodidata: o Teorema de Benveniste-Goursat-Ruget e o Teorema de
Shalvi-Weinstein.
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3.3.1 Fundamentos da Equalizagcao Autodidata

Os critérios da equalizacao autodidata ditam que as estatisticas de segunda ordem
do sinal nao sao suficientes para uma equalizacao bem sucedida, pois nao portam a
informacao de fase, essencial para a inversao do canal de fase ndo-minima [27].

Um teorema fundamental da equalizacao autodidata foi apresentado por Benveniste,
Goursat e Ruget em [29]. Uma versao dela, conforme aparece em [26] estd anunciada

a seguir:
Teorema 3.3.1 (Teorema BGR) Sejam as sequintes hipdteses:

1. O sinal transmitido € formado por amostras independentes, identicamente dis-

tribuidas (i.i.d.);
2. Canal e equalizador sao filtros lineares;
3. Nao had adi¢ao de ruido;
4. Existe a possibilidade de inversao perfeita no sentido de Zero-Forcing;

Sob as condicoes 1 — 4, caso as funcoes densidade de probabilidade do sinal trans-
mitido (nao-gaussiano) e do sinal na saida do equalizador sejam iguais, garante-se

que
clk] = &%[k—d], (3.49)
sendo clk] a resposta combinada do canal-equalizador, e 6 uma rotagao arbitrdaria.

Primeiramente, o Teorema BGR manifesta que a equalizacao autodidata é, de
fato, possivel. Além disso, ele estabelece as restricoes para a obtencao da equa-
lizacao perfeita. E importante observar que, para sinais complexos, a resposta do
canal-equalizador esta sujeita a uma rotagao arbitraria 6.

Shalvi e Weinstein, em [30], estabeleceram um critério mais suave para a equalizac¢ao
perfeita, anunciando que, para uma inversao do canal, é necessario testar apenas a
variancia e a curtose. A ultima, para uma variavel aleatéria x é definida pela Equagao

(3.50) [26]:

Y = E{|z|'} —2E2{|z[’} - |E {22}, (3.50)

xT

Segue o enunciado do teorema, conforme apresentado em [27]:

Teorema 3.3.2 (Teorema SW) Sejam vdlidas as hipéteses 1 — 4 do Teorema 3.3.1.
Se E{Mk]‘z} = E{|S[k]|2}, entdo:
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ne

1. < , 1sto €, a curtose do sinal da saida é menor ou igual a curtose

!

do sinal de entrada.

(4)

K ks'| se e somente se c[k] = €%k — d], sendo c[k] a resposta

2.

combinada do canal-equalizador, e 6 wuma rotacdo arbitrdria.

Ou seja, o Teorema demonstra que a condi¢ao necessdaria e suficiente para a equa-

lizacao autodidata perfeita é:

E{lylKI’} = E{ls[k’} (3.51)

K] = |, (3.52)

Desta forma, a obtengao do equalizador w[k| se reduz em resolugao do problema

de otimizagao com restrigao, dado por [27]:

, dadoque E{|y[k]]’} = E{|s[k]’}. (3.53)

arg max ‘ ligl)
wik]

3.3.2 Algoritmos de Bussgang para Equalizagao Nao-Supervisionada

A Figura 3.3 mostra a estrutura basica de um equalizador nao supervisionado.

74

|
|
XM Fiio YK
|
|
|

\

equalizadof

—— - ————— ——— ——————

@)

Algoritmo ek
adaptativo

Figura 3.3: Equalizador nao supervisionado basico de Bussgang.

A distincao desta estrutura em comparacao com a estrutura de equalizagao super-

visionada esta na forma de calculo do erro que alimenta o algoritmo adaptativo. O erro

37



de fato, calculado pela diferenca entre a resposta obtida e a desejada, é substituido por
uma funcao néo linear sem-meméria do sinal da saida, ¥ (y[k]).

A funcao de custo para este sistema ¢ definida como [27]:

JBussgang £ E {¢ [y[k“} ’ (354)

em que

bly) = Yly) -y (3.55)

A nao-linearidade de 1/; cria dependéncia da funcao de custo com as estatisticas de
ordem superior de y e s.

O erro que alimenta o algoritmo é calculado como:

elk] = o (ylk]) —ylk], (3.56)

e a saida y[k], para um equalizador de tamanho finito 2N + 1 é:

ylk] = Z wilk — 1] z[k — 1], (3.57)
= wk — 1] x[k]. (3.58)

Assim, o algoritmo estocastico a priori de atualizagao se resume em:
wlk] = wlk — 1] + px[k]e*[k]. (3.59)

Ao contrario do critério de erro quadratico médio, que depende das estatisticas de
segunda ordem e representa uma funcao quadratica multidimencional dos parametros
do equalizador, a funcao de custo Jpyssgang POde apresentar minimos locais.

Os algoritmos que utilizam uma fungao nao-linear para o célculo de erro sao deno-
minados algoritmos de Bussgang de equalizagdo nao supervisionada, pois a saida y[k]
representa um aproximado processo de Bussgang, i.e., satisfaz a seguinte propriedade
[27]:

E{ylkly'lk—i} = BE{ylkld b —il}. (3.60)

Ou seja, a autocorrelacao do processo é igual a correlacao cruzada entre o processo e

uma transformagao nao-linear dele.

3.3.3 Equalizadores Fracionalmente Espacgados

A utilizagao de equalizadores fracionalmente espagados (fractionally-spaced equali-

zers — FSE) é comum na prética, pois apresenta varias vantagens. Por exemplo, um
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equalizador espagado na taxa de simbolos (baud-spaced equalizer — BSE) de tamanho
finito nao consegue atingir a equalizacao ZF do canal, enquanto um equalizador FIR
FSE consegue. Isto ocorre porque o BSE nao satisfaz a condicao forte da equalizagao
perfeita, a ser apresentada a seguir. Além disso, os equalizadores FSE apresentam
maior robustez a imperfeicoes de sincronismo de amostragem.

A entrada do FSE é obtida por meio de superamostragem da saida do canal, ou
seja, na taxa maior que a taxa de simbolos R, = 1/T;. Normalmente, sdo usadas
taxas de amostragem com numero inteiro de amostras por 7Ty definidas pelo fator de
superamostragem, [. Aqui, é considerada a taxa de duas amostras por simbolo, ou
seja, | = 2, pois é a taxa de amostragem utilizada no procedimento experimental do
trabalho.

Na discussao a seguir, o indice n se refere as grandezas na taxa de simbolo, en-
quanto o indice k se refere as grandezas na taxa de amostragem, ou seja, grandezas
fracionalmente espacadas.

A Figura 3.4 apresenta o modelo em banda base de um sistema de comunicagao

monocanal com receptor FSE, cuja taxa de amostragem ¢é T/2 [3].
n()
Ts/2
n r(t K K n
sn] ) (1) XK WK 3/[]=¢2 y[n]

Figura 3.4: Modelo em banda base de um sistema de comunicacao monocanal com

receptor espagado a Ts/2 (modificado de [3]).

Uma sequéncia de simbolos passa por um filtro formatador de pulsos e logo depois
¢ transmitida por um canal cuja resposta ao impulso em tempo continuo é h(t). Apéds
adigao do ruido, o sinal resultante, r(t), é amostrado na taxa T /2 e equalizado por um
FSE, cuja saida y[k] é, em seguida, dizimada por fator de 2, produzindo uma sequéncia
na taxa de simbolos, y[n].

As Figuras 3.5 e 3.6 apresentam dois modelos equivalentes em tempo discreto, utili-
zados para andlise do sistema fracionalmente espagado. Enquanto o modelo multitaxa
da Figura 3.5 faz uso de coeficientes do canal fracionalmente espacados em tempo
discreto, o modelo multicanal os subdivide em duas partes, par e impar, na taxa de
simbolos, espacados entre si de Ts/2. Em [3] é demonstrada a equivaléncia entre os
modelos. Anélise a seguir mostra como o FSE satisfaz a condigao forte de equalizagao
perfeita.

