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Resumo

A evolucdo dos sistemas Opticos coerentes permitiu a utilizagdo de formatos de
modulagdo que carregam informacao através da fase, amplitude e polarizacao do sinal
6ptico. Ao mesmo tempo, o desenvolvimento da eletronica permite que esses sinais, agora
disponiveis no dominio digital, possam ser tratados por algoritmos de processamento de
forma a compensar os principais efeitos responsaveis por deteriorar o sinal ao longo do

enlace de transmissio.

Dentre as distorcoes tratadas estao a dispersao cromaética e a dispersao de modo de
polarizacdo, cujas compensagoes sao vitais para sistemas acima de 40 Gb/s. A sincronia
temporal e a recuperagao de portadora também ¢é realizada no dominio digital, tornando
desnecessario o controle temporal dos lasers utilizados na transmissao e recep¢ao, bara-
teando os custos e propiciando a disseminacao de sistemas com taxas mais elevadas. O
proximo obstaculo na obtencao de maiores capacidades se torna entao a compensagao dos

chamados efeitos nao lineares da fibra optica.

Nesta dissertacao, os conceitos de transmissao coerente digital e os principais algoritmos
para a recepc¢ao e recuperacao de sinal sdo apresentados. A partir dai, discutimos as origens
e consequeéncias dos efeitos nao lineares que deterioram o sinal transmitido e impedem a
elevacao da poténcia de langcamento na fibra 6ptica. Duas solugoes para o problema sao
apresentadas e discutidas: o algoritmo de Retropropagagao Digital (DBP) e o estimador
de sequéncia de maxima verossimilhanca (MLSE), além de variagoes que possam melhorar

o seu desempenho.

Os resultados de simulagoes e experimentos sao apresentados e demonstram a eficacia
dos métodos discutidos. Em uma transmissao experimental DP-16QAM com taxa de 224
Gb/s foi possivel perceber um ganho em distancia de mais de duas vezes com a utilizac¢ao
do DBP, em comparacao com a equalizagao puramente linear, enquanto que a combinacao
dos dois métodos proporcional quase trés vezes o alcance original. Por fim, realizamos um
estudo da complexidade do algoritmo DBP em termos de multiplicagoes complexas e uma
estimativa de ocupacao de area em chip que o moédulo de compensacao de nao linearidade
teria. Os resultados mostram a importancia que a compensacao de nao linearidades tera
em sistemas 6pticos de altas taxas no futuro e o grande desafio nessa area de estudo que

¢é a reducao da complexidade das solugoes.

Palavras-chaves: transmissao Optica coerente; processamento digital de sinais; efeitos

nao lineares em transmissao Optica.



Abstract

The evolution of coherent optical systems allowed the use of advanced modulation
formats that carry information through the phase, amplitude and polarization of the
optical signal. At the same time, the development of electronics enabled these signals,
now available in the digital domain, to be treated with digital processing algorithms so
the main effects responsible for deteriorating the signal along the transmission link would

be compensated.

Among those distortions chromatic dispersion and polarization mode dispersion,
whose compensation is vital for systems above 40 Gb/s. Time synchronization and carrier
recovery are also performed in the digital domain, making it unnecessary to make a
strict control of the lasers used in the transmission and reception, cheapening the costs
and allowing the spread of systems with higher rates. The next hurdle in getting higher

capacity then becomes the compensation of so-called non-linear effects of the optical fiber.

In this work, the concepts of digital coherent transmission and the main algorithms
for signal reception and recovery are presented. Thereafter, we discussed the origins and
consequences of non-linear effects which degrade the transmitted signal and prevent the
increase of the launch power into the optical fiber. Two solutions to the problem are pre-
sented and discussed: the Digital Backpropagation algorithm (DBP) and the Maximum
Likelihood Sequence Estimator (MLSE), and some variations that can improve their per-

formance.

The results of simulations and experiments are shown, and demonstrate the effec-
tiveness of the methods discussed. In an experimental transmission DP-16QAM with a
rate of 224 Gb/s is possible to double the achieved distance, when DBP is used, in com-
parison with pure linear equalization, while the combination of DBP and MLSE provides
almost three times the original range. Finally, we conducted a study of the complexity of
the DBP algorithm in terms of complex multiplications and the chip area which a DBP
module would have is estimated. The results show the importance that non-linearities
compensation will have in future systems and the major challenge in this area which is to

reduce the complexity of the solutions.

Keywords: coherent optical transmission; digital signal processing; nonlinear effects in

optical transmission.
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1 Introducao

O trafego internacional de comunicagao apresentou um crescimento exponencial
durante os anos 2000 (RAINIE, 2010) e tem se mantido acelerado na década atual. Essa
tendéncia vem se sustentando pelo aumento e diversificagao de servigos mais complexos e
de maior necessidade de capacidade, como a distribuicao de video sob demanda, aplica-
¢Oes ponto-a-ponto (peer-to-peer) e computacao em nuvem. Em conjunto a esse aumento
na complexidade dos servigos, presenciamos também um crescente niimero de usudarios
aparentes, devido & popularizagdo internacional de smartphones e tablets (ANDERSON;
WOLFF, 2010). Essa demanda impulsiona o desenvolvimento de novas tecnologias e equi-
pamentos de transmissao de dados em altas taxas que atendam as exigéncias mundiais de
formas de comunicacao mais rapidas e eficientes, incluindo a diminuicao do custo por bit

transmitido.

Nesse contexto, as redes Opticas tém participacao fundamental por suas caracte-
risticas inerentes de possibilidade de atingir milhares de quildémetros com uma alta taxa
de transmissdo. No entanto, diferentemente de outros meios como transmissao cabeada e
sem fio, o uso de técnicas de processamento digital de sinais (DSP - Digital Signal Proces-
sing) em sistemas épticos é relativamente recente. Se considerarmos a evolugao histérica
dos sistemas de transmissao Optica, podemos dividi-la em trés fases bem distintas. A pri-
meira fase se caracteriza principalmente por enlaces ponto a ponto, onde nao havia uma
preocupagao com efeitos proprios da fibra, como dispersdao cromatica (CD - Chromatic
Dispersion) ou efeitos nao lineares, e onde a atenuagao inerente da fibra era solucionada
através de regeneradores opto-eletronicos, utilizando conversao éptico-eletro-optica de alto

custo.

No inicio da década de 90 houve um principio de pesquisa relacionada a utiliza-
¢ao de formatos de modulagao avancados em conjunto com a deteccao Optica coerente
(BETTT et al., 1995); entretanto, essas pesquisas deram lugar para a segunda fase na
evolugao das comunicagoes opticas: o advento do amplificador éptico a fibra dopada com
érbio (EDFA - Erbium Doped Fiber Amplifier) que possibilitou o desenvolvimento de téc-
nicas de multiplexacao por divisao de comprimento de onda (WDM - Wavelength Division
Multiplezing) e permitiu que a ampla banda de operagao das fibras opticas pudesse ser
explorada. Nesse ponto da evolugdo temos também de forma bem difundida a utiliza-
¢ao de fibras compensadoras de dispersao (DCF - dispersion compensating fiber) e filtros
baseados em grade de Bragg (AGRAWAL, 1997). Essas solugoes da camada fisica per-
mitiram o aumento da capacidade dos sistemas de transmissao, eliminando a principal
degradacao linear em sistemas de até 2,5 Gb/s por canal: a dispersdo cromatica. Progres-

sos no processo de fabricagdo da fibra permitiram chegar em coeficientes de atenuagao
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tao baixos quanto 0.2 dB/km, na regiao de 1550 nm. Essas conquistas na area fisica,
somadas a dificuldade no desenvolvimento de equipamentos capazes de operar em altas
taxas no dominio elétrico, como conversores analégico-digitais, atrasaram o uso de téc-
nicas de equalizacao digital para sistemas 6pticos. Esses sistemas utilizavam formato de
modulagao 'liga-desliga"(OOK - On Off Keying) e deteccao direta, chegando a taxas de

até 40 Gb/s por canal, sendo os sistemas de 10 Gb/s os mais difundidos.

A terceira fase, aquela em que nos encontramos hoje, diz respeito justamente
a utilizagao de formatos de modulagdo avancados juntamente com deteccao coerente e
conjuntos de algoritmos de processamento digital de sinais. Dessa forma, somos capazes
de aumentar substancialmente a eficiéncia espectral dos sistemas, partindo dos 0,5 b/s/Hz
da modula¢do OOK para os 1 b/s/Hz do formato de chaveamento em quadratura da fase
(QPSK - Quadrature Phase Shift Keying), ou para formatos de modulagao em quadratura
da amplitude (QAM - Quadrature Amplitude Modulation) como o 16-QAM com 2 b/s/Hz
(WINZER; ESSTAMBRE, 2006), considerando a formatagao de pulso de nao retorno a
zero (NRZ - Non-return-to-zero). Podemos ainda dobrar essa eficiéncia espectral fazendo
uso de uma outra dimensao até entao inexplorada: a multiplexagao por polarizagao (PDM
- Polarization Division Multiplezing). Como toda a informacao pode agora ser acessada
no dominio elétrico, é possivel ainda, com a utilizagado de técnicas de DSP, compensar ou
minimizar os efeitos que degradam o sinal 6ptico propagante na fibra, como a CD e a
dispersao de modo de polarizacao (PMD - Polarization Mode Dispersion), entre outros.
O DSP é também essencial para a decodificacao dos simbolos cuja informacao encontra-se

nao somente nas componentes de fase e quadratura, mas também na polarizagao.

Essa revolugao da utilizacao de técnicas de DSP em sistemas épticos proporcionou
recordes tanto em distancia quanto em capacidade e eficiéncia espectral. Ja é possivel dizer
que os receptores coerentes atuais, munidos de DSP dedicado, sao capazes de compensar
plenamente os efeitos lineares da fibra. Consequentemente, o desempenho da transmissao

se torna limitado principalmente por efeitos nao lineares.

Segundo a lei de Shannon, a capacidade do canal esta relacionada com a largura de
banda e a relacao sinal-ruido (SNR - Signal to Noise Ratio) do sinal transferido (SHAN-
NON, 2001). Dessa forma, para atingirmos distdncias cada vez maiores e termos sinais
com cada vez mais niveis, precisamos aumentar a SNR do sinal transmitido, o que pode
ser realizado através do aumento da poténcia de lancamento do sinal na fibra. No entanto,
ao aumentarmos a poténcia, temos uma incidéncia cada vez maior de efeitos nao lineares,
criando assim, na pratica, um limite superior de poténcia de lancamento. Acima desse
limite temos uma piora da taxa de erro de bit (BER - Bit Error Rate); a esse ponto de

poténcia étima damos o nome de Limite de Nao Linearidade (NLT - Nonlinear Threshold).

Em particular, efeitos como auto-modulagao de fase (SPM - Self Phase Modula-

tion), modulacdo cruzada de fase (XPM - Cross-phase Modulation) e mistura de quatro
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ondas (FWM - Four Wave Mixing) representam o principal gargalo para as futuras redes
6pticas (CARENA et al., ), capazes de transmitir dados a taxas tao altas quanto 1 Th/s
por canal, com alta eficiéncia espectral e por distancias acima de 1000 km. Até o mo-
mento, diversos métodos foram propostos com o objetivo de minimizar a influéncia dos
efeitos nao-lineares. Dentre eles, podemos mencionar: equalizadores baseados em séries
de Volterra (GUIOMAR et al., 2012), técnicas de otimizacao de constelagio (ZHANG;
DJORDJEVIC, 2011), estimadores de sequéncia de méxima verossimilhanga (MLSE - Ma-
ximum Likelihood Sequence Estimators) (STOJANOVIC et al., 2011), conjugagao elétrica
de fase (MATEO et al., 2011) e o algoritmo de retropropagagao digital (DBP - Digital
Back-Propagation) (IP; KAHN, 2008). A principal dificuldade, atualmente, com relacao
ao desenvolvimento de técnicas de compensacao de efeitos nao lineares, nao estd na ca-
pacidade desses algoritmos de mitigarem os efeitos, mas na aplicabilidade dessas técnicas
comercialmente, por exigirem um alto esfor¢o computacional, implicando em larga area
no chip e em alto consumo de poténcia (RAFIQUE et al., 2011).

Com base no exposto acima, a contribuicao deste trabalho é fornecer um estudo
comparativo entre dois dos principais métodos que podem mitigar os efeitos nao lineares
para sistemas Opticos de alta capacidade: DBP e MLSE. Os métodos sao avaliados em
simulagbes numéricas e em testes experimentais segundo diversos critérios: ganho em
relagao sinal-ruido éptica (OSNR - optical signal to noise ratio), vantagens em relagao
a equalizacao linear, alcance maximo e esfor¢o computacional. A combinacao dos dois
métodos também é avaliada, resultando em um aumento de quase trés vezes a distancia
atingida utilizando-se somente compensacao linear. O algoritmo DBP ¢é ainda traduzido
em um modelo de nivel de transferéncia 16gica (RTL - Register Transfer Logic), de modo
a criar uma representacao em alto nivel, permitindo assim uma estimativa da ocupacao

de area e, portanto, do quao custosa seria sua aplicagao comercial.
O texto do presente trabalho esta estruturado da seguinte maneira:

No capitulo 2 fazemos uma introducao aos principais componentes dos sistemas
opticos atuais, ou seja: as estruturas dos transmissores e receptores e o modelo geral do
canal 6ptico com as principais degradacoes envolvidas nesse tipo de sistema. E ainda feita

uma introdugdo a teoria de sistemas Opticos coerentes.

No capitulo 3 apresentamos um conjunto de algoritmos-base de DSP que serao
utilizados em todo esse trabalho para compensacao das degradagoes lineares impostas
pelo sistema de transmissao Optica. As func¢oes basicas que esses algoritmos desempenham
compreendem a estimacao e a compensacao de CD; a recuperagao de relogio; a separacao
dos dados multiplexados em polarizacao e misturados temporalmente devido a PMD; e
a recuperacao de portadora, que inclui a compensacao do desvio de frequéncia entre a
portadora e o oscilador local e a corre¢ao de erros de fase impostos pela largura de linha

dos lasers.
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No capitulo 4 apresentamos o problema dos efeitos nao lineares, descrevendo anali-
ticamente os efeitos de SPM, XPM e FWM e os limites que esses efeitos impdem aos sinais
Opticos transferidos. Neste mesmo capitulo descrevemos os métodos de compensacao dos
efeitos nao-lineares estudados e comparados nesse trabalho. Apresentaremos a teoria por
tras dos mecanismos de compensacao e os principais pontos positivos e negativos que

podem surgir da utilizagao de cada método.

O capitulo 5 é dedicado aos resultados obtidos na comparagao entre os métodos
utilizados para compensar os efeitos estudados no capitulo 4, tanto retirados de um am-
biente de simula¢ao quanto de experimentais realizados em laboratorio. Sera apresentado
também um estudo da implementabilidade desses algoritmos em sistemas comerciais para

a proxima geracao de redes Opticas.