Considerando o modelo multicanal, com tamanho do equalizador 2N e tamanho
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Figura 3.5: Modelo multitaxa de um sistema monocanal com receptor espacado a T /2

(modificado de [3]).

snl

hpar[N]

hl’m par[ n]

n par[ n|
XK]

’7impar[ n|

X[K]

Wimpad N]

Wpal N]

yin]

Figura 3.6: Modelo multitaxa de um sistema monocanal com receptor espacado a T/2

(modificado de [3]).

do canal fracionalmente espagado 2M, os conjuntos de coeficientes pares e impares do

equalizador podem ser separados da seguinte forma:

Wpar

Wimp

[wo wy wan-—2]",
[wf™ W™ R
(w1 w3 wan—1],
[wg™ wi™ . wy]T

Também, os coeficientes pares e impares do canal podem ser separados:

himp

hpar =

[
[
[
[
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Em seguida sao definidas duas matrizes Toeplitz de tamanho [(M + N — 1) x NJ:

e -
pror e

prer
Hpor = | p2er, 0 o ompm | (3.65)

par par
thl hl

I My |
_ hz)mp -
hzimp hgmp
i
Hiwp = | By, 0 0 B (3.66)
Wi
Mty |

Assim, é possivel escrever a resposta impulsional do sistema canal-equalizador na

ausencia de ruido:
c[n] = RP[n] % w™[n] + h"Pn] * wP n]. (3.67)
Em forma matricial:
c = Hw, (3.68)
em que:

H = [H;, H,] (3.69)

w = [ Wrar ] . (3.70)

A equalizacao ZF implica em uma resposta impulsional do sistema canal-equalizador

dada por um impulso com atraso arbitrario d (Equagao (3.2.1)). Ou seja,

czr = Hw,

— &, (3.71)



com
6, = [0...010...0]", (3.72)

em que d, tal que 0 < d < M + N — 2, indica a posicao do coeficiente diferente de zero.
O sistema de equagoes lineares, especificado pela Equacao (3.71), tem solugao apenas
se H é de posto coluna completo. Isto ocorre apenas quando o nimero de colunas é

maior ou igual ao nimero de linhas da matriz [3] [27]. Neste caso:

9N > M+ N -1, (3.73)
N > M-1. (3.74)

A condigao apresentada em Equacao (3.74) é denominada de condigao forte para
a equalizacao perfeita. Por outro lado, a aplicacao do mesmo desenvolvimento a um

sistema com equalizador BSE resulta em:

ho

hy ho

hy
Hps = honr—1 : ho , (3.75)

honr—1 hy
i hori—1 |
Wps — [wg wy ... ’UJQN_l]T. (376)
O sistema de equacoes lineares

0; = Hpswags, (3.77)

nao tem solugao, pois o nimero de linhas de Hgg, dado por 2(M + N) — 1, é sempre
maior que o nimero de colunas, 2/N.

Além de alcancar a equalizacao perfeita na auséncia de ruido, o FSE possui outras
vantagens importantes, entre quais estao a insensibilidade a fase de amostragem e

incremento reduzido de ruido [3].

3.3.4 O Critério de Mdédulo Constante

O critério de médulo constante foi primeiramente proposto por Dominique Godard

em 1980 em [9], ainda sem ser batizado por este nome. De fato, ele propos a seguinte
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funcao de custo [26]:

Jooira = E{(R, ~ k") }. (3.78)

em que
E {|s[k]|*
R 379
¢ uma constante real positiva, conhecida como dispersao de ordem p.
O nome algoritmo do médulo constante (CMA) apareceu na literatura em 1983,
m [31], quando Treichler e Agee introduziram de forma independente o critério de
Godard para ordem de dispersao p = 2.

De forma intuitiva, o critério de médulo constante penaliza desvios em magnitude
do sinal equalizado em relagao a um certo valor fixo [3]. Este afastamento é provocado
pela interferéncia intersimbdlica e ruido aditivo. Assim, uma transformacao linear,
baseada na fungao de custo de Godard, mapeia o sinal recebido em pontos de magnitude
constante (anel, na presenga de ruido de fase), eliminando a interferéncia intersimbdlica.
Este efeito é observado na Figura 2.8, para um sinal QPSK.

Evidentemente, quando p = 2, as expressoes das Equagoes (3.78) e (3.79) carregam
a informagao contida nas estatisticas de segunda e quarta ordem, conforme previsto
pelo Teorema de Shalvi & Weinstein. Uma caracteristica diferencial da fungao de custo
do CMA ¢ a capacidade de caracterizar o nivel de interferéncia intersimbdlica na saida
do equalizador independentemente da fase da portadora [26]. Isto torna o algoritmo
“imune” ao ruido de fase e desvio de frequéncia, discutidos na Se¢ao 2.5. A adaptacao
dos coeficientes do filtro com CMA, segundo o gradiente estocastico descendente é

realizada da seguinte forma:
wlk] = wlk — 1] + px[k]e[k], (3.80)
com

elk] = (R, —lylk][") y[k]. (3.81)

3.3.5 Propriedades de Convergéncia do CMA, Caso SISO

Define-se a curtose normalizada, empregada na discussao a seguir da seguinte forma:

E{|s[]|"'}
Norm A
K = T (3.82)
Assim, para que o CMA consiga obter uma equalizacao perfeita, as seguintes condigoes

devem ser satisfeitas [28]:
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1. Matriz do canal, H, é de posto coluna completo (a condigao forte da equalizagao

perfeita ).
2. Auseéncia de ruido aditivo.
3. Fonte i.i.d. com simetria circular, ou seja E {s?[n]} = 0, no caso complexo.

4. Fonte sub-gaussiana. Ou seja, a curtose normalizada da fonte satisfaz:

Norm Norm
K < Ry (3.83)
sendo kY™ = 2 para o caso complexo, e /{év orm = 3 para o caso real.

g

A Figura 3.7 apresenta a superficie da funcao de custo do CMA para um sinal

BPSK, quando os quesitos 1 — 4 acima sao satisfeitos.

0.9

0.8

0.3

0.2

0.1

Figura 3.7: Fungao de custo do CMA para um sinal BPSK com canal que satisfaz as

condicoes da equalizacao perfeita.

As figuras desta secao foram geradas por meio da expressao da funcao de custo

CMA para sinais e canais reais, apresentada em [28]:

1 3 1
JoM|Real = 103 (ks —3) ||HTWH:11 + 103 HHTW”;1 + 10';1; (’fn —3) HWHi
3 3
o Iwls+ 5 o2 [[Hwll; [wl
5ot (o7 [HTw 0 IwlE) + oin, (389
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sendo

l
AL = ("{/A%+A§+...A§V>. (3.85)

2

Os valores utilizados sao: o = ks = 1, kK, = 3, por ser ruido Gaussiano real.

A matriz do canal, H, é especificada para cada caso, e a relacao entre a variancia do
ruido, o7, e SNR [dB] é dada por:

o = No/2 (3.86)
L,
= 9. 10SNR/10 (3.87)
Es / lOgZ 2
2. 1()SNR/10’ (3'88)

em que F, = 1 é a energia de simbolo, Fj, a energia de bit e Ny a poténcia do ruido.

Neste caso, sao observadas quatro regioes de minimo, com as regioes simétricas
em relagdo a origem correspondendo aos valores diferentes do atraso (d € 0, 1), e
as regioes adjacentes correspondendo as solugoes com inversao de polaridade do sinal
equalizado (+, —). No caso do sinal complexo, por exemplo, QPSK, os pares de pontos
correspondentes a polaridade se tornam regioes de minimos continuos, gerados pela
excursao do angulo de rotagao entre 0 e 27 [3], como dita a condigao de equalizagao
perfeita nao supervisionada para sinal complexo (Equagao (3.49)). O canal utilizado

para a geracao da Figura 3.7 possui quatro coeficientes:

0.8321  —0.0605
H = [ ] (3.89)

—0.0702  0.7850

escolhidos arbitrariamente, satisfazendo, porém, as condigoes 1 — 4 acima. Na Figura
3.8, as curvas de nivel da funcao de custo sao mostradas, com asteriscos indicando a
posicao da perfeita inversao do canal.

Evidentemente, neste caso os minimos da funcao de custo do CMA coincidem com os
pontos correspondentes a equalizagao perfeita. A seguir sao demonstrados os impactos
que provocam as condicoes da equalizagao perfeita no formato da superficie da funcao
de custo, por meio de exemplos de baixa complexidade. A Figura 3.9 exibe a fungao
de custo para o mesmo canal, com adicao de ruido, correspondente a SNR de 5 dB.

Observa-se neste caso, como era de esperar, que a equalizagao perfeita nao é mais
viavel, o que se manifesta em elevagao dos minimos acima do nivel “zero”. E interes-
sante observar outro fenomeno que acontece com a adi¢ao de ruido. Nao sé o nivel dos
minimos que ¢ elevado, o ruido também corrompe a correspondéncia entre os minimos
do CMA e os minimos da equalizacao perfeita, fazendo com que os minimos do CMA

se aproximem da origem. A evolugao deste processo ¢ ilustrada na Figura 3.10, em
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Figura 3.8: Contorno da funcao de custo do CMA para um sinal BPSK com canal
que satisfaz as condicoes da equalizacao perfeita e pontos corresondentes a equalizacao

perfeita.

que o contorno da funcao de custo do CMA é mostrado para trés valores diferentes de
SNR, 10, 5 e 3 dB, respectivamente.

O préximo tragado (Figura 3.11) apresenta uma situagao em que a condicao forte
para a equalizacao perfeita nao é satisfeita, i.e., N < M — 1. Para a sua geracao foi

utilizado canal de 6 coeficientes,

0.8321 —0.0605 —0.6200
H = . (3.90)

—0.0702 0.7850 —0.0100
Neste caso é possivel observar que nem todas as solu¢oes permanecem étimas, e a
funcao de custo apresenta minimos locais. Em seguida é apresentada a influéncia do
canal “mal comportado”, no sentido de exibir raizes quase-comuns para os sub-canais,

i.e., quando
det[H] — 0. (3.91)

A Figura 3.12 demonstra a tendéncia de deformacao, quando o valor do determi-
nante diminui.
No entanto, os minimos de CMA coincidem com os minimos de equalizacao ZF. Com
a diminuicao adicional do valor do determinante do canal, o afastamento em torno da
origem aumenta, tendendo para infinito.

Outra caracteristica digna de observagao é a interacao do “mau comportamento”

do canal com ruido. Figura 3.12c exibe a mesma situacao da Figura 3.12b, porém com
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(a) SNR = 10 dB (b) SNR = 5 dB (c) SNR = 3 dB

Figura 3.10: Aproximacao dos minimos do CMA a origem na presenca do ruido.

SNR de 5 dB. O ruido, neste caso, faz com que algumas solucoes de equalizacao étima

sejam “ignoradas” pelo CMA, que passa a apresentar pontos de minimos locais.

3.3.6 CMA, Caso MIMO e a Relacao Entre Equalizacao e Separacao de

Fontes

A tarefa de separagao de fontes nao supervisionada é simplificada sob as suposicoes

presentes nos sistemas DP-QPSK. Elas sao:
e 0s sinais das fontes pertencem ao mesmo alfabeto de modulacao;

e as fontes sao i.i.d.;
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Figura 3.11: Funcao de custo do CMA para um sinal BPSK com canal subdimensio-

nado.

A - LA
Y N
; @ 6
(a) det = —0.1897 (b) det — —0.1398 () det — —0.1398, SNR — 5dB

Figura 3.12: Influéncia da aproximacao das raizes dos sub-canais na Joyy.

e as fontes possuem a mesma poteéncia.

Sob estas condigoes, a tarefa de separacao de fontes pode ser vista como uma espécie da
equalizacao. Enquanto a tltima visa eliminar a interferéncia intersimbdlica (intersym-
bol interference — ISI) do mesmo sinal, a primeira elimina a interferéncia intersimbdlica
entre dois sinais multiplexados (inter-user interference — IUI). Todavia, visto que os
dois casos envolvem, essencialmente, transformagoes lineares, o equalizador acaba de-
sempenhando a mesma tarefa. Assim, a separacao de fontes nao-supervisionada pode
ser realizada utilizando os mesmos algoritmos de equalizacao. Em particular, em um
sistema DP-QPSK esta tarefa é realizada pelo equalizador baseado no CMA.

Deve-se notar, contudo, que na separacao de fontes nao supervisionada de p fontes,

quando as sequéncias de entrada s;[k], i = 1, ..., p, possuem as mesmas proprieda-
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des estatisticas, a resposta do sistema canal-equalizador para a equalizacao e separacao

perfeitas, é definida como [32]:
Clk] = PDIk], (3.92)

em que P ¢é uma matriz permutagao, .e., uma matriz I,,,, com suas linhas arbitra-

riamente permutadas, e D[k] é dada por:

[ ¢1% 5[k — dy]
€j 02 5[]6 — dQ]
D[k] = § . (3.93)

el §[k — d,)

Na Equacao (3.93), d representa o atraso, e /% uma rotacio arbitraria . Portanto, um
sistema baseado no CMA para usuarios multiplos, além de rotacao e atraso arbitrarios,
é sujeito a ambiguidade de permutacao, ou seja, os sinais na saida do sistema nao
necessariamente manterao a mesma ordem dos sinais de entrada.

A Figura 3.13 mostra a forma genérica do modelo em tempo discreto de um sistema
de multiplos usuarios em banda base, com p fontes i.i.d. e m sensores.

Os sinais si, ... s, sao transmitidos por um canal linear, modelado pelos veto-
res h;;, i € {1,...,m}, j €{1,..., p}, e corrompidos por AWGN, com amostras
mlkl, ... nmlk] nas entradas dos sensores correspondentes. As amostras recebidas,
z1[k], ... Ty[k], alimentam os filtros wy;, ¢« € {1,...,m}, j € {1, ..., p}, para
produzir as amostras de saida y[k], ... y,[k]. Supondo que cada h;; possui M coefi-

cientes, e que cada w;; possui IV coeficientes:

zi[k] = Zhgsj[k] +milk] L ie{1,...,m}, (3.94)
yilk] = ngxj[k] , 7 €41, ..., p}, (3.95)
em que
s;[k] = [s;[k] - 85k — M 4+ 1]]" (3.96)
x;[k] = [wilk] - zik— N+1]]" . (3.97)

Combinando os resultados apresentados em [33] e [34] deduz-se a condigao para o

tamanho do filtro para a equalizacao ZF na auséncia de ruido:

N > L]\i__ﬂ, (3.98)
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Figura 3.13: Modelo de sistema de comunicagao MIMO em banda base.

com [ sendo o fator de reamostragem. E interessante observar que no caso de equa-
lizacao na taxa de simbolos, 7.e., [ = 1, o nimero de sensores deve ser maior que
o numero de sinais, para que a condicao de equalizagao perfeita seja satisfeita. Para
p = m = 2, o equalizador se reduz a estrutura “borboleta” (Figura 2.7), empregada
em sistemas DP-QPSK.

A fungao de custo para CMA com p usuérios é uma extensao da Equagao (3.78):

Jemp(W) = E {Z (ly[kI* - 1)2} : (3.99)

j=1

em que é assumida a ordem de dispersao 2 e constante de dispersao R, = 1, condicao
vélida para sinais QPSK. A matriz do equalizador, W, de tamanho [N m x p], é

definida como:

W = S (3.100)



O algoritmo de adaptacao a priori pelo gradiente estocastico descendente da Equacgao

(3.80), para multiplos usudrios, assome a seguinte forma:
W(k] = W[k — 1]+ px[k]y"[k], (3.102)

em que x[k] e y[k] s@o definidos como:

x[k] = [xT[K] -~ <K, (3.103)
ik = [(1 = | lk]*) snlk] - (1= [yp[K]]*) wolk]] - (3.104)

O algoritmo CMA apresentado neste capitulo é referido como CMA padrao no resto

deste trabalho.

3.4 TECNICAS PARA EVITAR SINGULARIDEDES EM SISTEMAS
OPTICOS MULTIPLEXADOS EM POLARIZACAO

Esta secao define o problema da singularidade e apresenta a fundamentagao tedrica
dos trés algoritmos comparados experimentalmente neste trabalho. Os algoritmos apre-
sentados sao: o CMA com restri¢ao, proposto por Liu et al. em [8]; o CMA de dois
estdgios, proposto por Xie e Chandrasekhar em [12]; e 0 MU-CMA, proposto por Pa-

padias e Paulraj em [18].

3.4.1 Definicao do Problema da Singularidade

A funcao de custo da Equacao (3.99) é multimodal, ou seja, a sua superficie apre-
senta multiplos minimos. Portanto, ela exibe algumas ambiguidades intrinsecas. Pri-
meiramente, existe uma ambiguidade de rotagao de fase, mencionada nos Teoremas
3.3.1 e 3.3.2. Esta, porém, nao influencia no funcionamento de sistemas que utilizam
codificacao diferencial, pois apenas a rotacao de fase relativa entre simbolos adjacentes
é levada em conta. Além disso, a solucao otima pode estar sujeita a varios atrasos
d, de{l,... N}, sendo N o comprimento de cada filtro w;; (veja a Figura 3.13).