Por fim, no capitulo 6, apresentamos as conclusoes relativas ao trabalho desen-
volvido, um resumo de suas respectivas contribuigoes, sugestoes para trabalhos futuros e

uma lista de publicagoes associadas a esta dissertagao.
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2 Sistemas Opticos Coerentes

A pesquisa na area de deteccdo coerente remonta ao final da década de 80 e
inicio da 90, tendo sido um tépico amplamente discutido na época. Entretanto, com
o surgimento e subsequente comercializacao de amplificadores a fibra dopada com érbio
(EDFA - Erbium Doped Fiber Amplifier), esses estudos foram postos, temporariamente, de
lado. A utilizagao de pré-amplificadores épticos possibilitou uma maior sensibilidade para
os receptores de deteccao direta mais comuns para o periodo. Essa fato, somado ao alto
custo envolvido nos componentes de um receptor coerente, desestimulou o avanco na area
(TAYLOR, 2004). No entanto, & medida em que os limites da segunda geragao de sistemas
de comunicacao Optica foram sendo atingidos, a deteccao coerente voltou a ser tema de
grande interesse e é parte fundamental nos sistemas de terceira geragao. Contudo, antes de
entrar no mérito da detecgao coerente, é preciso explicitar os constituintes fundamentais

de um sistema de transmissao 6ptica.

@ @

! Transmissor Canal Receptor i

~ Sistema de Transmissao -

Figura 1 — Componentes de um sistema de comunicagoes.

De forma geral, os sistemas de transmissao Optica podem ser divididos em trés
componentes basicos: transmissor, canal éptico e receptor. A fun¢ao do canal 6ptico é ser
o meio fisico que conecta o transmissor e o receptor, transportando a informagao que o
primeiro deseja enviar para o ultimo. O propdésito do transmissor é converter a mensagem
para um formato que seja possivel transmitir pelo canal 6ptico. O receptor captura a
mensagem enviada através do meio fisico e a traduz para o formato final ao destinatario
(HAYKIN, 2004). Durante todo esse trajeto ocorrem vérias degradac¢oes na mensagem que
foi enviada originalmente. Essas transformagoes no sinal podem ocorrer tanto por imper-
feigoes nos componentes do transmissor e do receptor quanto por caracteristicas inerentes
da fibra e por ocasido de fontes de ruido. O papel central dos algoritmos de processa-
mento digital de sinais (DSP - Digital Signal Processing) estd em compensar os prejuizos
provocados pelo meio de transmissao, de modo que a mensagem possa ser compreensivel
para o destinatario. Por sua natureza, ¢ mais tipico que o médulo de DSP encontre-se

no receptor, embora mecanismos de pré-compensacao localizados no transmissor também
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possam ser utilizados. Esse sistema de transmissao, ja incluindo o médulo DSP como

parte do receptor, estd mostrado na Figura 1.

Diferentemente da deteccdo direta, receptores coerentes sdo capazes de detectar
todos os parametros do campo 6ptico: amplitude, fase, frequéncia e estado de polarizacao.
Dessa forma, o sistema nao estda mais limitado a detecgao de variagoes de amplitude, como
na deteccao direta, e, portanto, formatos de modulacao arbitrarios podem ser recebidos.
Além disso, a preservagao temporal da fase do sinal recebido possibilita a utilizagao de

métodos de equalizacao dos efeitos que deterioram o sinal ao longo da transmissao.

Nesse capitulo serd feita uma descricdo dos transmissores e receptores Opticos
e, principalmente, faremos um detalhamento das caracteristicas das fibras épticas e os

principais efeitos impostos por elas aos sinais transmitidos.

2.1 Transmissores Opticos

O papel de um transmissor 6ptico é converter o sinal elétrico para o formato 6ptico
de modo que possa ser enviado através da fibra optica. Os dois componentes centrais de
um transmissor 6ptico sao o laser (LASER - Light Amplification by Stimulated Emission
of Radiation) e o modulador. Detalharemos em seguida esses componentes e como eles

estao inseridos no contexto atual de transmissao de alta capacidade.

2.1.1 Lasers

O laser é a fonte de luz que gera a portadora do sinal 6ptico a ser modulada e
enviada através da fibra éptica. Apesar das primeiras demonstragoes do uso do laser terem
se dado no inicio dos anos 60, foi somente a partir dos anos 70, quando passaram a operar
continuamente em temperatura ambiente, que os lasers passaram a ser utilizados para fins
praticos. Desde entao houve um avanco enorme na sua tecnologia de fabricacao e hoje
ja estao disponiveis comercialmente lasers de cavidade externa (ECL - External-Cavity

Lasers) com largura de linha inferiores a 150 kHz.

Idealmente o laser deve apresentar amplitude, frequéncia, fase e polarizacdo cons-
tantes (AGRAWAL, 1997). Esse caso ideal, entretanto, nao pode ser atingido e imperfei-
¢oes ocorrem em qualquer uma dessas dimensoes de operagao do laser. Um dos papéis
do bloco de DSP é também compensar possiveis deterioragoes no sinal devido a essas
imperfei¢oes. O laser pode ser considerado uma fonte de luz continua e o modelo do seu
campo elétrico normalizado de forma simplificada é dado pela Equagao (2.1) (SEIMETZ,
2009):

E,(t) = \/ Py 4 0P, (t)e?* 040t (2.1)
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onde P, representa a poténcia média normalizada do laser, um dado muito importante
para o nosso estudo de nao-linearidades; 6 P, (t) representa a varia¢ao temporal da poténcia
média do laser, o chamado ruido de intensidade; «s/2x é a frequéncia de emissao do laser;
0s ¢ a fase inicial; 6,,(t) é o ruido de fase do laser e p, é o vetor que representa o estado

de polarizacao.

As duas fontes de ruido apontadas na equacao (2.1), intensidade e fase, sdo causa-
das pela emissao espontanea de fétons no laser. A evolugao da fase do laser pela interefe-
réncia do ruido de fase pode ser modelada como um passeio aleatério (random walk), ou
seja: dado um intervalo de tempo 7, a fase do laser no instante de tempo seguinte pode

ser dada pela equagao (2.2):

0,(t) = 0, (t — ) + AG,(2). (2.2)

Sendo que 6,,(f) possui média zero e variancia finita. Como a modificacao da fase
wn(t) é resultado de um altissimo nimero de eventos de ruido, no caso, as emissoes es-
pontaneas de fotons, nés podemos utilizar o Teorema do Limite Central e modelar essa
variacao por uma distribuicdo Gaussiana. Demonstra-se que a variancia do ruido de fase
pode ser dada pela expressao (PETERMANN;, 2012):

(02(1)) = 2w Av| 7], (2.3)

onde v, é a largura de linha do laser e |7| é a variagdo temporal entre os instantes de
observacao. O ruido de fase pode degradar substancialmente o sistema, especialmente
para formatos de modulagao de ordens mais elevadas. Por isso a necessidade de se utilizar

lasers com largura de linhas cada vez menores.

2.1.2  Moduladores Opticos

O modulador 6ptico é o componente do transmissor responsavel por transferir a
informacao que estd no dominio elétrico para o formato 6ptico através da modulacao da luz
transmitida pelo laser. No principio dos sistemas de transmissao utilizava-se a modulacao
direta para a transmissao de sinais com formato de modulacao "liga-desliga"(OOK - On Off
Keying). Apesar do baixo custo devido a simplicidade, esse tipo de modulagao apresentava

elevadas perdas e foi sendo gradualmente substituido pela modulagao externa.

O modulo basico constituinte dos moduladores externos é o modulador de fase
(PM - Phase Modulator) que pode ser fabricado como um dispositivo eletro-6ptico inte-
grado que contem um guia de onda éptico e um substrato de niobato de litio (LiNbO3)
(SEIMETZ, 2009). O processo é simples e utiliza o fato de que o indice de refragao do guia

de onda oOptica se modifica com a tensao aplicada sobre ele; dessa forma, a informacao
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contida na tensao aplicada ao material passa ao campo 6ptico propagante no guia de onda,
originado no laser. Assim, a portadora éptica se torna modulada em fase. O esquema de
um modulador 6ptico de fase estd ilustrado na Figura 2, explicitando os eletrodos, o guia

de onda e o substrato.

eletrédo
T u(t) /
E’enlmdn -Esmda
—
/ LiNbO,

guia de onda

Figura 2 — Modulador Optico de Fase

Considerando somente o efeito Pockels (AGRAWAL, 1997), o indice de refragio
pode ser considerado aproximadamente linear com a tensao u(t) externa aplicada ao guia
de onda. Dessa maneira, a relacdo entre o campo 6ptico de entrada Eg,trqdq € 0 campo

optico ja modulado em fase na saida Eg,;4, pode ser expressa da seguinte maneira:

-u(t)

— J ™
Esaida - Eentradae Vo o, (24>

onde V, é a tensao necessaria para estabelecer um deslocamento de fase em 7 radianos.

Utilizando o principio da interferéncia de ondas, podemos combinar dois modula-
dores como esse descrito na Figura 2 de forma a permitir uma modulagao em intensidade.
Essa integragdo, quando realizada, d4 origem ao Modulador de Mach-Zehnder (MZM -
Mach-Zehnder Modulator). A luz é dividida em dois caminhos 6pticos, cada qual contendo
um modulador de fase; depois de sofrer uma modulacao em fase diferente para cada ca-
minho, os sinais sao recombinados provocando uma interferéncia que pode ser construtiva
ou destrutiva, como mostrado na Figura 3 (DOI et al., 2006). O campo 6ptico do modu-
lador de Mach-Zehnder, em funcao do sinal de entrada e das tensoes aplicadas em cada

eletrodo, pode ser dada por:

ju1<f)ﬂ_ ug (t)

Esaida = Eentrada(e Vr T 4 ej V2 ﬂ—)- (25)

Quando uy(t) = —ug(t) = vz e V;, = Vo, = V,; denominamos que o MZM
estd numa operacao do tipo push-pull, uma modulagao em amplitude livre de gorjeio.

Nessa configuracao, o campo de saida se relaciona com o da entrada segundo a seguinte
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=
E entrada E saida

Figura 3 — Modulador de Mach-Zehnder

expressao (SEIMETZ, 2009):

t
Esaida = Eentrada COos <Z§/ﬂ) 7T> . (26)

Da equagao (2.6) podemos retirar uma expressao que relaciona as poténcias de

entrada e saida do modulador:

1 1 u(t)
Psaida — Lentrada (5 + 5 COS <2Vﬂ- 7T>> . (27)

Dessa forma, quando u(t) = 0 teremos o ponto de méxima transmitancia e, quando
u(t) = £V,, teremos o ponto de minima transmitancia. Quando se deseja obter uma mo-
dulacao em intensidade, OOK, com o modulador Mach-Zehnder, ¢ necesséario estabelecer
o ponto de operac¢ao em u(t) = +V=/2 e uma tensao pico a pico de V. J& quando deseja-
mos operar o MZM para modulacao binaria de fase (BPSK - Binary Phase Shift Keying),
estabelecemos o ponto de operacao no ponto de minima transmitancia com uma tensao
pico a pico de 2V},;. Embora os dois formatos de modulagao tenham a mesma eficiéncia
espectral de 0,5 bit/(s/Hz), o BPSK tem um ganho de 3 dB em OSNR requerida, ou
seja, a OSNR de transmissao minima necesséria para o sinal ser recebido com sucesso
no receptor. Isso se deve simplesmente ao fato da distancia euclidiana entre os simbolos
do BPSK ser o dobro daquela apresentada pelo OOK, tolerando, portanto, o dobro do
ruido. A Figura 4 apresenta esses modos de operacao, onde a curva verde representa a
poténcia normalizada de saida e a curva azul representa o campo 6ptico de saida segundo

as equacoes (2.6) e (2.7), respectivamente.

Dois MZM podem ser combinados, atuando como moduladores de intensidade do
tipo push-pull, juntamente com um modulador de fase para formar um modulador de fase
e quadratura (IQM - In-phase and Quadrature Modulator). O sinal 6ptico é dividido em
dois caminhos, o caminho em fase (I) e em quadratura (Q), sendo que no caminho em
quadratura ¢ acrescentado um modulador de fase de modo a rotacionar o sinal em 7/2 e,

por fim, os caminhos sao recombinados formando uma modulac¢ao do tipo chaveamento em
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quadratura da fase (QPSK - Quadrature Phase Shift Keying) e quadratura da amplitude
(QAM - Quadrature Amplitude Modulation).

05 i - Ponto de '\ 05
// operagao'
/N _ /' Ponto de
! H ! _' operagio
/2,
NN 0 V. v VN 0 V. v
(a) (b)

Figura 4 — MZM operando em modulagao de intensidade (a); e em modulagao de fase (b)

O campo 6ptico de saida em funcao das tensoes aplicadas nos moduladores e do

campo elétrico de entrada pode ser dada pela expressao:

_ 1 ur(t) 1j uq(t)
Esazda - Eent’/‘ada [2 Cos < 2Vﬂ— 7T> + 9 COos 2V7T ™ ) (28>

na qual uy é a tensao aplicada no brago em fase e ug ¢ a tensao aplicada no brago em
quadratura. E possivel ainda combinar dois moduladores do tipo IQM, um rotacionador
de polarizagdo de 90° e um combinador de feixes poralizados (PBC - Polarization Beam
Combiner) para formar um modulador com diversidade de polarizagdo (PDM - Polari-
zation Diversity Modulator) e, assim, dobramos a eficiéncia espectral do sinal original,
utilizando as duas polarizagoes ortogonais do sinal. O modulador em fase e quadratura

estd descrito na Figura 5

A Figura 6 mostra os formatos de modulagao discutidos até o momento: (a) OOK;
(b) BPSK; (c) QPSK e (d) 16QQAM. Nesse trabalho focaremos nossos estudos nos formatos
de modulacao QPSK e 16QAM com diversidade de polarizagao, aqui chamados de PDM-
QPSK e PDM-16QAM. O formato PDM-16QAM ¢é promissor para a nova geracao de
transmissao a 400 Gb/s e 1 Th/s, enquanto que o PDM-QPSK ja é o formato padronizado
para transmissoes a 100 Gb/s (OIF, 2009).

2.2 Receptores Opticos

O receptor 6ptico é o responsavel por converter a informacao que estava no dominio
optico para o dominio elétrico, de forma que se torne compreensivel para o destinatario.

O componente mais essencial de um receptor 6ptico é o fotodetetor, responsavel por
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qtq

u (t)

=

E entrada saida

lu[.(t)=\;;/2

LiNbO,

IR N

Figura 5 — Modulador em fase e quadratura - IQM

_— — —t

(a) (b) (c) (d)

Figura 6 — Formatos de modulagao - (a) OOK; (b) BPSK; (c) QPSK; (d) 16QAM

converter o sinal 6ptico recebido em corrente elétrica. A sua relacao de entrada e saida
pode ser descrita de forma simplificada pela equagao abaixo (AGRAWAL, 1997):

Isaida(t) - R|Eent7’ada<t)|2a (29)

onde I444 () € a corrente elétrica de saida no instante ¢; R é a responsividade, proporcional
a eficiéncia na conversao de fétons para elétrons, e Ee,irada(t) é€ 0 campo éptico no instante
t. De modo geral a deteccao direta é realizada utilizando somente um fotodetetor e é,
portanto, capaz de diferenciar somente simbolos de diferentes amplitudes, sendo muito

utilizada nos sistemas OOK tradicionais.

2.2.1 Deteccao Coerente

Como mencionado anteriormente, para sistemas mais avancados de modulacao e
com maior eficiéncia espectral, ter somente a informacao da amplitude do sinal 6ptico

transmitido nao é o suficiente. A detecgao coerente é o mecanismo que nos permite que
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toda a informagao, nao s6 a amplitude do sinal, como também sua fase e, no caso de
sistemas PDM, seu estado de polarizacao, esteja disponivel no dominio elétrico. Dessa
forma, além de possibilitar a equalizagao digital dos prejuizos provocados ao sinal pela
transmissao, a complexidade optica para a recepcao de formatos de modulagao superiores

¢é também significativamente reduzida.