Ademais, existem ambiguidades decorrentes da prépria estrutura do equalizador.
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Para a melhor ilustracao de tais ambiguidades, é vantajoso considerar o caso de dois
usudrios, que resulta na estrutura “borboleta” do equalizador (veja a Figura 2.7). J&
que as propriedades estatisticas, exploradas pela funcao de custo do CMA, sao idénticas
para ambos os sinais multiplexados, e os pares de filtros {wy1, wia} e {Wa1, Wo } sdo
atualizados de forma independente, existe a possibilidade de ambos os pares de filtros
convergirem para 0 mesmo minimo, resultando em mesmo sinal em ambas as saidas
(y1[k] = y2[k]), ou ainda, para minimos correspondentes as versoes do mesmo sinal
com atraso d diferente (y1[k] = yolk —d] de€{l,... N}). O termo “singularidade”
se refere, precisamente, a situagao de convergéncia ao mesmo sinal em ambas as saidas.
A origem do termo estd na singularidade da matriz de coeficientes do filtro W, para o
caso do filtro de tamanho N = 1. Este termo é empregado, apesar de a matriz W nao
ser necessariamente quadrada. Inclusive, mesmo quando ocorre a convergéncia para
o mesmo sinal em ambas as saidas, W ainda pode ser de posto de colunas completo,
desde que d # 0.

A ocorréncia de singularidades estd intensamente relacionada com a inicializagao
dos filtros do equalizador [8] [13]. Em particular, se inicializarmos o equalizador “bor-

boleta” de tal forma que

wi1[0] = wy[0], (3.105)

W12[O] = W92 [0], (3106)

pela simetria da estrutura e pela independéncia dos componentes responsaveis pela
equalizagao de cada polarizacao, os filtros permanecerao idénticos entre si depois de
um numero qualquer de iteragoes [18], garantindo a ocorréncia de singularidade.

Em sistemas reais a pratica mais comum é usar a inicializagao de pico tinico (single-
spike) [3], i.e., fixar os coeficientes centrais dos filtros wi; e woy em “1”| e 0s coeficientes
restantes em “0” (veja a Figura 2.7). Esta inicializagdo molda os filtros, atribuindo
peso maior aos coeficientes centrais, e reduz a verossimilhanca entre os tributarios das
duas polarizacoes do equalizador.

As préximas partes deste capitulo discutem a fundamentacao tedrica dos trés algo-
ritmos investigados experimentalmente neste trabalho: o CMA com restrigao, o CMA
de dois estagios e o MU-CMA.
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3.4.2 CMA com Restricao

O algoritmo CMA com restrigao, proposto em [8], acrescenta informagao conhecida
a priori a estrutura do filtro, explorando propriedades fisicas da transmissao por fibras
opticas. Especificamente, o algoritmo é baseado num resultado fundamental referente
a polarizacao da luz, que determina que a matriz da funcao de transferéncia de um
sistema dptico, composto por elementos de rotacao e atrasos de fase, é unitéria [17].
A matriz de multiplexacao das polarizacoes, dada pela matriz de Jones para enlace de
fibra com rotagao e atrasos de fase, foi apresentada no Capitulo 2 (Equagao (2.1)), e a

funcao de transferéncia do canal é dada por [8]:

Uljw)  V(iw) ] |

T = vy vGio)

(3.107)

A sua inversa também é uma matriz unitaria, dada pela matriz transposta conjugada:
u*(—t) —o(t

re [ 0= —o(0)
v (=t)  u(t)

em que T'F denota a transformada de Fourier. A aplicacao da Equacao 3.108 aos

Ur(jw) =V(jw)

T = ) vGw)

(3.108)

coeficientes do equalizador “borboleta”, no dominio do tempo discreto, leva a seguinte

restricao:

wilk] = wi[—k]

wiolk] = —wi[—k] (3.109)

Contudo, a relagao acima (Equagao (3.109)) néo é mais valida para um sistema real
que apresenta dispersao cromatica. Porém, é plausivel assumir que, embora a dispersao
cromatica cause uma deformagao na fungao de custo do CMA, o minimo 6timo ainda
estara na vizinhanca do minimo, dado pela fun¢ao de custo, afetada apenas pelo atraso
diferencial de grupo. Desta forma, usando o minimo dado pela Equagao (3.109) para
inicializar o algoritmo, aumentamos a probabilidade de que o CMA convirja para o
minimo desejado.

Este raciocinio foi formalizado pelo Teorema 2(i) de [32], repetido aqui por con-

veniéncia:

Teorema 3.4.1 (Teorema da Convergéncia ao Minimo Préximo) Sejam os
parametros iniciais do equalizador tais que a resposta ao impulso do sistema canal-
equalizador estd dentro de um cone unico do minimo global, e a saida do sistema

satisfaz a condicao de curtose:

/{Nm'm

L > 05 (3.110)
I"{l:S orm
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entdo, para um passo de adaptacado, i, suficientemente pequeno, o equalizador causard

a resposta do sistema convergir para este minimo.

Norm Norm

Aqui k ek sao curtoses normalizadas, conforme foi definido na Equacao

Yy S

(3.82).

Portanto, o algoritmo CMA com restrigdo se resume nos seguintes passos [8]:

1. Definir os coeficientes iniciais de W como single-spike.

2. Efetuar a adaptacao dos filtros wi; e wis, correspondentes a saida y; pelo CMA

padrao, inferindo os valores de wo; € Wy pela relagao de restricao da Equacao

(3.109), até que o equalizador alcance convergéncia.

3. Remover a restricao, permitindo adaptacao livre de todos os filtros do equalizador

pelo CMA padrao.

O passo 2 encontra de maneira adaptativa o ponto 6timo de inicializacao dos filtros,

que assegure a convergéncia do CMA (passo 3) para o minimo desejado com grande

probabilidade.

3.4.3 CMA de Dois Estagios

O CMA de dois estagios [12] explora as mesmas propriedades de transmissao que

o CMA com restrigao, ou seja, a condigao de restrigao descrita pela Equacao (3.109),

utilizando, no entanto, uma abordagem diferente. A motivacao do algoritmo é separar

o equalizador “borboleta” original em um sistema equivalente de dois equalizadores,

W1e W2:
Wik = [ wifi[k] wi [ ]
wili,[k] w3, []
e
— [ w2,k w2 [K] ] |
w2,[k] w23, (K]
em que wl;;[k] = [wlij(l) wl,-j(N)] ,e W2lk] = [w2ij(1)

a restricao somente no equalizador do primeiro estagio:

wly[k] = —wlj)[—k]
wlplk] = wilj[—k],

o4

(3.111)

(3.112)

: w2ij(N)] , impondo

(3.113)
(3.114)
(3.115)
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Figura 3.14: Equalizador CMA de dois estagios.

como mostra a Figura 3.14. Desta forma as funcionalidades de cada um dos equaliza-
dores podem ser separadas.

O primeiro estagio, sujeito a restrigao, separa os dois sinais multiplexados em pola-
rizacao e compensa o DGD, enquanto o segundo estagio, atualizado por CMA padrao
sem restricao, realiza a equalizagao fina, compensando a CD residual.

Uma vantagem deste método é que ele permite a equalizacao sem necessidade de
distinguir entre a fase de convergéncia e a fase de rastreamento. Outra vantagem
¢ a possibilidade de monitoramento da PMD através dos coeficientes das matrizes
W1 e W2 [12], uma propriedade ttil para aplicagoes em sistemas reais. Uma 6bvia
desvantagem deste método é o aumento na complexidade computacional por fator de

2, grosso modo, pois exige atualizacao de dois equalizadores.

3.4.4 MU - CMA

Diferentemente das duas técnicas mencionadas, que impoem restrigoes sobre a es-
trutura do equalizador baseando-se nas propriedades fisicas, o MU-CMA modifica o
proprio critério de modulo constante, alterando a superficie da sua funcao de custo.
Especificamente, o MU-CMA penaliza a correlagao entre os sinais de saida, impondo
uma restricao de correlacao, eliminando os minimos que resultam em singularidades e

forcando uma convergéncia ao minimo desejado.
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A fungao de custo de MU-CMA para p usudrios é dada por [18]:

p
Tav-oumW) = Joum(W) +2 Y Y (), (3.116)
I,n=1;l#n =0

sendo 7,(d) a fungao de correlagao cruzada, definida como:

rm(0) = E{ulklynlk -]}, (3.117)

e Joump) (W) a fungao de custo de CMA para p usudrios, definida na Equacgao (3.99).
Para encontrar o gradiente estocéstico correspondente, a fungao da Equagao (3.116)

¢ derivada em relacao a W:

aJMU—CM(p) (W)
aWij

= AE (jy kP — 1) gk <K

+ (Z Zrﬂ VE{yi[k — 5}}x[]>, (3.118)

I1=1;1#j §=0

resultando em gradiente:
Vwdmv—cmepy (W) = [Ak] ... A[E]], (3.119)
em que
Ajlk] = 4E{Wj 2—1}% X'[k] +

+4 Z Zrﬂ ) E{yi[k — 0]} X*[k]. (3.120)

I=1;1£j §=0

Portanto, o algoritmo estocastico descendente de atualizacao dos filtros é:
Wlk+1] = Wkl —p[Ak] ... AJK]], (3.121)
sendo A;[k] — valor estimado de A;[k], obtido da seguinte forma:

o E{|y;[k]|> — 1} e E{y/[k—0]} sdo estimados pelos valores instantaneos |y;[k]|>—1

e y[k — 0], respectivamente;
e 7;(9) é estimado por

) ~ = 3 ylk—mlyik—m ), (3.122)

em que o termo M determina a acuracia na estimacao da esperanca.
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O parametro M é importante para a analise experimental do algoritmo. No Capitulo
4 ele é introduzido sob 0 nome “comprimento do vetor de estimagao de correla¢ao” (cor-
relation estimation vector length — CEVL). Os vetores x;[k] e X;[k] sdo definidos como
nas Equagoes (3.97) e (3.103), respectivamente.

Apesar de o MU-CMA ter sido desenvolvido e avaliado para operagao continua [18],
na parte experimental, a abordagem de utiliza-lo para encontrar os coeficientes iniciais
dos filtros, foi aplicada. Ou seja, como no caso do CMA com restricao, o MU-CMA foi
utilizado para alcancar a convergéncia inicial, mudando, em sequéncia, para o CMA
padrao. O uso de MU-CMA apenas para a inicializacao do sistema evita a complexidade
de calculo da correlagao cruzada durante a operagao em regime permanente do sistema.
Conforme, testes com dados experimentais revelaram que um incremento de quantidade
de iteracoes acima de 5 x 102 antes de mudar para o CMA padrao nao afeta o nimero

de ocorréncias de singularidades, validando esta abordagem.
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4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS E ANALISE

4.1 ARRANJO EXPERIMENTAL

4.1.1 Aquisicao de dados

O diagrama da Figura 4.1 representa o arranjo experimental, dividido em treés
blocos: o bloco de transmissor, o bloco emulador do canal éptico e o bloco detector e

armazenador.

Detector e
Transmissor » Emulador do Cana » Armazenador de
Dados

Figura 4.1: Diagrama de blocos do arranjo experimental.

A Figura 4.2 apresenta o bloco transmissor de forma detalhada. Os acronimos
utilizados nas figuras desta secao estao resumidos na Tabela 4.1 para referéncia.

O gerador de padroes de pulsos (Anritsu MP1758A) produz quatro sequéncias de
bits pseudo-aleatérias (pseudo-random bit sequence — PRBS) de comprimento 2!, mu-
tuamente atrasadas, na taxa de 7 Gb/s, posteriormente multiplexadas em sequéncia
tnica na taxa de 28 Gb/s. Esta sequéncia e a sua versao inversa, sdo divididas em dois
e atrasadas por 52 bits em um dos ramos, para gerar as componentes em fase (I) e
quadratura (Q). As componentes I e Q alimentam o modulador QPSK Mach-Zehnder
(MZM), cuja entrada éptica, gerada por um laser de realimentagao distribuida (conti-
nuous wave distributed feedback — CW DFB) sintonizavel (Santur ITLA-3020-C), com
largura de linha de espectro de 3 MHz, é ajustada para um comprimento de onda de
1548,51 nm. Em seguida, o sinal QPSK resultante é submetido a um modulador de
pulsos retorna-para-zero (return-to-zero — RZ). Subsequentemente, o bloco formado

por um separador de feixe de polarizagao (polarization beam splitter — PBS), uma fibra
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Transmissor cw

Y
PRBS ] | » Mod. RZ
» Saida 1 > ¢
PRBS S
. © " PBS
Mod.
PPG | pres| | MUX QPSK
> @ R
PRBS 4
™  Saida 2 >
PBC

Figura 4.2: Bloco transmissor.

mantenedora de polarizacao (polarization maintaining fiber — PMF) que insere atraso
de 300 simbolos em um dos ramos, e um combinador de feixe de polarizagao (polari-
zation beam combiner — PBC), produz os sinais da polarizagao horizontal (X-pol.) e
vertical (Y-pol.), concluindo o bloco transmissor.

O bloco emulador do canal, apresentado na Figura 4.3, consiste de um gerador de
PMD (JDS Uniphase PE3), um embralhador de polarizagao (General Photonics PSY-
101 / HP 11896A) e um gerador de CD (Avanax Tunable Dispersion Compensation
module - Nim: 06-3110-10-01), que sao introduzidos para gerar as condigoes de trans-
missao desejadas. O sinal gerado é, entao, amplificado por um amplificador a fibra
dopada com érbio (erbium doped fiber amplifier — EDFA) (Manlight, modelo: HWT-
EDFA-A-B-PAC15-FC/PC). Ruido 6ptico é gerado pelo médulo de ruido, composto

EDFA —‘
| 3dB 95 %

L[ L e Atenuador |
,_l /—,—\_> Optico
5 % OSA

0

Gerador de - Embaralhador
PMD de polarizacéo

A
A

Gerador de C

Amplificador |
Optico

Amplificador
Optico

Filtro Optico

A

Maédulo Gerador de Ruido

Figura 4.3: Bloco emulador do canal 6ptico.

por dois amplificadores (Avanex P/N 603810001) e um filtro 6ptico passa-banda de

100 GHz. Este arranjo permite amplificar o ruido apenas na faixa de frequéncias de
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Tabela 4.1: Tabela de Acronimos

ADC
CW
EDFA
LO
MUX
Mod. RZ
Mod. QPSK
OSA
PBC
PBS
PPG
PRBS

Conversor analdgico digital — analog-to-digital converter

Onda continua — continuous wave

Amplificador a fibra dopada com érbio — erbium doped fiber amplifier
Oscilador local — local oscillator

Multiplexador

Modulador retorna-para-zero — return-to-zero modulator
Modulador QPSK

Analizador do espectro éptico — optical spectrum analyzer
Separador de feixe de polarizacao — polarization beam splitter
Combinador de feixe de polarizacao — polarization beam combiner
Gerador de padroes — pulse pattern generator

Sequéncia binaria pseudo-aleatéria — pseudorandom binary sequence

interesse. O ruido é combinado, posteriormente, com o sinal, por meio de um acoplador

de 3 dB, apds ser ajustado para o valor alvo por um atenuador éptico (JDS Uniphase

HAT11). Depois de passar por divisor de 95/5%), cujo ramo de 5% de poténcia alimenta

um analisador de espectro éptico (HP 70950A), o sinal é ajustado por outro atenuador
(Anritsu MN9611B).

A Figura 4.4 mostra o bloco detector e armazenador, em que uma fonte laser CW
(HP 8168A), amplificada com EDFA (Manlight, modelo: HWT-EDFA-A-B-PAC15-

FC/PC), é usada como oscilador local. Um “front-end” 6ptico detecta o sinal, separando-

LO

\

Armazenamento
para

\

»  Front-End ADC

processamento
offline

\ 4

\

Detector

Figura 4.4: Bloco detector e armazenador.

o em duas polarizacoes, misturadas, em seguida, com o LO numa hibrida de 90°. A
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conversao opto-elétrica é realizada por meio de quatro pares de fotodetectores balan-
ceados. Os sinais de saida do detector, que correspondem as componentes (I) e (Q)
de ambas as polarizagoes, sao amostradas a 50 GSa/s por um osciloscépio de quatro
canais (Tektronix DPO72004), resultando em digitalizagdo na taxa de 50/28 amos-
tras por simbolo, com resolucao nominal de 8 bits. No entanto, a resolucao efetiva
¢ substancialmente menor, e pode ser estimada entre 4 e 5 bits [35]. Os dados s@o
armazenados, entao, para pds-processamento offline.

Para cada uma das condicoes testadas foram obtidas 10 sequéncias de dados, ar-

bitrariamente polarizadas, de 10 amostras.

4.1.2 Processamento offline

Durante o processamento offline, realizado utilizando o software Matlab®, as
sequéncias de dados foram submetidas ao procedimento de ortogonalizagao e nor-
malizacao, seguido por reamostragem por fator de 28/25, para obter uma taxa de
2 amostras por simbolo. Depois da equalizagao e separacao de fontes pelos algoritmos
testados, foram realizados os procedimentos de recuperacao da portadora, decisao e de-
codificacao. Posteriormente, foi calculada a correlagao cruzada entre as sequéncias de
bits (I) e (Q) de ambos os sinais demultiplexados para atrasos de até a metade do tama-
nho dos filtros do equalizador, correspondentes aos atrasos de simbolos possiveis entre
polarizacoes. O limiar da funcao correlacao cruzada, que representa uma ocorréncia de
singularidade, foi estabelecido em 0,5.