A deteccao coerente de um sinal éptico implica na existéncia de um outro laser na
recepcao, denominado oscilador local (LO - Local Oscillator), para realizar um batimento
com o sinal transmitido. A deteccao coerente pode ser classificada em trés categorias
quanto a fase do sinal: homddina, heterédina ou intradina. No primeiro caso, o laser LO
tem exatamente a a mesma frequéncia de transmissdo que o laser do sinal, ou seja, a
diferenca entre as fases dele é fixa e multipla de £27. Embora tenha uma alta sensibili-
dade, o receptor homdédino é muito custoso por ser extremamente complicado realizar o
travamento de frequéncia e fase entre transmissor e receptor. No caso do receptor hete-
rodino, os dois lasers tém frequéncia distintas, tornando-o extremamente simples de ser
implementado. No entanto, sua sensibilidade é muito baixa e ele exige um receptor de
alta largura de banda, pelo fato do sinal nao ser deslocado para a banda-base. Pode-se
dizer que o receptor intradino é um compromisso entre os receptores do tipo homodino e
heterédino: aqui a frequéncia do LO ¢ mantida tao préoxima quanto possivel daquela do
laser transmissor de sinal, porém nao é feito um travamento das duas frequéncias. Isso
resulta em imperfeicdes no batimento do sinal, mas dado que ele foi traduzido para o
dominio elétrico, podemos nos utilizar de algoritmos de processamento digital de sinais
para tratar desses erros de descasamento de frequéncia. Em contrapartida, o receptor se
torna de baixo custo e sem a necessidade da alta largura de banda. Esse tipo de receptor é
o mais estudado e promissor para as préoximas geracoes de sistemas de transmissao Optica

e, portanto, trataremos somente deste caso daqui em diante.
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Figura 7 — Principio da deteccao coerente

O principio da deteccao coerente esta ilustrado na Figura 7. O sinal sofre bati-
mento com o oscilador local através de um acoplador 3 dB e o sinal resultante é enviado
para um fotodetector balanceado. Para discutir o funcionamento desse processo, devemos
primeiro notar que, da mesma forma descrita na equagao (2.1), o campo elétrico nor-

malizado do oscilador local é determinado a seguir, sendo omitidas as componentes de
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ruido:

Elo(t) = 1/Ploe(jwwt+910)plo' (210)

J& o campo elétrico do sinal se modifica com a modulacdo em fase e amplitude;

acrescentando esses termos, temos a seguinte formulacao:

E,(t) = \/ PV )a(t)e’’Dp, (2.11)

onde a(t) indica a componente de modula¢do em amplitude e §(t) a componente de mo-
dulagdo em fase. Os dois sinais resultantes F(t) e Es(t) sao detectados por dois fotode-
tectores balanceados, de forma que as correntes detectadas [;(t) e I5(t) sdo proporcionais

a responsividade do fotodetector e ao quadrado do campo elétrico incidentes (SEIMETZ,
2009):

L (1) = S RIB.(0) + B (D][EL() + (1) (2.12)

1 . . *
Lo(t) = SR[Ew(t) + JE ()][Eu(t) + 7B, (0], (2.13)
onde R é a responsividade do fotodetector e * simboliza o complexo conjugado. Substi-

tuindo as equagoes (2.10) e (2.11) em (2.12) e (2.13), temos:

1
I,(t) = iR[aQ(t)PS + Py + 2/ P, Poa(t)p,,p, sin(Awt + 0(t))], (2.14)

L) = ;R[aQ(t)Ps + Py — 24/ P Proa(t)py,p, sin(Awt + 0(£))]. (2.15)

Na estrutura dos fotodetectores balanceados, I(t) = I;(t) — Ix(t), ou seja:

I(t) = 2R\/ P Pya(t)p,,p, sin(Awt + 6(t)). (2.16)

Como, em geral, P, > Ps, o termo /PP, ¢ chamado de ganho coerente; a(t) é
a modulacao em amplitude, 0(t) é a modulacdo em fase, Aw é a diferenga, ou desvio, de
frequéncia entre os laser de sinal e o oscilador local (FO - frequency offset) e p,,p, é o

termo proporcional ao alinhamento das polarizacoes dos dois lasers.

2.2.2  Hibrida 90°

Percebemos aqui que temos todas as caracteristicas de modulacao do sinal, mas

ainda nao temos o sinal separado nas componentes I e Q. Para isso precisamos de um
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dispositivo de batimento diferente do acoplador de 3 dB: a hibrida 90°, que possibilita
o batimento do sinal ainda mantendo as componentes de fase e quadratura nas saidas,

representada na Figura 8.
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Figura 8 — Receptor com hibrida 90°

A relagao que define os sinais de saida E;, E,, E3 e E4 em funcao dos sinais de

entrada E, e E;, pode ser dada, na forma matricial, por:

E, 11
Epl _ 1L g B (2.17)
E;| 2|1 —1| |Eg, '
E, 1 —j

Utilizando a mesma relagdo vista em (2.14) e (2.15), combinada com a equagao
matricial (2.17), temos que as correntes I; e Iy podem ser dadas pelas expressoes que

preservam as componentes em fase e quadratura do sinal:

I;(t) = 2R/ PsPoa(t)p,pPs sin(Awt + 0(t)), (2.18)

Io(t) = 2R/ P Poa(t)p,,ps cos(Awt + 0(t)). (2.19)

2.2.3 Receptor Coerente com Diversidade de Polarizacao

Um sinal com multiplexacao em polarizacao possui o dobro da eficiéncia espectral
por transportar informagoes em duas polarizagoes ortogonais da luz, se fazendo necessa-
ria a separacao dessas polarizacoes antes da entrada na hibrida 90°. O dispositivo que
proporciona essa separagao é o separador de feixe de polarizagao (PBS - Polarization
Beam Splitter), um componente 6ptico passivo que separa componentes ortogonais de

polarizacao.

Na Figura 9 esta representado o esquema de um recpetor coerente com diversi-
dade de polarizacao. Acoplando-se adequadamente dois PBSs e duas hibridas 90° 2x4 com

fotodetectores balanceados, tem-se o receptor coerente com diversidade de polarizagao e
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Figura 9 — Receptor coerente com diversidade de polarizacao

fase. Depois de ser dividido pelo PBS, cada sinal sofre batimento com uma componente
do oscilador local também dividida por outro PBS numa hibrida 90° separada. Da mesma
forma, o sinal de cada polarizacao é transformado em corrente por um par de fotodetecto-
res balanceados. Por fim, esses sinais sdo amostrados por um conversor analogico-digital
de alta velocidade (ADC - Analog to Digital Converter) e o sinal digitalizado é utilizado
pelo conjunto de algoritmos de DSP para recuperacao da informacao transmitida em cada

uma das componentes ortogonais, tanto de fase quanto polarizacao.

2.3 Canal de Propagacdo: Fibra Optica

A fibra éptica é um guia de onda que utiliza o fendmeno da reflexao total interna
para conduzir a luz, e por conseguinte a informacao, entre o transmissor e o receptor. Como
todo sistema de transmissao de dados, a fibra éptica também impde imperfei¢oes ao sinal
de modo que o sinal que chega no receptor 6ptico esta consideravelmente degradado em
relacao ao que foi enviado pelo transmissor. A imperfeicao mais aparente é a atenuacao,
fenomeno que faz com que o sinal perca poténcia a medida que percorre o caminho da
fibra. De fato, a utilizacao das fibras dpticas como meio efetivo de transporte de dados s6
se deu com o refinamento da sua fabricacao, o que resultou em fibras com atenuagoes tao
baixas quanto 0.2 db/km ja no final da década de 70. A partir daf outras imperfeicoes

foram se tornando evidentes e novas formas de combaté-las foram sendo desenvolvidas.

De modo geral, podemos dividir as imperfei¢oes geradas na fibra 6ptica em efeitos

lineares e efeitos nao lineares. Dentre os efeitos lineares podemos citar como principais:
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atenuacgao, dispersao cromatica e a dispersao de modo de polarizacao. Os efeitos nao
lineares mais relevantes para os sistemas que utilizam multiplexagao por divisdo de com-
primento de onda (WDM - Wavelength Division Multiplexing) sao a auto-modulagdo de
fase (SPM - Self Phase Modulation), a modulagao cruzada de fase (XPM - Cross Phase
Modulation) e a mistura de quatro ondas (FWM - Four Wave Mizing). Nessa sessao in-
troduziremos brevemente todos esses efeitos, sendo que um detalhamento maior sobre os

efeitos nao lineares sera dado no capitulo 4 deste trabalho.

2.3.1 Atenuacio da Fibra Optica

De modo geral, a variacao da poténcia do sinal propagante numa fibra éptica é
governada pela lei de Beer (BEER, 1852):

Psal’da = entradaeiaLy (220)

onde « é o coeficiente de atenuacao da fibra e L é a distancia percorrida pela onda. As
duas principais fontes de perda de poténcia sao: a absor¢ao do material e o espalhamento
Rayleigh. Esses dois fatores sao profundamente influenciados pelo comprimento de onda
do sinal transmitido. A absor¢do da poténcia do sinal pelo material é o principal agente
atenuante para comprimentos de onda (\) acima de 1600 nm. O espalhamento Rayleigh
ocorre devido a flutuagoes na densidade do material no processo de fabricacdo. Essas
flutuacoes locais de densidade afetam o indice de refragao local. A perda devido ao espa-

lhamento Rayleigh ¢ proporcional a A=, sendo portanto mais influente em comprimentos
de onda curtos (KOAI et al., 1990).

Enquanto na segunda geragao de sistemas 6pticos o problema da atenuacao era
resolvido com repetidores de sinal, a terceira geracao é formada basicamente de EDFA’s
que amplificam novamente o sinal. Infelizmente, os amplificadores inserem um certo nivel
de ruido e prejudicam a OSNR, o que acaba por estabelecer um limite méaximo na trans-
missao devido ao acumulo do ruido de varios amplificadores. A principal fonte de ruido em
amplificadores é o chamado ruido de emissdo espontanea amplificada (ASE - Amplified
Spontaneous Emission), que deriva do fato de que alguns elétrons decaem espontanea-
mente, de forma aleatoria e em todas as dire¢Oes; parte desses elétrons sao guiados pela

fibra e sdo por fim amplificados nos fons dopados, dando origem ao ruido.

2.3.2 Dispersdo Cromatica

Uma vez que o problema da atenuacao de poténcia na fibra pode ser parcialmente
resolvido utilizando fibras de baixa atenuacao e amplificadores 6pticos, a dispersao croma-
tica passa a ser o problema mais critico, em termos da degradacdo do canal. A dispersao

cromética tem duas origens principais: a dependéncia que o indice de refracdo tem com
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o comprimento de onda, chamada de dispersao material; e a dependéncia da distribuicao
de poténcia entre o nucleo e a casca também com o comprimento de onda, chamada de

dispersao de guia de onda (AGRAWAL, 1997).

A velocidade de grupo de uma componente espectral propagante na fibra é definida

CO1mo:

vg = (Zi)‘la (2.21)
onde = (Ww/e), em que w é a frequéncia angular do sinal, ¢ é a velocidade da luz e n
¢ o indice de refracao do niicleo. A velocidade de grupo v, é tal que uma componente
espectral leva um tempo T para percorrer um comprimento de fibra L, de forma que
T = L}y,. E possivel ainda demonstrar que 8 = (¢/,) , em que ny € o indice de refracao

de grupo, dado por:

Ny = 1+ w(9/dw) (2.22)

A conclusao que chegamos é que componentes espectrais de frequéncia diferentes
possuem velocidades de grupo também distintas, o que provoca o alargamento temporal

do pulso, como representado na Figura 10.

A ]\
Figura 10 — Efeito da Dispersao Cromatica num pulso 6ptico propagante na fibra

Esse alargamento dos pulsos Opticos transmitidos pode provocar a interferéncia de
um pulso no outro, uma fonte de erro conhecida como interferéncia inter-simbélica (IST -
intersymbol interference). Se Aw é a largura espectral do pulso, entdao o alargamento do

pulso numa fibra de comprimento L é dada por:

dr L d?

AT = —Aw = a4 () Aw = LdﬂAw = LBy Aw. (2.23)
Ug

Se substituirmos A no lugar de w, utilizando o fato de que w = 27¢/x e Aw =

((=2m¢) \2) A\, a equagao (2.23) pode ser reescrita da seguinte forma:

d (L 5
AT = dA( )A)\ L300 = LDAw, (2.24)

onde D é chamado de pardmetro de dispersao, expresso em P$/(nm — km) e dado por:

d (1 27TC
p-t () - g, (2.25)
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Como falado anteriormente, podemos dividir D em seus dois fatores contribuintes,
de modo que D = Dy, + Dg, onde D), é a dispersao devido ao material, que cresce com
o comprimento de onda, e Dg é a dispersao devido ao guia de onda, que decresce com
o comprimento de onda e é sempre negativo. Dessa forma podemos encontrar um ponto

onde a dispersao cromatica é nula que, no caso de silica pura, é Ap—g = 1310 nm.

A solucdo inicial para o problema do efeito da dispersao cromatica, mais comum
nos sistemas instalados, era a transmissao num comprimento de onda proximo a Ap—g. No
entanto, os amplificadores 6pticos EDFA atuam na chamada banda C, na faixa de 1550
nm, possibilitando a transmissdo WDM e tornando essa faixa de transmissiao a mais utili-
zada. A compensagao 6ptica com fibras de dispersao negativa foi entao a técnica utilizada:
alternam-se os dois tipos de fibra em cada enlace, de modo que a dispersao acumulada
seja proxima de zero. Essa é a técnica mais utilizada para sistemas até 40 Gb/s; no en-
tanto, para taxas mais elevadas, mesmo a dispersao cromatica residual comeca a penalizar
o sistema. Além disso, sistemas com baixa dispersao cromatica sao mais impactados por
efeitos nao-lineares, como veremos no capitulo 4. Dessa forma, para sistemas de mais altas
taxas com formatos de modulacao avancados e alta eficiéncia espectral, a compensacao
digital é usualmente a técnica escolhida. O algoritmo para a compensacao da dispersao

cromatica serd discutido no capitulo 3 desse trabalho.

2.3.3 Dispersdao de modo de Polarizacao

Imperfei¢oes no processo de fabricagao das fibras épticas fazem com que elas nao
sejam exatamente circulares em toda a sua extensao, dando origem a uma propriedade
chamada "birrefringéncia’(BORNE, 2008). Esse efeito faz com que cada estado de polari-
zagao tenha constantes de propagacao levemente diferentes, resultando numa velocidade
de grupo diferente e, em consequéncia, na chamada dispersao de modos de polarizacao
(PMD - Polarization Mode Dispersion). Variagoes na temperatura do ambiente podem
provocar variagoes na birrefringéncia da fibra, e o atraso de grupo diferencial provocado
por essas variacoes segue uma distribuicao Maxwelliana. O valor médio do atraso de grupo
diferencial (DGD - Differential Group Delay) das polarizagoes, para um comprimento de
fibra L, e um coeficiente de PMD, Dpyp, é dado por (AGRAWAL, 1997):

(AT) = DpypVL (2.26)

Um valor tipico para Dpy,p nas fibras atuais é 0.1 psv km . Por esse relativamente
baixo valor e pelo fato de escalar somente com a raiz quadrada da distancia, a PMD é
um efeito menos degradante do que a CD. Porém, em sistemas superiores a 40 Gb/s e

principalmente em distancias ultra-longas, a PMD passa a ser um efeito significativo.
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2.3.4 Efeitos Nao Lineares

Como dito anteriormente, todos os efeitos lineares discutidos nessa sessao podem
ser compensados quase em sua totalidade utilizando algoritmos de DSP ja amplamente
estudados. Assim sendo, os sistemas de transmissao tém apenas um limite fundamental:
o ruido. Como dito na sessao 2.3.1, os amplificadores inserem ruido ASE no sistema que
vai se acumulando a cada novo ponto de amplificagdo. Uma maneira de contornar esse
problema é aumentar a poténcia do sinal transmitido e, por conseguinte, a sua OSNR,
minimizando o efeito do ruido. Na pratica, no entanto, todos os materiais se comportam
de maneira nao linear na presenca de campos eletromagnéticos de alta intensidade e,

apesar de nao ser um meio de alta nao linearidade, a fibra éptica ndo é uma excecao.