Para todos os algoritmos foram usados equalizadores com filtros de 15 coeficientes.
Ademais, no CMA com restricio e o MU-CMA foram realizadas 5 x 10% iteracoes,
antes de mudar para o CMA padrao (veja o Capitulo 3.4). A Figura 4.5 mostra
a maneira em que os algoritmos foram testados, em relacao as sequéncias de dados
experimentais. A inicializacao dos filtros, em todos os ensaios, foi feita pela técnica
de single-spike. Os dados experimentais, que incluem sequéncias de 10° amostras,
resultam em 1,12 x 10% amostras depois da reamostragem, ou em 560 x 10® simbolos
na saida do equalizador. Deles, 50 x 10? foram utilizados para estimacao de SNR e as
ocorréncias de singularidades, apés descartar os primeiros 145 x 103 simbolos (290 x 103
amostras), correspondentes a fase de convergéncia (veja a Figura 4.5). Este nimero
grande de simbolos descartados resulta da implementacao do MU-CMA. Ja que o MU-
CMA utiliza um vetor para calcular a correlacao entre os sinais na polarizacao X e Y
(veja a Secao 3.4.4), cujo tamanho é dado pelo parametro CEVL, os coeficientes dos

filtros do equalizador MU-CMA sao atualizados cada vez que este vetor é preenchido
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com novas amostras. Porém, a correlacao ¢é calculada, também, para os atrasos possiveis
entre os simbolos das duas polarizagoes, em que o atraso maximo corresponde a metade
do tamanho do equalizador. Desta forma, no caso em que CEVL = 20 e os filtros
do equalizador possuem 15 coeficientes, a atualizacao é feita a cada 27 iteragoes do
algoritmo. Entao, as 5 x 10% atualizacoes do equalizador correspondem a 27 -5 x 103 =
135 x 102 simbolos. Depois de mudar para o CMA padrao, 10 x 10 sfmbolos adicionais,
correspondentes a fase de convergéncia do algoritmo sao descartados, resultando no
valor total de 145 x 10% simbolos descartados. No CMA com restricao a atualizacao
dos coeficientes € feita na taxa de simbolos, e, portanto, a mudanca para o CMA padrao

ocorre apés 5 x 103 simbolos.

CMA padréo [f===-—-——————-———————- CMA padrdo —————f==—=—=———- L ——p

5.000 iteragbes
135.000 simbolo
270.000 amostr

MU-CMA  |f===——-- MU-CMA —====——pF—————— CMA padrdo ————-—- -——>

5.000 iteragbes
5.000 simbolo
10.000 amostr

CMA.CQm - Restricdo-—————- CMA padrdo ==———=——q===————=—+ —-——>
restricao
CMAdedois | _________ CMAdedois ___ | _________ .
estagios | estagios

Andlise de dados entre os

Inicializagao single-spike simbolos 145.000 e 195.000

Figura 4.5: Diagrama da andlise experimental dos algoritmos.

4.2 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

As Figuras 4.6a e 4.6b mostram as curvas que relacionam a SNR 6ptica (OSNR) com
a taxa de erro de bit (BER), e a OSNR com a SNR estimada. Elas estao apresentadas
aqui para referenciar o ponto de operacao desejado, correspondente a BER = 1073 &

SNR estimada. Esta taxa de erro na transmissao permite alcancar uma BER < 1072,
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exigida pelo padrao IEEE 802.3ba de 100GbE [36], por meio de cédigos corretores de
erros. A curva que representa a SNR média na Figura 4.6b foi obtida pelo ajuste

polinomial no sentido de erro quadratico minimo.

OSNR x BER OSNR x SNR
‘ 9.5 : ‘
m— SNR Média
9| - m= X Pol SNR
- Q=
85l Y Pol SNR

BER

10° : : : 55 : : :
14 15 16 17 18 14 15 16 17 18
OSNR (dB) OSNR (dB)
(a) OSNR versus BER. (b) OSNR versus SNR estimada.

Figura 4.6: Relacoes de referéncia: OSNR vs. BER e OSNR vs. SNR.

A OSNR ¢ definida da seguinte forma:

P

OSNR &2
2 Nasg Brey

(4.1)

sendo P, a poténcia total do sinal, i.e., a soma das poténcias de ambas as polarizacoes,
Nysk a densidade espectral do ruido ASE em uma polarizacao, e B,.; a banda de
referéncia. Comumente, para comprimento da onda portadora de 1550 nm (frequéncia
da portadora de 193,4 THz), a B, utilizada é de 12,5 GHz, que corresponde a uma
resolugao em comprimento de onda de 0,1 nm [37].

A SNR foi estimada segundo o método apresentado em [37], resumido a seguir:

B = 2 (W) - T (42)
No = WP - B, (43

em que Fy é a energia de simbolo, Ny a poténcia do ruido complexo N, = 20727, eo

operador (.) denota o valor médio. Apds encontrar a energia de simbolo, a energia de

bit, Ej, obtém-se da seguinte forma:

E
E, = 2 = FE;/2 4.4
em que M = 4 é o tamanho da constelagao. Finalmente,
£y
SNR [dB] = 10 log — (4.5)

Ny
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4.2.1 Resultados do processamento de dados gerados na presenca do ruido
ASE

Os dados da Tabela 4.2 mostram a influéncia do tamanho do vetor da computacao
de aproximacao da correlagao do algoritmo MU-CMA, CEVL, definido na Secao 3.4.4,
na ocorréncia de singularidades. Neste caso, a tnica fonte de distor¢ao é o ruido ASE;,
que resulta em uma OSNR = 17 dB. A luz destes resultados, o tamanho fixo de CEVL

= 20 foi usado para o MU-CMA no processamento subsequente.

Tabela 4.2: Ocorréncia de Singularidades vs. CEVL

Numero de ocorréncias de singularidades
CEVL (MU-CMA)
Algoritmo 3 4 | 5|6 |[10]14]18|20]21| 22
MU-CMA 268 | 1717714916 | 4] 11010 0
CMA com restricao 0
CMA de dois estagios
CMA padrao 25

Neste caso, quando o ruido é a tnica fonte de distor¢ao, todos os algoritmos exibem
um melhoramento no desempenho em relagao ao CMA padrao. No entanto, deve-se
notar que a propria inicializagao single-spike leva a uma ocorréncia relativamente baixa
de singularidades. Ademais, a inicializacao single-spike também satisfaz a restricao da
Equacao (3.109).

A Figura 4.7 a seguir mostra a SNR estimada para cada uma das polarizagoes
separadamente, e a Figura 4.8 apresenta os mesmos resultados, porém com uma maior
resolucao.

Pode-se observar que, com excecao do CMA de dois estagios, todos os algoritmos
apresentaram uma SNR estimada semelhante, em torno de 8,5 dB, correspondente a
BER abaixo de 107 (veja as Figuras 4.6a e 4.6b). Vale notar, também, que para
todos os algoritmos houve convergéncia dos equalizadores em cada um dos 10% ensaios.
Ou seja, a robustez do algoritmo CMA nao foi afetada pelas técnicas para evitar
singularidades, investigadas. A maior resolucao da Figura 4.8 permite observar que,
aparentemente, em um grande numero de casos, os algoritmos CMA padrao, CMA
com restricato e MU-CMA convergem para os mesmos minimos. Graficamente este
fenomeno é observado pelos pontos sobrepostos. De fato, o CMA padrao e o CMA
com restri¢ao sempre convergem para o mesmo minimo na polarizagao X (a polarizagao

atualizada sem restri¢do), pois os tributarios do equalizador MIMO, wy; e wyy (veja
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Figura 4.7: SNR estimada na presenca do ruido ASE.
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Figura 4.8: SNR estimada na presenca do ruido ASE: alta resolucao.

a Figura 2.7), sao atualizados da mesma forma em ambos algoritmos. J4 o CMA de
dois estagios nao apresenta os mesmos minimos, pois utiliza dois filtros, que levam
a uma superficie de custo inteiramente diferente. Observa-se, também, que o CMA
de dois estégios apresenta, na polarizagao X, uma SNR estimada maior que os outros
algoritmos. Este resultado provém do uso de dois filtros de 15 coeficientes em vez
de um, que, aumentando os graus de liberdade do equalizador, permite a sua melhor
adaptacao. No entanto, uma observacao importante para o CMA de dois estagios é que
a SNR estimada para a polarizacao Y é em torno de 0,5 dB menor que para a polarizacao
X. Isto indica que o CMA de dois estdgios penaliza a orientacao de polarizagao que nao
¢ atualizada de maneira livre no primeiro estagio. Os diagramas de caixa das Figura 4.9

e 4.10 apresentam varios parametros estatisticos da SNR estimada para cada algoritmo

nas polarizagoes X e Y, respectivamente: as medianas (denotadas por linhas pretas);
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Diagrama de Caixa, SNR X-pol. OSNR 17dB
9 ‘ ‘

CMA padrao MU-CMA CMA com restr. CMA de dois est.