Podemos dividir os efeitos nao lineares da fibra 6ptica em dois subconjuntos: efei-
tos derivados da susceptibilidade de terceira ordem e efeitos derivados de espalhamento
ineldstico espontdneo (AGRAWAL, 2007). Estao no primeiro grupo os efeitos que pro-
vocam uma modulagao nao-linear de fase: a auto-modulacao de fase (SPM - self phase
modulation) e a modulacao cruzada de fase (XPM - cross phase modulation); além da
mistura de quatro ondas (FWM - four wave mixing). No segundo grupo estdo o Espa-
lhamento Estimulado Brillouin e o Espalhamento Estimulado Raman. Por seus impactos
serem limitados no nosso contexto, nés nao entraremos em detalhes com relagao aos efei-
tos derivados de espalhamento inelastico espontaneo. O foco desse trabalho é o estudo de
métodos de compensacao dos efeitos nao lineares derivados da susceptibilidade de terceira

ordem. O capitulo 4 apresenta uma descri¢cao detalhada desses efeitos.
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3 Algoritmos de Equalizacao Linear

Como dito nos capitulos anteriores, a principal vantagem do receptor coerente é
a sua capacidade de mapear, para o dominio digital, todas as caracteristicas do campo
optico do sinal propagante na fibra. Munidos desse conjunto de informagoes, podemos
utilizar técnicas de processamento digital de sinais (DSP - Digital Signal Processing) para
compensar os efeitos degradantes do meio 6ptico e as imperfeicoes nos componentes do
transmissor e do receptor, apresentados no Capitulo 2, além de corrigir o descasamento

de frequéncia decorrente da utilizacao de recepc¢ao intradina.

Neste capitulo, serao apresentados os principais algoritmos de DSP utilizados na
compensacao de uma transmissao 6ptica a altas taxas sob longas distancias, considerando

inclusive a multiplexacao de polarizacao.

A Figura 11 ilustra a sequéncia de algoritmos usualmente empregada em unidades
de DSP e é também a estrutura basica que sera utilizada nesse trabalho, sobre a qual
serao acrescentadas as estruturas responsaveis pela compensacao dos efeitos nao lineares,
a serem apresentadas no Capitulo 4. No esquema apresentado, cada bloco representa um

algoritmo descrito a partir da sua principal funcionalidade.
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Figura 11 — Algoritmos de Equalizagao Linear

O sinal chega do Conversor Analégico Digital (CAD) na forma de quatro linhas
elétricas. O bloco "Compensacao de Atraso (CA)"é responsédvel por compensar o descasa-
mento temporal entre as duas linhas elétricas correspondentes as componentes em fase (I)
e em quadratura (Q) de cada polarizagao. O bloco "Ortonormalizagao (ORTO)"é dedicado
a compensar as imperfei¢oes na Hibrida 90° que podem derivar em desortogonalizacao das
componentes I e Q, além de uma diferenca de poténcia média do sinal identificado em
cada componente. Em seguida temos o bloco responsavel por realizar a correcao gros-
seira do desvio de frequéncia (CGF), de modo que o desvio residual esteja dentro dos

limites de correcao do bloco de estimacao refinada da frequéncia. O estimador grosseiro
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de frequéncia utiliza o célculo do equalizador estatico para fazer a sua estimativa, como
descreveremos na sessao 3.4. Uma das possibilidades de realizar a estimacao de dispersao
cromatica (EST CD) é também se utilizar da estimativa de outro bloco, a "Recuperacao
de Reldgio (RR)", e, entdo repassar o valor encontrado para o bloco seguinte, denominado
"Equalizador Estatico'que, no caso apresentado nesse trabalho, encontra-se no dominio
da frequéncia (EDF - Equalizador no Dominio da Frequéncia). O bloco "Recuperagao
de Relégio"é utilizado para recuperar o tempo de simbolo do sinal recebido, através do

algoritmo de Gardner.

Usualmente utiliza-se uma estrutura de equalizacao dindmica a fim de realizar a
demultiplexacao de polariza¢do, compensando as variagoes temporais no estado do canal,
principalmente devido & dispersdo de modos de polarizacdo (PMD - Polarization Mode
Dispersion), além de uma possivel dispersao cromatica residual. Os algoritmos tipicos
para se realizar essa tarefa sao: o algoritmo de médulo constante (CMA - Constant Mo-
dulus Algorithm), o equalizador direcionado a decisao radial (RDE - Radially Directed
FEqualizer), e o algoritmo de minima média quadratica direcionado & decisao (DDLMS -
Decision Directed Least Mean Square); todos na configuragao MIMO 2x2 (Multiple Input
Multiple Output) correspondente as duas polarizagoes. Neste trabalho, usaremos como
base o algoritmo DDLMS que estd representado como um conjunto de sub-blocos na

Figura 11.

O primeiro desses blocos é o Equalizador Dindmico (ED) em si, ou seja, o conjunto
de filtros de resposta impulsiva finita (FIR - Finite Impulse Filter) que formam a confi-
guragao MIMO 2x2. Em seguida, temos o bloco de correcao fina do desvio de frequéncia
(CF), que é alimentado pelo estimador (EF) de modo a compensar mais precisamente o0s
desvios de frequéncia entre o laser e o oscilador local. Finalizando a recuperagao de por-
tadora, nos temos o bloco de correcao do ruido de fase que utiliza o algoritmo de procura
cega de fase (BPS - Blind Phase Search), que é um equalizador dindmico direcionado a
decisdo, com fungao custo dependente apenas da fase do sinal (EP). O sinal utilizado para
fazer a atualizacdo dos coeficientes que atuam no Equalizador Dindmico utiliza as infor-
macoes dos blocos anteriores, como demonstrado na figura 11, e o sinal proveniente do
bloco Decisor, que faz a escolha do simbolo correto de acordo com os limiares de decisao.
Por fim, temos o demapeamento (DEMAP) dos simbolos em sinais bindrios e entao o sinal
equalizado seguiria para o Cédigo Corretor de Erros (FEC - Forward Error Correction),

para que seja calculada a taxa de erro de bit (BER - Bit Error Rate).

A seguir, serao detalhados os passos para a equalizacao do sinal recebido, utilizando

a estrutura apresentada.
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3.1 Compensacao de Atraso

O bloco de Compensagao de Atraso (CA) é responsavel por desfazer o atraso
provocado pela diferenga entre as linhas elétricas correspondentes ao sinal em fase (I)
e em quadratura (Q) depois da sua aquisigao pelo Conversor Analdgico-Digital (CAD).
Essa compensacao é realizada através de filtros FIR e opera um atraso entre as linhas de

modo a alinhar as fases das componentes do sinal.

O calculo desses coeficientes é baseado na interpolagao polinomial na forma de
Lagrange, onde cada coeficiente polinomial esta ligado a um coeficiente correspondente
do compensador. De modo a realizar o alinhamento do sinal em fase (I) e em quadratura

(Q), os coeficientes sao propositalmente espelhados para contemplar as duas componentes.

3.2 Ortonormalizacao

Como apresentado na sessao 2.2, para se atingir a diversidade de fase e de pola-
rizagao, o receptor possui um par de hibridas 90°. Imperfei¢des nesse importante compo-
nente, além do descasamento na responsividade dos fotodetectores, causam o desequilibrio
de quadratura entre as componentes do sinal em cada polarizacao. Esse desequilibrio se
caracteriza por meio do aparecimento de um nivel DC indesejavel e de desvios de ampli-
tude e de fase entre as componentes I e QQ do sinal. A figura 12 mostra o resultado do
procedimento de ortonormalizac¢do: em (a) temos o sinal recebido com desvio de 102 e em

(b) temos as componentes I e  ortogonalizadas.

(a) ()

Figura 12 — Resultado do Procedimento de Ortonormalizagdo: (a) sinal recebido com des-
vio de 10% (b) sinal apds o bloco de Ortonormalizagao

De modo a equalizar essas imperfeigoes, o bloco de Ortonormalizagao (ORTO) rea-
liza a normalizacao e a ortogonalizacao entre as quatro componentes reais correspondentes
ao sinal em fase (I) e em quadratura (Q) dos dois formatos de polarizagdo. Para isso, o
bloco aplica o conhecido Procedimento de Ortogonalizacdo de Gram-Shimdt (SAVORY,
2010).
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O procedimento é dividido em dois estagios: ortogonalizacao e normalizacao. A
ortogonalizacao ¢ iterativa, as componentes de saida sdo obtidas em sequéncia. Conside-
rando o conjunto de vetores de entradas ey, es, es, ..., €,; 0 primeiro vetor de entrada é

tomado como referéncia:

orto; = e;. (3.1)

. . . .~ —
O segundo vetor de saida é obtido removendo a proje¢ao do vetor orto; do segundo

vetor de entrada, utilizando-se do produto interno entre eles:

> (orto; © e)
> (orto; © ortoy)

orto, = ey — orto;. (3.2)

Os vetores seguintes sdo calculados de modo semelhante, incluindo as projecoes

dos vetores de saida ortogonais anteriores:

> (orto; ®e,)
> (orto; © ortoy)

> (orto, 1 ®e,)
> (orto,_; ® orto,_,)

orto, = e, — orto, — -+ — orto, ;. (3.3)

Finalmente, os vetores ortogonalizados passam por um processo de normalizagao

e se tornam os vetores de saida do bloco:

orto,

\/Z(orton ® orto,,) '

Sy, =

(3.4)

E importante deixar claro que, embora esse bloco de fato deixe os vetores do sinal
recebido ortogonais e com mesma poténcia, as componentes originais do sinal transmitido
continuam misturadas nas componentes do sinal recebido. A retirada dessa mistura sera

possivel somente com o equalizador dinamico.

3.3 Estimacao e Correcao Grosseira de Frequencia

As especificagoes da OIF (Optical Internetworking Forum) definem que os lasers
para sistemas Opticos com espagamento de canais de 50 GHz devem ter uma precisao de
ao menos £2,5 GHz (OIF, 2008). Dessa forma, no pior caso, o laser de transmissao e
o oscilador local estarao defasados de 5 GHz. Os métodos mais precisos para estimagao
do desvio de frequencia nao sao capazes de abranger um intervalo tao grande de desvio.
De modo a contornar esse problema, nés aplicamos um método menos exato, mas com
amplo intervalo de estimacao, de modo a realizar uma estimacao grosseira do desvio de

frequéncia e, entao, um algoritmo mais preciso estima o desvio de frequéncia residual.
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A

(a) (b)

Figura 13 — Desvio de frequencia para um sinal sem ruido: (a) QPSK; (b) 16QAM

A Figura 13 demonstra o efeito do desvio de frequencia sobre o sinal recebido, sem
ruido, para a modulacdo de chaveamento em quadratura de fase (QPSK - Quadrature
Phase Shift Keying) (a) e modulacao em quadratura de amplitude (16QAM - Quadrature
Phase Shift Keying) (b). A estimacdo grosseira é implementada em malha aberta no
dominio da frequencia e se baseia no principio de que o desvio de frequencia no receptor
resulta num deslocamento proporcional do espectro do sinal recebido em banda base. Essa
assimetria no espectro pode ser medida através da razao entre os dois lados do espectro.
Primeiro o algoritmo divide o espectro entre lado direito e esquerdo e, entdao, determina

o desvio de frequencia através da relacao:

Af = alogy (?j) = a(log;o(Py) — logyo(P-)) (3.5)

onde P, e P_ correspondem as poténcias do lado direito e esquerdo, respectiva-
mente, e a é um fator de escala medido empiricamente e dependente do formato do filtro
passa-baixa do receptor. De posse dessa estimativa, o CGF aplica a correcao de frequencia

no vetor de dados recebidos.

3.4 Estimador de Dispersao Cromatica

O estimador de dispersao cromatica é o bloco responsavel por determinar os coe-
ficientes do filtro do equalizador estatico que serao utilizados para compensar a dispersao
cromatica. O algoritmo executa uma varredura de possiveis valores de dispersao cromatica
e calcula, para cada valor, quais seriam os coeficientes do filtro compensador de dispersao,
o resultado da compensacao e a variancia do valor da funcao de Gardner apds a compen-
sacdo (GARDNER, 1986). Essa implementagdo decorre do fato de que o algoritmo de

recuperacao de reldgio precisa que a dispersao cromatica esteja devidamente compensada
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para produzir uma estimativa correta de amostragem, portanto, quanto menor for a sua

variancia, mais proximo estamos de um sinal livre de dispersao cromatica.

O calculo do filtro compensador de dispersao cromética H(w) no dominio da

frequéncia é baseado na seguinte equacao:

1 DL)\2
‘ 2} , (3.6)

H(w) = exp {j2 (27rc)w

onde D é o parametro de dispersao do enlace de fibra, L é o comprimento do enlace, A
¢ o comprimento de onda, ¢ é a velocidade da luz no vacuo e w é a frequencia angular
discreta, dependente do tempo de amostragem e do indice normalizado para o célculo
da transformada rapida de Fourier (FFT - Fast Fourier Transform). Essa relagao entre
a frequencia angular discreta, tempo de amostragem e indice normalizado é dada pela

equacao:

27
TSG

w =

T, (3.7)

sendo r o indice normalizado para o cdlculo da FFT, que no nosso caso é dado por:

r= (=271 278 (27 — 271, (3:8)

onde 23 = 8192 é o ntimero de coeficientes do filtro e também o tamanho da FFT.

Dessa forma, o algoritmo varia os valores do produto DL por um determinado
intervalo e sob um determinado passo. Para cada um desses valores, teremos um conjunto

de coeficientes H;, cada conjunto produzindo uma saida segundo a relagao:

51 = [s050 . .. ss101] = if ft{H;(w)fft(€)}, (3.9)

onde fft() e if ft() sdao respectivamente a transformada rédpida de Fourier e a transfor-

mada rapida inversa de Fourier.

A funcao de Gardner é dada pela equacao:

g =Tp_1(x)p — TR_2), (3.10)

onde x é a k-ésima amostra discreta no tempo. Utilizando essa funcao de Gardner com

a norma dos elementos de saida do sinal filtrado, temos:

9= lsk-all*(sell* = Isk—2l), (3.11)
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onde ||| é a norma euclidiana e s; é o k-ésimo elemento do vetor de saida do sinal filtrado
com os coeficientes H;(w). Dessa forma, calculamos a variancia da funcao g sobre todos
os conjuntos de coeficientes testados H;(w) e o produto DL escolhido é tal que produz a

minima variancia:

min(o7) = var(g;) = E[(g:)"] — (Elgi])?, (3.12)

onde var() é a varidncia e E[] é a esperanga.

Finalmente, o conjunto de coeficiente H(w) escolhido é utilizado pelo bloco Equa-

lizador Estatico para realizar a compensacgao de dispersao cromatica.

3.5 Equalizador Estatico

Conforme mencionado na sessao 2.3.2, a dispersao cromatica ¢ o fenémeno em
que diferentes componentes espectrais do sinal 6ptico tém velocidades de propagacao
distintas, o que provoca o alargamento dos pulsos transmitidos (AGRAWAL, 1997). Os
pulsos passam entao a interferir um nos outros, provocando interferéncia intersimbdlica. Se
nao compensada, essa interferéncia limita a transmissao a poucas dezenas de quilémetros,

se tornando impraticavel para altas taxas de transmissao de simbolos.

A dispersao cromatica (CD - Chromatic Dispersion) pode ser compensada no do-
minio éptico com a utilizacdo de trechos de fibra com dispersao negativa, ou através
de grades de Bragg. A compensacao por fibra, no entanto, provoca uma alta perda de
poténcia 6ptica, aumentando assim a necessidade de amplificadores, além de estarem as-
sociados com o aumento de efeitos nao lineares. Ja a utilizagdo de grades de Bragg se
torna extremamente complicada quando desejamos abranger uma banda larga, ou seja,
sua aplicagao é limitada no contexto de transmissoes WDM. A compensagao no dominio
digital se torna entao uma alternativa interessante, mesmo aumentando a complexidade
do receptor (SAVORY, 2008). Veremos também no capitulo 4 que a compensagao dos

efeitos nao lineares esta intimamente ligada a compensacao de dispersao cromatica.

Devido ao fato da CD nao ser um efeito variante no tempo, utilizamos um equaliza-
dor estatico para compensa-la. Os coeficientes do filtro compensador de CD sao fornecidos
pelo Estimador de Dispersao Cromaética descrito na sessao 3.4. Dessa forma, realizamos
a equalizagdo no dominio da frequéncia e, para isso, o sinal de entrada é inicialmente di-
vidido em blocos de simbolos de tamanho igual ao nimero de coeficientes do filtro. Cada
bloco é entao levado ao dominio da frequéncia através da transformada rapida de Fourier,
multiplicam-se as amostras uma a uma pelos coeficientes do filtro e, entao, realizamos a
transformada rapida inversa de Fourier, de modo a termos o sinal de saida novamente no

dominio do tempo, conforme descrito pela equagao (3.9).
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A equalizacao por blocos deve ter o mesmo resultado que a equalizacao do sinal
inteiro e, para isso, devemos fazer uma superposicao dos blocos (KUDO et al., 2009).
Cada bloco de N simbolos (sendo N igual ao nimero de coeficientes do filtro equalizador)
tem um conjunto N, de simbolos superpostos. Desse modo, ao final da equalizagao de
cada bloco, os N, simbolos iniciais e finais de cada bloco sao cortados e somente os
N, = N — 2N, simbolos restantes sao extraidos, de modo a compor o sinal equalizado.
Esse processo esta descrito na Figura 14 e é chamado de Procedimento de Superposi¢ao

e Soma (Overlap-and-add).

M amostras

A

Sinal de entrada -

FFT § FFT, i yEET

Filtragem ¢ Filtragem

!
L
| |

IFFT+
| ' [
l IFFT

Sinal de saida | * I
-

Figura 14 — Procedimento de Superposicao e Soma

O namero de simbolos superpostos Ny deve ser tal que permita eliminar a interfe-

réncia interblocos e deve obedecer a seguinte relacao:

CDLFs.fmaa:
2

onde Fj ¢é a frequencia de amostragem do CAD, f,,.. corresponde a metade da banda do

N, > (3.13)

sinal transmitido e f,. é a frequéncia central do sinal. Pela equagao (3.13) é perceptivel
que, quando o sinal tiver um desvio de frequéncia correspondente & discrepancia entre

as frequéncias do laser transmissor e do oscilador local, a distribuicao do sinal sofre um

- Temp{)

Tempo
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deslocamento em banda-base e, portanto, esse valor de desvio de frequéncia deve ser
acrescido ao valor de f,,... Na pratica, N, é fixado num valor de modo a atender os piores

Casos.

3.6 Recuperacao de Relogio

Sistemas de comunicacao coerentes exigem uma sincronizagdo de relégio entre o
transmissor e o receptor. Dessa forma, métodos para a recuperacao do tempo de simbolo
sao essenciais para o processamento digital de sinais opticos para a deteccao eficiente do
sinal transmitido (SAVORY, 2008). Portanto, o algoritmo de recuperagao de relégio deve

prover a frequéncia de amostragem correta para os simbolos.

Existem dois tipos de algoritmos de recuperagao do tempo de simbolo: aqueles
que sdo auxiliados por dados (DA - Data-Aided) (MUELLER; MULLER, 1976) e os nio
auxiliados por dados (NDA - Non-Data-Aided) (GARDNER, 1986). A tendéncia atual de
algoritmos para a transmissao em altas taxas é de algoritmos NDA, que nao necessitam de
sequéncias de treinamento. Ja quanto ao tipo de amostragem, as técnicas de recuperagao
de temporizacao podem ser sincronas, quando a amostragem do sinal recebido feita pelo
CAD tem uma taxa que é multipla inteira da taxa de simbolos, ou assincrona, quando a
taxa de amostragem nao esta relacionada a taxa de simbolos e é fixa, admitindo-se desvios
de relégio. A maior vantagem da amostragem assincrona é a diminui¢ao do custo que seria
destinado a CAD controlaveis, que sdo mais caros, além de permitir uma sincronizacao

totalmente digital dos simbolos.

A utilizagao da amostragem assincrona exige o uso de um interpolador. O inter-
polador é capaz de calcular valores intermediarios para as amostras de sinais recebidas,
de modo a corrigir, com o controle adequado, o periodo e o tempo inicial de amostragem.
Para o controle desse interpolador, existem métodos presentes na literatura tanto em ma-
lha aberta como em malha fechada. Os sistemas existentes em malha aberta exigem uma
amostragem de, no minimo, quatro amostras por simbolo; entretanto, para altas taxas
de transmissao, nao existem ADC’s capazes de realizar a taxa de amostragem necessaria.
Sendo assim, o método escolhido para realizar a recuperacao de reldégio é uma variacao

do algoritmo de Gardner, que é NDA, assincrono e de malha fechada.

3.6.1 Algoritmo de Gardner para Sincronizacao de Simbolo

O algoritmo de Gardner foi proposto em sua forma original em 1986 (GARDNER,
1986). O algoritmo é de malha fechada, como dito anteriormente, e tem a enorme van-
tagem de necessitar apenas de duas amostras por simbolo para a estimacao do erro de
sincronizacao. Esse fato resulta em um baixo esfor¢o computacional e, mais que isso, pos-

sibilita a sua utilizacdo mesmo em taxas muito altas, quando os ADCs nao sdo capazes
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de amostrar a trés ou mais amostras por simbolo. Devido a necessidade de processamento
em alta velocidade, o algoritmo neste trabalho foi modificado para implementar a parale-
lizagao dos dados processados. A Figura 15 apresenta o esquema de blocos das operagoes

realizadas pelo algoritmo de recuperagao de relégio.

Entrada Saida

Figura 15 — Algoritmo de Gardner Modificado

Apo6s a compensacao de dispersao cromatica realizada pelo equalizador estatico
descrito na sessao 3.5, o sinal equalizado ¢ acumulado num registrador na entrada do
modulo de recuperagao de relégio. Esse acumulador tem a fungao tanto de suportar a
funcionalidade do paralelismo, necessaria para a implementacao do conjunto de algoritmos
em hardware, como de evitar a ressincronizacao de dados, provendo ao interpolador a

quantidade correta e suficiente para a geragao do sinal de realimentacao.

N NS NS

Figura 16 — Erros em instantes de amostragem. (a) correto; (b) atrasado; (c) adiantado

O processo de interpolacao gera amostras extras entre aquelas que foram realmente
amostradas (e em seguida equalizadas pelo Equalizador Estatico) pelo ADC. E através
dessas amostras intermediarias que o interpolador ajusta o tempo e fase de amostragem
do receptor. O Detector de erro de temporizacao utiliza o critério de Gardner na saida do

interpolador. Trés situagoes distintas de amostragem estao demonstradas na Figura 16.

Utilizando a fungao de erro de Gardner, dada pela equacao (3.12), nos exemplos

mostrados na Figura 16, nés temos em (a) o tempo de amostragem correto:

e=xp1(Tp —Tp2)=0x(-1—-1)=0 (3.14)

Em (b) nés temos um tempo de amostragem atrasado:

e=2ap_1(Tk — Tp_2) = —0.2x (-0.8—-0.8) =0.32>0 (3.15)
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Em (c) nés temos um tempo de amostragem adiantado:

e = T (2 — Tp_s) = 0.2 x (—0.8 —0.8) = —0.32 < 0 (3.16)

Numa implementacao paralelizada, temos N valores de erro e, sendo N a quan-
tidade de amostras na paralelizacdo que entao somamos para obter um valor tinico para
aquele bloco de amostras. O sinal de erro é entao filtrado por um filtro passa-baixa para

reduzir o ruido de estimacao.

Por fim, o Oscilador Controlado Numericamente é responséavel por calcular a tem-
porizagao estimada, cujo valor é realimentado para o acumulador. Se o erro de reldgio é
superior a um tempo de simbolo, o acumulador translada duas amostras para frente ou
para trés, se o erro for positivo ou negativo, respectivamente. O tempo de relégio estimado

¢é também realimentado para atualizar os coeficientes do interpolador.

3.7 Demultiplexacao de Polarizacao e Equalizacao Dinamica

Em sistemas com diversidade de polarizacao, como o sistema considerado neste
trabalho, a informagcao que se deseja transmitir é enviada nas duas polarizagoes ortogonais
do campo éptico, denominadas aqui de X e Y. Entretanto, o sinal sofre, ao longo da sua
transmissao, rotacoes e dispersoes dependentes de polarizacao, provocando um estado de
polarizacao variante no tempo e levando, finalmente, a um sinal recebido em que cada

polarizacao ¢ uma combinacao linear das duas polarizacoes originais.

A equalizacao dindmica utiliza um filtro digital adaptativo que pretende inverter
a resposta do canal de comunicacao. Por sua natureza adaptativa, esse tipo de filtragem
é ideal para compensar os efeitos degradantes variantes no tempo do canal éptico. A
equalizagdo dinadmica, nesse caso, precisa trabalhar no modo MIMO 2x2, de modo a
separar a mistura temporal das polarizacoes X e Y, gerando sinais independentes, além
de ter ordem elevada o suficiente para compensar os efeitos intertemporais da PMD,
por exemplo. Desse modo, a estrutura de demultiplexacdo de polarizacao da equalizacao

dindmica deve tomar a forma de 4 filtros FIR complexos, com duas entradas e duas saidas.

Os principais efeitos que esse bloco de equalizacao dinamica pretende compensar
sao: a PMD, efeito mais danoso da fibra apés a eliminacgao da CD; a CD, cuja a maior parte
¢é compensada no equalizador estatico descrito na sessao 3.5, restando somente a chamada
"CD residual"; e a dispersao resultante das filtragens épticas e elétricas, provocadas por
componentes tanto do transmissor como do receptor coerente; além de realizar filtragem

que maximize a relagao sinal-ruido, e.g., filtro casado.

No esquema descrito na Figura 11, o bloco ED (Equalizador Dindmico) compreende

somente a estrutura de filtros FIR responsaveis pela equalizacao. No entanto é o bloco
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AC (Adaptador de Coeficientes) que atualiza os coeficientes dos filtros utilizados no ED.

Existem diversas formas de se realizar essa atualizacao de coeficientes na literatura;
sendo uma delas o algoritmo de médulo constante (CMA - Constant Modulus Algorithm).
O CMA ¢é um algoritmo cego e nao auxiliado por dados que nao considera a fase do
sinal, apresentando assim alta robustez ao ruido de fase e ao desvio de frequéncia, além
de uma alta tolerdncia a ruido (SAVORY, 2008). Esse algoritmo leva em consideracao o
fato de que formatos de modulagao em fase apresentam moédulo constante e, portanto,
sua fung¢ao custo é minimizada a medida que o sinal converge para ter amplitude estavel.
Por sua natureza de levar o sinal ao moédulo constante, o CMA pode nao ser indicado
para formatos de modulagao mais elevados como o 16QQAM ou 64QAM, cujos pontos da

constelagao possuem diferentes amplitudes.

Esse fato pode ser contornado com o algoritmo de equalizador direcionado ao
raio (RDE - Radius Directed Equalizer), que é basicamente uma adaptagdo do CMA
para comportar a situagdo de varios raios de decisao (FATADIN; SAVORY, 2010). Ele
é, portanto, também NDA e insensivel a fase, mas ele é direcionado a decisdao, pois é
preciso fazer uma escolha de para qual raio determinado simbolo do sinal recebido devera
convergir. E, portanto, mais intolerante ao ruido, sendo recomendével a utilizacdo do
CMA como algoritmo de pré-equalizacao para entao se utilizar o RDE. Baseado na regiao
onde o simbolo se encontra, decide-se por qual raio ele devera convergir e utiliza-se uma

funcao custo semelhante a do CMA, visando esse raio determinado.

Uma terceira alternativa ¢ o algoritmo de minima média quadréatica direcionado
a decisao (DD-LMS - Decision Directed Least Mean Square) (HAYKIN, 2008). Esse al-
goritmo apresenta uma velocidade de convergéncia superior ao CMA e ao RDE, assim
como um menor indice de perda de sincronismo; no entanto, o DD-LMS nao ¢é insensivel
a fase e tenta equaliza-la também, mas na presenca de alto ruido de fase e, principal-
mente, de desvio de frequéncia, a rotagao de fase pode ser rapida demais para o algoritmo
acompanhar, atrapalhando a sua convergéncia. Portanto é necessaria uma compensacao
do desvio de frequéncia e uma diminui¢ao no ruido de fase para que o algoritmo se com-
porte devidamente. E por isso que, na figura 11, o bloco descrevendo o DD-LMS engloba
também a compensacao fina do ruido de frequéncia e o equalizador da fase, blocos que
serao descritos nas préximas sessoes e alimentam o bloco AC para a correta adaptacao
dos filtros utilizados no ED. Portanto, apesar de adicionar uma complexidade extra no
sistema devido a necessidade de realimentagao de outros blocos, o DD-LMS é o algoritmo

escolhido para esse sistema devido as suas caracteristicas superiores de equalizacao.