Figura 4.9: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenca de ruido ASE, X-pol.

Diagrama de Caixa, SNR Y-pol. OSNR 17dB
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CMA padrao MU-CMA CMA com restr. CMA de dois est.
Figura 4.10: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenga de ruido ASE, Y-pol.

os valores minimos e maximos; e os quartis inferiores e superiores, correspondentes a
25% e 75% do total dos dados.

Observa-se que o CMA de dois estagios e o MU-CMA possuem um espalhamento
pequeno e simétrico de SNR, comparavel com o espalhamento do CMA padrao. O CMA
de dois estagios possui um espalhamento ligeiramente maior, com variagoes maiores da
SNR nos 50% inferiores na polarizacao X, e com variagoes maiores da SNR nos 50%
superiores na polarizacao Y. As medianas das polarizacoes X e Y do CMA de dois

estdgios apresentam uma diferenca de 0,6 dB.
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Figura 4.11: Ocorréncia de singularidades na presenca da CD residual. OSNR = 18
dB.

4.2.2 Resultados do processamento de dados gerados na presenca da dis-

persao cromatica

As ocorréncias de singularidades para varios valores da CD residual sao apresenta-
das na Figura 4.11. Uma anadlise do grafico apresentado leva a duas observagoes prin-
cipais: todos os algoritmos apresentaram um desempenho superior ao CMA padrao,
resultando numa porcentagem de ocorréncias de singularidades inferior a 0,5%, no pior
caso. O aumento da dispersao cromaética residual nao afeta de maneira significativa as
propriedades de convergéncia dos algoritmos. Nota-se também, que todos os algoritmos
testados exibiram singularidades. Na Figura 4.12 observa-se a SNR estimada para um
valor escolhido da dispersao cromaética residual de 50 ps/nm. De modo geral, como era
de esperar, a SNR estimada diminuiu em torno de 0,5 dB em relacao ao caso do sinal
corrompido apenas pelo ruido ASE (veja a Figura 4.7), resultando em uma SNR média
de 8 dB. As observagoes feitas previamente na anélise do caso do ruido ASE em relagao
ao CMA de dois estagios, considerando a penalidade da polariza¢ao nao atualizada de
forma livre no primeiro estdgio (a polarizagao Y), sdo evidentes, também, na presenga
da CD residual. Observa-se que, também, na presenca da dispersao cromética a robus-
tez do CMA tampouco é afetada pelas técnicas investigadas. Os seja, nao houve casos
em que os equalizadores nao obtiveram convergeéncia.

Os diagramas de caixa da SNR estimada para as polarizacoes X e Y sao apresentados

nas Figuras 4.13 e 4.14, respectivamente.
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SNR X-pol. CD = 50 ps/nm, OSNR 18dB

10 10
9 L 4
o o
= =
' 14
= =
" 7]
x CMA padréo x  CMA padrao
b MU-CMA 6 MU-CMA
CMA com restrigdo + CMA com restrigado
5 ‘ ‘ CMA de dois estagios 5 ) ) * CMA de dois estagios
0 200 400 600 800 1000 0 200 400 600 800 1000
Iteragdes Iteragdes
(a) X-pol. (b) Y-pol.

Figura 4.12: SNR estimada na presenga da CD residual.

Diagrama de Caixa, SNR X-pol. CD =50 ps/nm
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Figura 4.13: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenca da CD residual, X-pol.
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Figura 4.14: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenca da CD residual, Y-pol.

Nota-se que o CMA padrao, o MU-CMA e o CMA com restri¢ao apresentam propri-
edades estatisticas da SNR estimada semelhantes em ambas as polarizagoes: a mediana
ligeiramente abaixo de 8 dB e espalhamento de valores da SNR entre 7,5 e 8,4 dB, apro-
ximadamente. O CMA de dois estdgios, na polarizacao X, apresenta um espalhamento
dos valores da SNR estimada consideravelmente maior, entre 7,2 e 8,5 dB. Na pola-
rizacao Y este espalhamento é menor, porém, com uma penalidade consideravel no

valor da mediana, em torno de 0,7 dB em relagao a polarizacao X.

4.2.3 Resultados do processamento de dados gerados na presenca de DGD

A Figura 4.15 mostra as ocorréncias de singularidades para varios valores de DGD.
O atenuador 6ptico (veja a Figura 4.3) foi ajustado para uma OSNR resultante de 18
dB. E evidente que DGD produz um maior impacto na taxa de ocorréncias de singu-
laridades no CMA padrao, como no caso de DGD de 20 e 60 ps, em que a taxa de
ocorréncias de singularidades alcanca valores superiores a 30%. No entanto, o CMA
com restricao apresentou um desempenho excepcional, resultando na ocorréncia de
apenas uma singularidade. O MU-CMA também apresentou um desempenho satis-
fatorio, demonstrando, porém, um aumento de ocorréncias com o aumento de DGD.
O CMA de dois estagios apresentou o pior desempenho, com taxas de ocorréncias de
singularidades de até 13%, para DGD de 20 ps. A Figura 4.16 foi gerada com os mes-

mos dados que a Figura 4.15 , porém representando as ocorréncias de singularidades
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Figura 4.15: Ocorréncia de singularidades na presenca de DGD. OSNR = 18 dB.
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Figura 4.16: Ocorréncia de singularidades na presenca de DGD (porcentagem) OSNR
= 18 dB.

4
DGD (ps)

em porcentagens, na escala liner.

A virtude desta figura é que ela permite visualizar de forma facil uma certa peri-
odicidade de 40 ps na quantidade de ocorréncias de singularidades, apresentada pelos
algoritmos CMA padrao e CMA de dois estagios. E interessante observar que 40 ps
correspondem, aproximadamente, ao tempo de simbolo T}, cujo valor exato é Ty, = 35,7
ps. Percebe-se que as ocorréncias de singularidades aumentam quando DGD se torna

comparavel com um muiltiplo da metade do T}, como nos casos de DGD de 20 e 60 ps,
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Figura 4.17: SNR estimada na presenca de DGD.

e diminuem quando DGD aproxima-se de um multiplo inteiro do periodo de simbolo,
como nos casos de DGD de 40 e de 80 ps. Uma explicagao plausivel para este fenomeno
é que a condicao de restrigao, dada pela Equacao (3.109), nao considera o formato de
modulacao e nem as peculiaridades de um sistema fracionalmente espacado. A com-
binagao destes fatores pode afetar a validade da condigao de restricao. No Apéndice é
apresentado um exemplo de baixa complexidade, que ilustra um caso em que, de fato,
esta condicao nao é satisfeita.

A Figura 4.17 mostra a SNR estimada para um valor de DGD de 20 ps nas po-
larizagoes X e Y. Percebe-se que houve um caso em que o CMA padrao, e conse-
quentemente, também, o CMA com restricao, nao conseguiram equalizar o sinal na
polarizagao X. Casos como este sao decorrentes da natureza estocastica do CMA. Os
demais algoritmos nao apresentaram problemas de equalizagao, mostrando-se robustos
na presenca de DGD. O CMA de dois estagios apresentou uma penalidade na SNR
estimada para a polarizacao Y, semelhante aos casos anteriores. Os parametros es-
tatisticos da SNR na presenca de DGD, para as duas polarizagoes, sao apresentados
nas Figuras 4.18 e 4.19, em que o outlier, ou, o valor atipico, correspondente ao ponto
de nao convergéncia do CMA padrao e do CMA com restricao na polarizagao X, nao
foi incluido, para manter uma resolugao mais coerente do diagrama. Observa-se neste
caso, também, um maior espalhamento de valores da SNR no CMA de dois estégios,
além da penalidade observada pela mediana da SNR na polarizacao Y. Pode-se notar,
também, que existe uma incerteza, oriunda da natureza estocastica dos algoritmos.
Conforme, todos os algoritmos investigados apresentaram algumas singularidades.

Por dltimo, a Tabela 4.3 resume os casos em que os algoritmos nao conseguiram

alcancar uma convergencia, resultando em uma baixa SNR estimada, cujo limiar para
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Figura 4.18: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenca de DGD, X-pol.
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Figura 4.19: Diagrama de caixa da SNR estimada na presenca de DGD, Y-pol.
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a nao-convergeéncia foi estabelecido como sendo inferior a 4 dB. Os resultados para as
duas polarizacoes, y; e vz, sao apresentados separadamente. Esta tabela demonstra a
estabilidade temporal do experimento e a robustez dos algoritmos testados. Conforme,
foram observados apenas 8 casos de nao-convergéncia durante todo o processamento,

correspondentes a uma porcentagem de nao-convergéncia inferior a 0,01 %.