Na continuidade desta se¢ao, apresentaremos com mais detalhes os algoritmos
CMA, RDE e DD-LMS, sendo que, para este tltimo, abordaremos sua interacao conjunta
com o0s blocos de compensacao fina do desvio de frequencia e de equalizagao do ruido de

fase.
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3.7.1 Algoritmo de Médulo Constante (CMA)

O CMA utiliza o critério de mdédulo constante para equalizar o sinal recebido.
Esse fato ¢ verdadeiro para sistemas de modulagao em fase como o QPSK, por exemplo,
mas é ainda interessante observar que, em diversos casos, o CMA é capaz de equalizar
formatos de modulacao que possuem varios niveis, como o 16QAM, e é, portanto, utilizado
como algoritmo de pré-compensacao para esses formatos de modulacao. Considerando
este critério, as fungoes que estimam o sinal de erro para cada formato de polarizacao sao

definidas da seguinte forma:

ex[n] = [sx[n]|* — Rx, (3.17)

ey[n] = |sy[n]|* — Ry, (3.18)

onde ex [n] é a estimativa do sinal de erro, sx[n] é o sinal de saida equalizado e Rx,
¢ o modulo médio do sinal de entrada, respectivamente para as polarizagoes X e Y. As
saidas sx [n] sdo calculadas a partir da convolugao discreta dos coeficientes do filtro FIR

com os sinais de entrada através de:

sx[n] = Y hxx(n,i)eny(n —i+ 1)+ hxy(n,i)eny(n —i+1), (3.19)
1<i<I
sy[n] = Y hyx(n,i)enx(n —i+1)+ hyy(n,i)eny(n —i+ 1), (3.20)
1<i<I

em que [ é a ordem do filtro FIR e enx e eny sao, respectivamente, os sinais de entrada
nas polarizagoes X e Y. As equagoes (3.19) e (3.20) podem ser alternativamente escritas

na forma matricial:

sx[n] = Hxx(n)enk(n) + Hxy(n)eni (n), (3.21)

sy[n] = Hyx(n)enk(n) + Hyy(n)eni (n), (3.22)

onde T indica a matriz transposta dos sinais de entrada. O CMA utiliza o método do
gradiente descendente estocastico para a atualizacao dos coeficientes do filtro levando em

consideracao o critério de médulo constante, o que pode ser traduzido nas expressoes:

Hxx(n+1) :Hxx(n)—ﬂGX)((n), (323)
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HXy(’I’L + 1) = ny(n) — ,quy(TL), (324)
HYX(n + 1) = ny(ﬂ) - ,U,GYX(TL), (325)
Hyy(n + 1) = Hyy(n) — IUny(n), (326)

onde u é o passo de adaptacao e as matrizes Gxx, Gxy, Gyx e Gyy sao os gradientes

da fungao custo do CMA, dados por:

Gxx(n+1) =ex(n+1i)sx(n +i)en’(n + 1), (3.27)
Gxy(n+1) =ex(n+i)sx(n+i)en}(n +1), (3.28)
Gyx(n+1) =ey(n+i)sy(n+i)enk(n+1i), (3.29)
Gyy(n+1) = ey(n+1i)sy(n +i)en}(n + i), (3.30)

onde * indica o complexo conjugado. Pelo seu principio de funcionamento, o CMA é
insensivel a fase e o sinal de saida sx apresenta fase arbitraria devido ao ruido de fase
dos lasers e do desvio de frequéncia. Por esse motivo, é essencial que se tenha em seguida

algoritmos de recuperagao da portadora para a correta identificagao dos simbolos.

A Figura 17 apresenta o diagrama funcional do seu modo de operacao, no qual o
calculo do gradiente e a atualizacdo dos coeficientes sdo realizadas pelo algoritmo CMA,

conforme descrito pelas formulas (3.27) a (3.30).

3.7.2 Equalizador Direcionado ao Raio (RDE)

Como dito anteriormente, a idéia de base do RDE consiste em estender o CMA
para o caso de formatos de modulagao com varios niveis de amplitude. No caso do 16QQAM,
por exemplo, tempos trés possiveis raios para os quais os simbolos devem convergir. Na
Figura 18 estdo demonstrados os raios dos simbolos para o formato QPSK (a) e para o
16QAM (b). O RDE precisa entao decidir para qual raio determinada amostra recebida
pertence, para entao utilizar o critério semelhante ao do CMA para fazer com que o sinal

de saida convirja para este raio.

A decisao tomada pelo RDE ¢ baseada em qual regido da constelagdo a amostra

recebida se encontra. Temos entao trés regices de decisao (SAVORY, 2008), delimitadas
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Figura 18 — Niveis dos Simbolos: (a) QPSK; (b) 16QAM

por duas circunferéncias de raios de tamanho intermediario entre os raios da circunferéncia
mais interna e intermedidaria de simbolos e da circunferéncia intermediaria e mais externa,

respectivamente, como pode ser verificado na Figura 19.

A sinal de erro do RDE é, entao, dependente da decisao de a qual regiao o simbolo
pertence e entao leva-se em consideragdo o médulo dos simbolos daquela regidao para o
célculo. Este célculo esta descrito nas equagoes (3.31) e (3.32) para as polarizagoes X e

Y, respectivamente.

Isx[n]|> — Ry se sx[n] € Regido 1
ex[n] = qlsx[n]|*— Ry sesx[n] € Regido 2 (3.31)

Isx[n]|* — R3  se sx[n] € Regido 3
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Figura 19 — Regides de decisao 16QAM

Isy[n]|? — Ri  se sy[n] € Regido 1
ey[n] = { |sy[n]|> — R, se sy [n] € Regiao 2 (3.32)
Isy[n]|> — Rz se sy[n] € Regiao 3.
7r
(b[ = (RF] + Vﬂ-[) X — (333)
V7r[

OpticalSignal = I FFT(Modulator Filter x WaveShaper Filter x FFT(Eoyr)) (3.34)

Eour =10 x Ery x ((—sin i + X COS @)—i—

1
Lo
2 ( 7 \/ExtRat1> 2

. . 09 . 1
+1j* (—sin ==+ | 1j * ———
2 \/ ErtRatg

Apos a determinacao da fungao de custo, calculam-se os gradientes de forma idén-

X COS Q;Q)) (3.35)

tica a do CMA. Na Figura 20 temos o Diagrama Funcional do RDE, operando na con-
figuracao MIMO 2x2. Por se tratar de um algoritmo direcionado a decisao, e, portanto,
dependente da qualidade dos dados recebidos, é recomendavel a utilizacdo de um CMA
para a pré-convergéncia dos dados. Uma forma de se implementar isto é considerar que

todos os simbolos encontram-se incialmente na regiao 2.

3.7.3 Algoritmo de Minima Média Quadratica Direcionado a Decisdo (DD-
LMS)

Este algoritmo apresenta um desempenho superior ao CMA e ao RDE, no sentindo

de que apresenta maior velocidade de convergéncia e menor indice de perda de fontes. Ele
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Figura 20 — Diagrama Funcional do RDE

é, portanto, o escolhido para fazer parte do conjunto de algoritmos lineares deste trabalho.
No entanto, por ser direcionado a decisdo, assim como o RDE, este algoritmo necessita

do CMA para realizar a pré-convergéncia.

De modo similar ao RDE, o DD-LMS também apresenta um decisor, mas, no
lugar de decidir a qual raio a amostra do sinal pertence, neste caso a decisao ¢ para um
dos simbolos possiveis do formato de modulagao do sinal transmitido. O algoritmo tenta
entao minimizar o erro quadratico médio entre o sinal recebido e o simbolo decidido. Em
outras palavras, o algoritmo ajusta o sinal recebido para que ele tenha a minima distancia
euclidiana possivel para decisao realizada. A Figura 21 mostra as regides de decis@ao em
que o sinal amostrado recebido pode se encontrar e o simbolo da constelagao para o qual

ele serd direcionado.

o]
.":'|

(a)

Figura 21 — Regides de Decisdo para o DD-LMS: (a) QPSK; (b) 16QAM
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Por esse critério, é facil perceber que nao podemos ter um descasamento de frequén-
cia e de fase do sinal com o oscilador, do contrario a constelagao recebida estaria rota-
cionando com o tempo, o que provocaria decisoes erroneas do DD-LMS, afetando a sua
convergéncia. Por esse motivo, precisamos garantir a correcao da dissonancia de frequéncia
e do ruido de fase apods a acao do equalizador e entao realimenta-lo com essas informa-
¢oes, tornando-o insensivel a fase do sinal. Dessa forma, as func¢oes custo para as duas

polarizagoes a serem minimizadas sao dadas por:

ex[n] = sx[n] — Sgee x[n] exp(j(nA fpre[n] + épen])) (3.36)

ey[n] = sy[n] — Saecy[n] exp(j(nA fpre[n] + ¢prn])) (3.37)

onde Sgec x[n] € Sgec,y[n] s80 os sinais de saida apds a decisdo das polarizagoes X
e Y, respectivamente; Afprg é o desvio de frequéncia estimado e ¢pg é o ruido de fase

estimado. Os gradientes do algoritmo sao calculados por:

Gxx(n+1) =ex(n+i)en’(n +1) (3.38)
Gxy(n+1)=ex(n+ieni(n+1) (3.39)
Gyx(n+1) =ey(n+i)ens(n+1) (3.40)
Gyy(n+1) =ey(n+i)eni(n+1) (3.41)

A Figura 22 demonstra um diagrama funcional do algoritmo DD-LMS com reali-

mentacao de fase.

Concluimos entao a etapa da equalizacdo dindmica e passamos a recuperacao da
portadora, responsavel por equalizar o desvio de frequéncia entre o sinal e o oscilador

local e por compensar o ruido de fase provocado pela largura de linha dos lasers.

3.8 Estimacao e Correcao do Desvio de Frequéncia

Na sessao 2.2 descrevemos o funcionamento do receptor intradino, que tem a fre-
quencia do oscilador local tao proxima quanto possivel daquela do laser transmissor do
sinal, sem haver o travamento de suas frequencias. A consequencia disso é a presenca

de imperfei¢oes no batimento do sinal, o que faz com que o sinal recebido tenha uma
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Figura 22 — Diagrama Funcional do DD-LMS

caracteristica de desvio de frequencia, que provoca a rotacao da sua constelacdo com o
tempo. Seguindo a sequencia de algoritmos utilizados nesse trabalho, parte desse desvio
ja foi compensado com o corretor grosseiro de frequencia, descrito na sessao 3.3, com o
intuito de possibilitar ao algoritmo descrito nesta sessao a compensacao de todo o des-
vio residual. A localizacao deste algoritmo no fluxo de equalizacao linear também nao é
casual: os algoritmos que compensam o ruido de fase da largura de linha dos lasers sao
intolerantes ao desvio de frequéncia, portanto, ele precisa ser compensado antes dessa
etapa. Esse algoritmo ainda realimenta o calculo do gradiente do DD-LMS, descrito na

sessao 3.7.3.

O bloco de Estimador de Frequencia (EF) realiza o algoritmo da m-ésima poténcia
no dominio da frequéncia, um algoritmo nao-supervisionado que é adequado para QPSK e
16QAM e presume que o sinal de entrada esteja a uma amostra por simbolo e corrompido
somente por desvio de frequéncia, ruido de fase e ruido branco gaussiano (VITERBI,
1983). Esse bloco atua conjuntamente ao bloco de corregao fina do desvio da frequéncia
(CF), que se utiliza da estimativa do EF para realizar a corre¢gdo no conjunto de dados.
Eles estao relacionados na forma de realimentacdo, isto é, a estimativa do desvio de
frequencia é realizada apds a correcao. Esta técnica permite a sub-amostragem dinamica
do vetor de entrada, que proporciona um aumento de precisao ao custo da diminui¢ao dos

limites possiveis de compensacao. Essa relacao estd demontrada na Figura 23.

O algoritmo inicia com a elevagao do sinal a m-ésima poténcia, com o intuito de se
retirar do sinal a informacao dependente do formato de modulagao. Nos casos dos formatos
QPSK e 16QAM, M tem o seu valor igual a quatro. A Figura 24 mostra o efeito da elevecao
a m-ésima poténcia nas constelagoes QPSK (a) e 16QAM (b). Podemos perceber que, no
caso QPSK, toda a informacao no sinal é de fato retirada, mas, no caso do 16QQAM, ainda
resta alguma informacao relacionada aos simbolos do raio intermediario. Para todos os

efeitos, consideramos o losango verde pequeno o suficiente para ser considerado um ponto,

de Ruido de

Fase
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Figura 23 — Relacao entre o Estimador e o Corretor Fino de Desvio de Frequéncia

como no caso QPSK, para efeitos da estimacao do desvio de frequéncia.
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Figura 24 — Efeito da m-ésima potencia em (a) QPSK; (b) 16QAM

Apoés a elevacao a m-ésima poténcia, o ponto mapeado rotaciona com uma veloci-

dade angular dada pela expressao:

w=2rMAf (3.42)

onde Af é o desvio de frequéncia. Essa informacao do desvio da frequéncia pode
entao ser visualizada no dominio da frequéncia; aplicamos uma FFT no sinal resultante da
elevagao a m-ésima poténcia e temos um pico deslocado do centro do espectro, equivalente

ao desvio de frequéncia.

E possivel melhorar a resolucio aumentando-se a ordem da FFT utilizada, mas isso
gera um alto custo computacional excedente. Outra opcao é utilizarmos o sinal de entrada
sub-amostrado, com o custo de se reduzir o alcance da estimacao. Essa situacao pode
ser otimizada com o esquema de realimentacao apresentado na Figura 23: as primeiras
estimativas podem ser feitas sem a sub-amostragem, para ter o maior alcance; em seguida,
passamos a sub-amostrar o sinal para ter melhor precisao, dado que o desvio ja se encontra

num alcance reduzido.

A rotagao na polarizagdo causa uma rotagao de fase, d, entre amostras sucessivas,
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dada por:

§ = 2rAfT (3.43)

sendo T o tempo entre duas amostras. Portanto, apds a estimacao de Af e com
o conhecimento de T', podemos corrigir o desvio de frequéncia simplesmente provocando

uma rotacao de fase igual a —d entre cada amostra consecutiva.

3.9 Estimacao e Correcao do Ruido de Fase

O ruido de fase provocado pela largura de linha dos lasers é um grande limitante
das comunicagoes Opticas coerentes, pois, em altas taxas, o conceito classico de malha de
captura de fase 6ptica (OPLL - Optical Phase Locked Loop) se torna extremamente dificil
de se realizar na pratica (IP; KAHN, 2007). Isso se deve a instabilidade do OPLL, devido
a atrasos no lago de realimentagao, onde mesmo que o circuito seja projetado para ter
poucos periodos de simbolo de atraso, o OPLL ainda estaria muito limitado pela largura
de linha dos lasers. Desta maneira, é preferivel a utilizagao de algoritmos digitais para a

compensac¢ao do ruido de fase.

O bloco Estimador de Fase (EP) é responsével por realizar a estimagao e corregao
de erros de fase utilizando, neste trabalho, o algoritmo de Procura Cega de Fase (BPS
- Blind Phase Search) (PFAU et al., 2009). O BPS é um algoritmo nao supervisionado,
de malha aberta, adequado para os formatos de modulaggo QPSK e 16QAM, e cuja
ideia central é testar diferentes valores possiveis de correcao de fase e adotar aquele que
resulta no minimo erro quadratico médio (MSE - Mean Square Error). O sinal de erro é
calculado considerando a decisao de simbolo depois do EP. Por esse motivo, o EP pode

ser considerado, em certo sentido, um algoritmo de decisao direta.

A Figura 25 demonstra o diagrama de blocos do BPS com um estagio de N células.
O sinal de entrada com tamanho pré-definido é replicado N+1 vezes, uma para cada célula
e uma para a correcao final. Neste caso, o BPS é implementado separadamente para a

polarizacao X e para a polarizacao Y.

Em cada uma das células é aplicado um teste de fase diferente, que resulta num
valor de erro quadratico médio para aquele teste. Em seguida, o menor erro quadratico
médio é determinado e, consequentemente, a melhor fase dentre as n possibilidades. Essa
é a fase que serd utilizada efetivamente na correcao do sinal, sinalizada na Figura 25 como
0.

A amplitude de valores a serem testados depende da simetria do formato de modu-
lagao adotado. Os formatos QPSK e 16QAM tém constelagoes chamadas de "quadradas”,

ou seja, possuem simetria de 90°. Desta maneira, se torna impossivel a percepgao de uma
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Figura 25 — Diagrama de Blocos do BPS

rotagao de polarizacdo de £7/2 e 7. Por esse motivo, o espectro de fases testadas devera

estar entre 02 e 90°.

Depois de definida a amplitude de valores possiveis, o nimero de células determina
a precisao da busca pela fase correta. Por exemplo, se utilizarmos 10 células, cada uma
delas estard separada de 9°. Quanto maior o nimero de células, mais preciso se torna o
algoritmo, mas sua complexidade aumenta proporcionalmente. A Figura 26 ilustra esse

exemplo de 10 células com seus limiares de divisdao e seu angulo central.
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Figura 26 — Exemplo de Teste de Fases

Essa ambiguidade de fase faz com que, nos formatos QPSK e 16QAM, o erro de
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fase possa ser de fato Oy, 0 — 7/2, O + 7/2 ou 0 + 7. O critério para se decidir qual
dessas opgoes ¢ a correta estd representado, na Figura 25, sob o bloco "Eliminagao da
Redundancia de Fase'. Ele examina qual foi o erro de fase estimado para o sinal de
entrada anterior e assume que a diferenca de fase para a estimativa atual serd pequena.
Essa premissa ¢ verdadeira, considerando que o ruido de fase pode ser modelado como
um passeio aleatério (random walk). Por fim, uma rotagdo do inverso do ruido de fase

estimado ja sem ambiguidade ¢ aplicado no sinal para gerar a saida equalizada.

A Figura 27 descreve o contetido das células, que fazem o teste de fase e a aplicagao
do critério de erro quadratico médio. No inicio, aplicamos uma correcao de fase a um
bloco do sinal de entrada, fase esta referente ao teste da célula em questao. Em seguida,
passamos por um decisor de simbolo e, logo apds, um comparador entre o simbolo decidido
e aquele corrigido pelo teste de fase, gerando um sinal de erro. Este sinal de erro é elevado
ao quadrado e entao realiza-se o somatério do vetor de erros quadraticos, que gera o sinal

mse presente na Figura 25.

Ip

2 N
— erro -

Figura 27 — Esquemaética de cada célula de teste de fase

A saida do bloco EP ¢é também utilizada como realimentacao para o DD-LMS,
como descrito na Figura 22, e sua saida finaliza a sequencia de algoritmos utilizada nesse
trabalho para a equalizacao dos efeitos lineares da propagacao de sinal em meio 6ptico. Em
seguida, teriamos os codigos corretores de erro, que nao estao no escopo desta dissertacao.
A figura 28 mostra o resultado final de equalizagdo para uma simulagdo de transmissao
Optica. Em azul estao representados os simbolos equalizados ainda corrompidos por ruido

e em vermelho estao os pontos transmitidos da constelagao original.

Figura 28 — Constelagoes Equalizadas apds processamento com o conjunto de algoritmos
de DSP (a) QPSK; (b) 16QAM

No préximo capitulo, descreveremos com mais detalhes os efeitos nao-lineares e al-
guns métodos de compensagao que possam ser integrados com os algoritmos apresentados

neste capitulo.
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4 Compensacao de Efeitos Nao Lineares em

Sistemas de Alta Capacidade

Dado que, com o auxilio de técnicas eficientes de processamento digital de sinais,
os sistemas de comunicacao éptica conseguem superar os efeitos lineares que degradam o
sinal transmitido, o préoximo grande obstaculo na obtencao continua de maior capacidade

de transmissdo se torna a compensacao dos efeitos nao lineares do canal 6ptico.

Este capitulo se debruga sobre o tema e estd essencialmente dividido em duas
partes: a apresentacao dos principais efeitos nao lineares que deterioram o sinal 6ptico no
contexto atual da evolucao das comunicagoes épticas e, em seguida, uma discussao dos

algoritmos propostos para compensa-los.

4.1 Efeitos Nao Lineares

Na presenca de intenso campo eletromagnético, a fibra Optica apresenta uma res-
posta a incidéncia de luz de forma que a polarizacao P, induzida pelos dipolos elétricos,
tem uma relagdo nao linear com o campo elétrico F, satisfazendo a relacdo mais geral

dada por (AGRAWAL, 2007):

P=¢(X'E+x*: EE+*EEE +...) (4.1)

onde €y ¢ a permissividade do vacuo e x? (j = 1,2,3...) é a susceptibilidade de
ordem j. A susceptibilidade de primeira ordem, também chamada de susceptibilidade
linear, x! representa a contribuicdo dominante para P. Entre seus efeitos podemos incluir
a atenuacao, a dispersao cromética e a dispersao de modo de polarizagao; cujos algoritmos
de compensacao foram discutidos no capitulo anterior. Como a molécula de silica Si1Oq
¢ simétrica, a susceptibilidade de segunda ordem, assim como todas as demais ordens
pares, é zero. J4 a susceptibilidade de terceira ordem, y3, é a responsavel pelos fendmenos
mais considerados genericamente como "nao lineares". No caso das fibras dpticas, sao eles:
geracao de terceira harmoénica, mistura de quatro ondas e refracao nao-linear. O foco desta
sessao serd o efeito da refracao nao-linear, também conhecida como Efeito Kerr, enquanto
o efeito de mistura de quatro ondas sera apresentado brevemente, por nao ser o foco dos
estudos atuais em compensacao através de técnicas de DSP. Sera também feita uma curta

apresentagao do problema da interagdo do ruido ASE com os efeitos nao lineares.
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4.1.1 Refracdao Nao Linear

A refracdo nao-linear refere-se ao fendémeno em que o indice de refracao é de-
pendente da intensidade do campo elétrico incidente na fibra, ou seja, da poténcia de
langcamento do laser do sinal propagante na fibra. Dessa forma, podemos considerar o
indice de refragao da fibra como (AGRAWAL, 2007):

fi(w, |Ely) = n(w) + ng| E|? (4.2)

onde n(w) é a parte linear do indice de refragao, que é dependente da frequéncia
central de operagao do sinal, |E|* é a intensidade 6ptica inserida na fibra, e ny ¢ o indice

de refracao nao linear e estd intimamente ligado com 3.

Os dois principais e mais estudados efeitos que sao consequéncia do indice de
refragdo nao-linear sao a auto-modulagao de fase (SPM - self phase modulation) e a
modulacao cruzada de fase (XPM - cross phase modulation), conforme j& mencionado no

Capitulo 1. A seguir, traremos uma explicacao mais detalhada dos dois efeitos.

4.1.1.1 Auto-modulacdo de Fase

A auto-modulacao de fase é um efeito auto-induzido de rotacao de fase de um
campo optico devido a sua propria intensidade durante sua propagacao numa fibra éptica.

Essa rotagao de fase pode ser extraida a partir da relacao:

® = koL = n(w)koL + nokoL|E|* = & + ®np, (4.3)

onde kg = 27/x e L é o comprimento da fibra. A equagdo (4.3) mostra também a

separacao entre a rotagao de fase sofrida pelo sinal devido a parte linear e a nao linear.

Da equagao (2.21), que define a velocidade de grupo, temos que 5 = (/). Se
substituirmos kg nessa expressao, temos que [ = nky. Desta forma, podemos reescrever
a equagao (4.2), multiplicando-a por kg, substituindo pelo coeficiente de propagacao na
fibra, 3, e admitindo que |E|?> = P/a.;; (sendo P a poténcia instantanea do sinal e A,y

a area efetiva da fibra 6ptica), temos:

B =B+ nokq =p+P (4.4)

P
Acsy
onde vy = 2m2/4,.x é um importante fator conhecido como pardmetro nao linear

e tem o valor tipico de cerca de 1.5 W™'/km para fibras padroes monomodo (SSMF -
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Standard Single Mode Fiber). Deste modo, a rotagao de fase nao linear acumulada em

todo o comprimento da fibra pode ser dada pela relagao:

L L
Oy, = /0 (8 — B)dz = /0 yP(2)dz = Y Py Les (4.5)

onde P(z) = Pjexp(—az) é a poténcia ao longo da fibra, devida a atenuagao, e

L.s ¢ o comprimento de fibra efetivo, dado por:

1 —e o
Lep=——— (4.6)

A SPM provoca um efeito de gorjeio na frequéncia, proporcional a 4P /dt. Esse
efeito afeta o formato de pulso com a sua interagao com o atraso de grupo, provocando
um alargamento do espectro transmitido diretamente relacionado com a dependéncia
temporal de ® . Esse efeito aumenta a banda do sinal e limita o desempenho de sinais em
sistemas de alta capacidade. No entanto, por estar associado com a dependéncia temporal
do formato de pulso, esse fend6meno néo ocorre para transmissoes em onda continua (CW

- continuous wave), ndo sendo um problema para transmissoes coerentes.

Por ser dependente da poténcia, como mostrado na equacao (4.5), a rotagdo nao
linear de fase afeta mais intensamente os simbolos com energia mais elevadas. Para de-
monstrar esse efeito, a figura 29 retrata a constelacdo recebida numa simulacao de uma
transmissao em que, para efeito de visualizacao, o efeito da dispersao cromatica foi des-
considerado. Como descrito na sessao 3.7, a constelacdo 16QAM possui trés raios, ou trés
valores de energia diferentes para seus simbolos, o que faz com que eles se comportem
de maneira diferente entre si na presenca de SPM. A figura 29 também mostra o efeito
cumulativo da rotacao de fase nao-linear com a distancia percorrida na fibra 6ptica. Da

esquerda para a direita, temos um aumento no comprimento de fibra efetivo L.
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Figura 29 — Rotacao Nao Linear Acumulativa devido a SPM

Em sistemas de alta capacidade e altamente dispersivos, ou seja, com parametro
de dispersdao cromatica elevado, o efeito de modulacao cruzada de fase intracanal (IXPM
- intra-channel crossphase modulation) se torna importante (NAZARATHY et al., 2008).
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Esse efeito pode ser considerado uma subdivisdo da SPM, por ser dependente do proprio
sinal transmitido considerado. Ele ocorre quando a dispersao cromatica provoca uma alta
interferéncia entre os pulsos propagantes de um mesmo sinal, que em poténcias altas pro-
voca uma rotagao de fase nao linear, dependente da intensidade desses pulsos superpostos.
Esse efeito difere da XPM, que é provocada entre pulsos de canais vizinhos, como veremos

na sessao a seguir.

4.1.1.2 Modulacao Cruzada de Fase

A modulagao cruzada de fase é também uma rotacao de fase do campo éptico do
sinal, porém, diferentemente da SPM, se deve a outro campo que tem comprimento de
onda, dire¢do ou estado de polarizagao diferentes (AGRAWAL, 2007). De forma geral e
daqui em diante, nos referiremos a XPM entre dois sinais de comprimento de ondas di-
ferentes; no entanto, a XPM entre estados de polarizacao diferentes tem um papel muito
importante no nosso contexto de transmissao 6ptica com multiplexagao de polarizacao e,
nesse caso, nos referiremos ao fenémeno como a modulagao cruzada de fase entre polariza-

¢oes (XPolM - Cross Polarization Modulation), este efeito sera discutido na sessao 4.1.1.3.

O efeito combinado da SPM e XPM pode ser descrito como (BORNE, 2008):

Onp = nokoL(|EL|* + 2| Ey?) (4.7)

Uma importante conclusdo a qual podemos chegar a partir da equagdo (4.7) é
que, dado que os diferentes canais tenham a mesma intensidade do campo éptico, a
contribuicao da XPM na rotacao de fase nao-linear é o dobro daquela produzida pela
SPM. Essa influéncia dobrada da XPM apresentada na equacao (4.7) tem origem na

susceptibilidade nao linear.

No entanto, na equacao (4.7), estamos desconsiderando a combinacao da XPM
com os efeitos dispersivos. Na pratica, pulsos propagando em diferentes comprimento de
onda viajam a velocidades distintas e o efeito da XPM s é percebido quando os pulsos
se sobrepdéem no tempo. Para canais suficientemente afastados, os diferentes pulsos se
sobrepoem por tao pouco tempo que o efeito da XPM pode ser considerado desprezivel.
Canais adjacentes em sistemas WDM, no entanto, tém seus pulsos sobrepostos por tempo
o suficiente para que o efeito de XPM acumule com o tempo. Ou seja, em sistemas de
transmissao WDM uniformes, com todos os canais apresentando as mesmas caracteristicas
médias de intensidade do campo Optico, o sistema se torna limitado pela XPM pelos
canais vizinhos em relagdo ao canal de interesse. Entre outros efeitos, a XPM provoca um
alargamento assimétrico de pulsos copropagantes em canais vizinhos, aumentando assim

a interferéncia intersimbdlica.
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4.1.1.3 Modulacdo Cruzada de Fase entre Polarizacdes

A modulagao cruzada de fase entre polarizagoes (XPolM) é uma extensao da SPM
quando duas polarizagoes ortogonais sao transmitidas. Apesar de resultar em acoplamento
coerente, sendo considerada um tipo de XPM, as duas componentes de polarizagao carre-
gam uma porcao do mesmo sinal, fazendo com que a XPolM tenha um impacto similar a
SPM. A contribui¢do da XPolM no indice de refracao nao linear se traduz numa rotagao

de fase nao linear que pode ser descrita pela equacao:

2
PN L(ny) = N2koL(| E(ay)|? + g\E(y,x>l2), (4.8)

onde @y, se refere a rotacao de fase nao linear para a polarizagio x ou y.
Podemos perceber que o impacto da XPolM é especialmente prejudicial em sistemas WDM
se entendermos que o estado de polarizacao é diferente entre canais distintos, resultando
em rotacgoes de fase nao linear desiguais nas polarizacoes x e y de cada canal. Essa mudanca
na fase relativa entre as polarizagoes gera uma mudanca no estado de polarizacao que ¢é

dependente da poténcia de outro canal, provocando uma séria degradacao na compensacao
de PMD.

4.1.2 Mistura de Quatro Ondas

Como descrito anteriormente, os efeitos de refragao nao linear estao relacionados
com a susceptancia ndo linear, mais especificamente a de terceira ordem, y©®. O efeito néo
linear conhecido como Mistura de Quatro Ondas (FWM - four wave mizing) também esta
relacionado com x®, mas, de forma geral, processos nao lineares que envolvem a geracio
de novas frequéncias nao sao eficientes na fibra éptica (AGRAWAL, 2007). Apesar de
menos impactante que a refracdo nao linear, a mistura de quatro ondas se torna um fator

a ser levado em consideragao principalmente em sistemas UDWDM.

Dado que trés canais com comprimentos de onda wy, ws € w3 se propagam simul-
taneamente num canal 6ptico, a FWM consiste na criagdo de um comprimento de onda
"fantasma'w, tal que wy = w twotws. Em teoria, varias possibilidades de sinais poderiam
ser gerados, variando-se as combinagoes dos sinais de '+’ e '—". No entanto, a maior parte
dessas combinagdes nao se concretiza devido a necessidade de casamento de fase entre as
componentes. Tipicamente, a combinagao mais problematica é tal que wy = w1 + ws — ws,

por apresentar um casamento de fase quase perfeito em regides préximas a dispersao zero.