Tabela 4.3: Ocorréncia de Nao-Convergéncias

Ocorréncia de Nao-Convergéncias
ASE [dB] CD [ps/nm] DGD |[ps]
Algoritmo 17 0|50 | 100 | 150 | 200 | O | 20 | 40 | 60 | 80
MU-CMA Ya - - - - I
w| - -]
CMA com restri¢ao Yo - -l - - - A
CMA de dois estagios | yo - - -] - - I
vl - |-l
CMA padrao Yo - N - |
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5 CONCLUSOES

Este trabalho teve como objetivo a investigacao experimental das técnicas para
evitar singularidades, ou seja, convergéncia do equalizador para o mesmo sinal em
ambas as saidas, em sistemas DP-QPSK a 112 Gb/s. No intuito de fornecer um pa-
norama contextual, foram apresentados alguns temas essenciais para a abordagem do
problema. Primeiramente, o detector 6ptico coerente foi estudado por meio da sua
divisao em subsistemas segundo as tarefas realizadas, detalhando cada uma delas e
apresentando as técnicas e algoritmos comumente utilizados. Os efeitos lineares que
degradam a transmissao pela fibra optica também foram apresentados. Em seguida,
foram apresentados fundamentos da equalizagao adaptativa, iniciando pelos conceitos
fundamentais, tais como a equalizagao perfeita e o critério de erro quadratico médio
minimo, avancando para a equalizagao adaptativa autodidata, a investigagcao do algo-
ritmo de mdédulo constante e suas propriedades de convergéncia. Neste contexto, os
topicos relativos a equalizacao fracionalmente espacada e as particularidades do caso de
multiplos usuérios também foram abordados. Posteriormente, foi definido o problema
de singularidade, e a fundamentacao tedrica das técnicas investigadas foi apresentada.
A parte experimental do trabalho descreveu o arranjo utilizado para a aquisi¢ao dos
dados, apresentou os resultados obtidos pelo processamento offline e comentou o de-
sempenho dos algoritmos em questao.

A analise experimental detalhada das trés técnicas para evitar singularidades, CMA
com restricao, CMA de dois estagios e MU-CMA, sob efeitos lineares de transmissao,
revelou um melhoramento substancial em termos da frequéncia de ocorréncia de singu-
laridades em relagdo ao CMA padrao. Todos os algoritmos investigados conseguiram
reduzir a ocorréncia de singularidades. No entanto, sob certas condigoes, o MU-CMA
e CMA com restri¢ao, usados para inicializagao do sistema, exibiram melhores resulta-
dos que o algoritmo de dois estagios, que nao diferencia entre as fases de inicializacao
e de operagao. Ademais, os algoritmos, com excecao de CMA de dois estagios, nao
apresentaram penalidade de SNR em relacao ao CMA padrao. Ja o CMA de dois
estagios exibiu uma penalizacao em SNR da polarizacao que nao foi utilizada para a
adaptacao do primeiro estagio. O desempenho do algoritmo ainda demonstrou uma
forte dependéncia em relacao a PMD de primeira ordem. Mostrou-se que o formato
do pulso e a equalizacao fracionalmente espacada, na presenca de PMD, sob certas

condicgoes, podem destruir a relacao fundamental do algoritmo.
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O CMA com restricao mostrou-se eficiente em todas as condigoes testadas. Devido
ao fato dele nao acrescentar complexidade computacional ao CMA padrao, ele é reco-
mendado para o uso em sistemas praticos. Além disso, foi observada uma incerteza
estatistica presente nos algoritmos, de modo que uma total eliminagao de singularidades
nao pode ser garantida.

Alguns trabalhos complementares devem ser realizados para completar a analise
apresentada. Primeiramente, e de interesse pratico investigar o desempenho dos trés
algoritmos na presenca de PDL, especificamente, sob o efeito de despolarizacao, em
que a ortogonalidade entre os sinais multiplexados nao é mantida. Infelizmente, a
geracao de dados experimentais para estas condigoes é mais complexa e sujeita a ins-
tabilidade. Portanto, uma anélise de desempenho na presenca de despolarizacao nao
foi incluida neste trabalho. Além disso, é de grande importancia investigar o fendomeno
da permutacao arbitraria de fontes em sistemas praticos, em termos de nimero de

ocorréncias, os impactos, e o desenvolvimento de técnicas para evita-lo.
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A ANALISE DA CONDICAO DE RESTRICAO EM UM
EQUALIZADOR FRACIONALMENTE ESPACADO, PARA
O FORMATO DE PULSO RZ

Seja o modelo representado na Figura A.1. O sinal RZ multiplexado em polarizagao
passa por um gerador de DGD, cujos eixos de birrefringéncia formam um angulo ar-

bitrario, ©, com a polarizacao horizontal do sinal original.

Gerador de DGD

Cond.1:A=T, Cond.2:A=TJ2

k Vk-1
N
N A
0 Atrasc
k Yk-1

Figura A.1: Sistema RZ gerador de DGD, [ = 2.

O gerador de DGD insere um atraso, A, em um dos eixos. Para fins de simplici-
dade, é assumido que os eixos do gerador de DGD estejam alinhados com os eixos do
receptor, 71 e 79, onde o sinal é amostrado na taxa de duas amostras por simbolo,
gerando amostras “pares” e “impares”. Esta andlise considera apenas dois simbolos

consecutivos, mas pode ser estendida para tamanho de filtro qualquer. Duas situacoes

extremas sao consideradas:
1. Condicao 1: DGD = Tj;
2. Condigao 2: DGD = T;/2.

Definindo o sinal X-pol. transmitido,s;, e o sinal Y-pol., s5, obtém-se as seguintes

combinagoes na entrada do equalizador (veja a Figura A.2):
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v

X-pol

Y - pol

Figura A.2: Divisao de poténcia do sinal no receptor

(k) = s1(k)sen© — sy(k) cos O,
25" (k) = s1(k—1)cos© + sa(k —1)sen O,
(k) = 0,

) = 0. (A1)

X1"(z) = Si(z)sen© — Sy(2) cos O,

X2"(k) = 27'91(2)cos© + 271 Gy(2)sen O,

X{"(z) = 0,

X3™(2) = 0. (A.2)

No caso de apenas dois simbolos, a matriz do equalizador é reduzida a:

par par
Wy Wy
imp mp
Wy Wy
W = (A.3)
par par
12 22
mp mp
| Wia Wy




Portanto, os sinais de saida do equalizador sao:

sen © —cos©®
Y; 0 0 S
1(2) — WT 1(2) 7 (A4)
Ya(2) 2 lcos® z7l'sen®© So(2)
0 0
ou, eliminando os coeficientes redundantes:
Wil
W, = , (A.5)
Wiy why
e
Yi(2) _ WZ:Z sen © —cos © S1(2) . (A.6)
Y () zlcos® z7'sen®© Sa(2)
Isto leva a:
- -1
Wl — sen © —cos®
“ I 2 lcos® z7lsen®
B [ sen®  zcos© (A7)
| —cos © zsen® |’ '
ou, no dominio da frequéncia:
—— [ sen® ¥ cos©
eq i
| —cos O e“sen®
o[ e sen© €% cosO
_ 4 e Awsen e-w cos 7 (A8)
i —e 72080 el2sen®

W
em que o termo e’2 representa um atraso t

fazem a Equagao (3.109). Portanto:

par
Wy,

par
Wio

e qualquer restricao sobre os termos impares

emporal, e os coeficientes da matriz satis-

(why' )" (A.9)
—(w5")", (A.10)

nao afeta as propriedades de convergeéncia.

Ja no caso de DGD = T/2, os sinais de entrada do equalizador sao:

s1(k)sen ©
0,
0,

s1(k —1)cos© + sy(k — 1) sen ©.

— s9(k) cos ©,

(A.11)
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Ap6s eliminar os coeficientes redundantes é obtido:

wiy’ wgy
W, = impamp | (A.12)
Wyp™  Wog
e
Yi(2) . sen © —cos © S1(z) (A13)
Ys(2) ] zlcos® z'sen® Sy(z) |’ '
que, seguindo os passos do desenvolvimento anterior, leva a seguinte relagao:
wiy’ = (wp")" (A.14)
wiy? = —(whi")*. (A.15)

Ou seja, para DGD = T;/2, a relagdo da Equacao (3.109) é valida apenas se os filtros
W12 € Woo sa0 deslocados de uma amostra em relagao a wi; e wo. Portanto, picos de
singularidade sao observados para valores de DGD de 20 e de 60 ps., correspondentes

a Ts/2 e 3T,/2, respectivamente.
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