Essa transferéncia de poténcia para um comprimento de onda "fantasma'nao sé
provoca perda de poténcia dos canais envolvidos (e que possuem informagao util) como
pode induzir crosstalk entre os canais verdadeiros e o "novo"canal, o que leva a uma severa

degradacao do sistema.
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Atualmente os sistemas de transmissao Optica evitam o efeito de FWM com a
utilizagao de fibras compensadoras no enlace, o que faz com que a dispersao local seja alta,
embora sua média no enlace seja proxima a zero. Mais recentemente, tem-se a utilizacao
de compensacgao puramente digital através de DSP, como descrito no Capitulo 3. Desta
forma, o foco atual dos estudos de compensacao de efeitos nao lineares nao esta ligado
a compensacao de FWM, embora seja um importante tépico de estudo futuro, quando a

compensac¢ao de SPM e XPM j4a for uma realidade acessivel.

4.1.3 Interacdo da ASE com Efeitos Nao Lineares

Como visto na sessao 4.1.1, os efeitos nao lineares relacionados a refracao nao
linear provocam uma rotacao de fase dependente da intensidade do campo éptico. Sendo
assim, qualquer tipo de flutuagao na amplitude do sinal, incluindo aquela provocada pelo
ruido ASE dos amplificadores épticos, resulta em uma correspondente flutuacao de fase.
Essa interacao entre os efeitos Kerr e o ruido ASE é chamada comumente de ruido nao

linear.

Sistemas que utilizam formatos de modulacao em fase, por exemplo 16-PSK, seriam
virtualmente imunes aos efeitos de SPM e de XPM. Porém, o ruido nao linear gerado
da conversao amplitude-fase pode gerar uma séria limitacao nestes sistemas, tendo sido

observada uma maior penalidade nao linear em sistemas PSK do que em equivalentes

QAM.

Por ser derivado de um limite fundamental, i.e. o ruido, a interagdo da ASE com
os efeitos nao lineares nao pode ser compensado por algoritmos de DSP. A alternativa é
entao evitar que aconteca, seja utilizando formatos de modulagdo menos sensiveis a ruido

de fase, seja melhorando as fontes de ruido.

4.2 Modelo de Canal Nao Linear

Tendo descrito os efeitos envolvidos em sistemas épticos de transmissao de alta
capacidade, podemos apresentar uma equacao unificada que descreve matematicamente
o sinal propagante ao longo da fibra 6ptica. A equacao nao linear de Schrodinger (NLSE
- Nonlinear Schridinger Equation) descreve os efeitos deterministicos da propagagao em
fibra 6ptica de um sinal monocanal e mono polarizacao, excluindo-se os efeitos de po-
larizacao e efeitos nao lineares de ordens elevadas. A equagdo, relacionada com a equa-

¢ao de Schrodinger utilizada em mecanica quantica, pode ser escrita da seguinte forma
(AGRAWAL, 2007):

OE(z,t)
0z

B @BzE(z,t) N @83E(z,t)

(8}
B2t
y Bt = 6 0

+E(= OFE(z 1) (4.9)



Capitulo 4. Compensa¢io de Efeitos Nao Lineares em Sistemas de Alta Capacidade 66

onde E(z,t) é o campo 6ptico do sinal propagante variante com tempo t e espago z, «
¢é o coeficiente de atenuacao da fibra e 85 e 3 sao parametros relacionados a dispersao
cromética. O ultimo termo da equagao (4.9) representa a contribuigdo nao linear, que é
proporcional a poténcia do campo éptico e ao pardmetro nao linear v. Como a NLSE
descreve somente efeitos deterministicos, nao esta sendo considerado o efeito da PMD,
assim como os efeitos da ASE (mencionados na sessao 2.3.1) e da interagdo da ASE com

os efeitos nao lineares (sessao 4.1.3).

A equagdo (4.9) considera a transmissdo por somente uma polarizagdo, mas,no
contexto de multiplexacao por divisao em polarizagao, precisamos expandi-la na chamada
equagao nao linear de Schrodinger acoplada (CNLSE - Coupled Nonlinear Schridinger
Equation) (MENYUK, 1999), que pode ser escrita na forma matricial a seguir:

OE  a. jOPE BPE 1

o _ g JRIE BT EPE — - (E'0E)oE 4.10

0=~ 2Py o T 6 op TOIEIE-(EOE0E (4.10)
onde E = [E,(z,t)E,(z,t)]" é um vetor de Jones, cujos componentes sdo 0s campos

6pticos polarizados ao longo dos eixos x e y; (+)' representa o transposto conjugado de

(+), e o representa uma das matrizes de rotacao de Pauli, descrita por:

o
o= L O] (4.11)

Por simplificidade, a equacao (4.10) esta desconsiderando os termos da propagagao

ligados a PMD.

O dltimo termo da CNLSE pode ser simplificado considerando que o comprimento
de correlacao Le é muito menor que o comprimento nao linear Lyy,. Lo é definido como o
comprimento necessario para que os eixos de polarizacao variem aleatoriamente, enquanto
Ly, corresponde ao comprimento efetivo necessério para impor uma rotacao nao linear
de 1 rad. A consideragao que Lo < Ly significa uma interagdo muito rapida entre o
estado de polarizacdo e as nao linearidades. Desta forma, podemos aproximar o termo
nao linear da equacao (4.10) por uma média, levando a equagao de Manakov (MARCUSE
et al., 1997):

OE _ _ap jOE  [OE

8 )
=S B B PR, 1 (1.12)

A equagao (4.12) servird de base para nossos estudos de compensacao de efeitos

nao lineares, descritos na préxima sessao.
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4.3 Métodos de Compensacao de Efeitos Nao lineares

Diversos métodos podem ser utilizados para compensar ou mitigar os efeitos nao
lineares da fibra 6ptica. Podemos trabalhar na mitigacao destes efeitos impedindo que eles
ocorram tao intensamente, por exemplo, utilizando fibras de drea larga (que possuem um
pardmetro nao linear v menor) ou altamente dispersivas (a dispersao cromética diminui
a eficiéncia da XPM e FWM por diminuir a sobreposi¢ao entre os pulsos). Entretanto, o
foco desta sessao estda nos métodos de compensacao, especialmente aqueles que utilizam

processamento digital de sinais para tal.

4.3.1 Algoritmo de Retropropagacao Digital

O Algoritmo de Retropropagagao Digital (DBP - Digital Back-Propagation) é ba-
seado em reverter os efeitos da propagagao descritos na equagao (4.12) de maneira digital
(IP; KAHN, 2008), o que na préatica corresponde a "repropagar'o sinal recebido por uma
fibra Optica virtual que possui pardametros —a, —fs e —v. Ou seja, de posse do conhe-
cimento dos parametros da fibra e do sinal no dominio digital, a proposta é inverter

exatamente o processo sofrido pelo sinal durante a sua propaga¢ao no meio 6ptico.

Apesar de ter sido inicialmente proposto como um método de pré-compensagao
(ROBERTS et al., 2006), ou seja, aplicando-se uma distor¢ao prévia no sinal no transmis-
sor antes da passagem pela fibra éptica, com o advento da deteccao coerente o DBP pode
ser aplicado no lado do receptor. Essa p6s compensacao oferece grande flexibilidade, por

permitir que uma compensacgao adaptativa seja incorporada no esquema.

Se assumissemos uma transmissao 6ptica perfeita, sem ruido ou deterioragao do si-
nal devido a filtragem induzida por dispositivos no receptor e transmissor e desprezando-se
o efeito da PMD, o DBP seria capaz de recuperar idealmente o sinal recebido, removendo
completamente os efeitos nao lineares e a dispersao cromatica. No entanto, essas imper-
feicoes no sistema, além da incerteza na determinacdo dos parametros da fibra, ditam
um limite para a compensagao realizada por DBP. Portanto, mesmo num caso simples de
transmissao monocanal, o DBP seria capaz de aumentar, mas nao eliminar o limite de
nao linearidade (NLT - Nonlinear Threshold).

Com relacao a implementacgao pratica, o DBP estende o conceito do equalizador
estatico, apresentado na sessao 3.5 e utilizado para compensar a CD, para incluirmos
efeitos nao lineares deterministicos. O método pode ser muito efetivo na equalizacao
de efeitos nao lineares intracanais, tais como SPM e IXPM. Em principio, se tivermos
a recepcao concomitante de varios canais, é possivel compensar também os efeitos nao

lineares intercanais.

Podemos estender o filtro do compensador de dispersao cromatica descrito na

equagao (3.6) de modo a incluir o termo (33, que representa o declive do efeito de disper-
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sdo cromatica, e entdo formamos a solugdo da equagao (4.12) considerando somente os

componentes lineares.

H(w) = exp {jz (—%wz + %’w?’)} (4.13)

O termo f3 nao havia sido considerado na equagao (3.6) por ser, em muitos sis-
temas, desprezivel em relagao ao termo (35, especialmente em fibras monomodo padrao
(SSMF - standard single mode fiber). No entanto, para seguirmos a equagao (4.12), man-

teremos o termo daqui para a frente.

Se considerarmos somente o termo nao linear na equacao (4.12), o campo elétrico

resultante seria dado por:

Eag)(t,2) = E(uy)(t,0)e" P 10z (4.14)

Na equagao (4.14) fica perceptivel o efeito ndo linear estudado: uma rotagao de
fase nao linear, dependente da poténcia instantanea do sinal. O efeito da rotagao de fase
nao linear forma uma complexa interagdo com a CD, representada na equagao (4.13),

causando distorcoes de fase e amplitude no sinal transmitido.

Infelizmente a NLSE (equagdo (4.12)) ndo possui uma solucdo analitica fechada,
mas pode ser resolvida numericamente utilizando-se o Método de Fourier de Passo Divi-
dido (SSFM - Split Step Fourier Method). Esse método consiste em dividir a NLSE em
uma parte linear, correspondente a equalizagao estatica de CD descrita na equagao (4.13),

e uma parte nao linear, correspondente a solugao da equagao (4.14).

O método parte do pressuposto que, se considerarmos uma distancia dz pequena
o suficiente, o impacto da distor¢ao linear nao afeta a distor¢ao nao linear e vice-versa.
Desta forma, dividimos o enlace 6ptico em sessdes de comprimento h, pequeno o sufici-
ente para aplicarmos as solugoes da parte linear (equacao (4.15)) e da parte nao linear

(equagao (4.16)) separadamente, e entdo resolver todas as sessoes em sequéncia.

OF (34 o s 02 Ewy . Bs o Eoy)
., = gfewt S5 52 T s 4.15
0z R AN S TR N TE (4.15)
OE,, .
# = =B + By [*) B (4.16)

A solugao da parte linear foi demonstrada na equagao (4.13), ignorando-se o termo

de atenuacao, assumindo que o sinal digital tenha sido pré-amplificado para considerar
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esse efeito. A solucdo da parte nao linear considerando h é dada no dominio do tempo

por:

Elay)(t, 2+ h) = Egy(t, 2)e e P02 (4.17)

onde P(t, z) é a poténcia instantanea do sinal, dada por P(t,2) = |Eg) >+ |Eyx|* € hesy
¢ o comprimento efetivo do trecho h a ser considerado para o efeito nao linear e possui

uma relagdo com o coeficiente de atenuagao da fibra dada pela equagao (4.6), ou seja:

1 —e b
hepp =——— (4.18)
De modo a equalizar os efeitos de todo o comprimento do enlace, uma estrutura
de equalizacao contendo as operagoes linear e nao linear é repetida N = L/n vezes, sendo
L o comprimento total do enlace considerado. Como a equalizacao linear é realizada no
dominio da frequéncia, enquanto a nao linear é realizada no dominio do tempo, cada

estagio de equalizacao inclui as operacoes de FFT e IFFT.

E (2)
™ FET [ | M) | . | IFET
EY(Z}
T ™| FFT [, | Hw) [, | IFET

Figura 30 — Estagio de Equalizagao do DBP, incluindo o trecho linear e nao linear

A complexidade computacional do DBP escala linearmente com a quantidade de
estagios de equalizacao, como veremos na sessao 5.1.4, atingindo valores nao implemen-
taveis para aplicagOes praticas atuais de longa distancia. Desde que foi proposto, varios
trabalhos se preocuparam em métodos para tornar o DBP mais factivel comercialmente,
como: (GOLDFARB; LI, 2009) (NAPOLI et al., 2014) (GUIOMAR; PINTO, 2013). Mui-
tos desses trabalhos envolvem a tentativa de redugao no niimero de estagios de equalizacao
sem que isso impacte no desempenho do algoritmo. Essa questao é especialmente sensivel
se desejarmos utilizar o DBP para a compensagao de efeitos como XPM e FWM, visto
que, além do conhecimento das poténcias instantaneas de todos os canais que estao inte-
ragindo, seria necessario um passo de equalizacao muito pequeno e, portanto, um custo
computacional ainda mais proibitivo. Em sua implementacao classica, usualmente um

estdagio por enlace entre amplificadores é utilizado para compensar SPM.
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Os resultados da implementacao desse algoritmo na equalizacdo de um sinal pre-

judicado por efeitos nao lineares serao estudados no proximo capitulo.

4.3.1.1 Algoritmo de Retropropagacao Digital Correlacionado

Como dito anteriormente, uma intensa pesquisa vem sendo feita objetivando a
diminuicao da complexidade do DBP, enquanto procura manter os mesmos ganhos. Uma
das variantes propostas mais discutidas nos trabalhos recentes é a utilizacao da poténcia

dos simbolos vizinhos na composi¢ao da componente P(t, z), representada na equagao:

n=T/2
P(t,2) = 3 ba(IBwinal +1Bwenal’) (4.19)
n=-"T/
onde 1" é o numero de simbolos considerados e b, sdo coeficientes de peso para
os mesmos. Ao fazer essa consideracao dos simbolos vizinhos, o Algoritmo de Retropro-
pagagao Digital Correlacionado (CBP - Correlated Back Propagation) esté incluindo a

contribui¢do da IXPM de primeira ordem na equalizagao nao linear (LI et al., 2011).

Apesar deste algoritmo ter uma complexidade levemente superior por estagio de
equalizacgao, ele permite a utilizagao de menos estagios para a obtencao de um desempenho
semelhante, reduzindo assim a complexidade computacional da implementacao em sua
totalidade. Sera realizada uma comparacao dos resultados entre o CBP e o DBP no

capitulo seguinte.

4.3.2 Estimador de Sequencia de Maxima Verossimilhanca

Os efeitos nao lineares em conjuncao com a CD e a PMD podem ser entendidos
como uma forma especifica de interferéncia intersimbélica que distorce o sinal éptico de
forma que os simbolos passam a sobrepor os seus vizinhos. Essa interdependéncia entre
simbolos adjacentes pode ser descrita através de func¢oes de densidade de probabilidade
(PDF - Probability Density Function). A ideia por tras do Estimador de Sequéncia de M-
xima Verossimilhanca ¢ utilizar essa PDF para descrever o sinal como uma sequencia con-
dicional, e ndo como simbolos separados. A equalizacao baseada em MLSE é largamente
utilizada em sistemas 10 Gb/s com modulagao liga-desliga (OOK - On-Off Keying). Re-
centemente, o MLSE tem atraido atencao como uma abordagem alternativa ao problema
de compensagao de ndo linearidade (STOJANOVIC et al., 2011), tendo como principal

vantagem o fato de ndo necessitar de conhecimento do canal (ou seja, seu pardmetros de
a, Bew).
O processo do MLSE aplica o algoritmo de Viterbi que é implementado estabelecendo-

se M" possiveis estados, onde M é o niimero de pontos na constelacao do sinal transmitido

e n se refere a meméria, ou seja, quantos simbolos serao considerados como interdepen-
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dentes no sinal recebido. Cada uma das transi¢oes entre estados esta relacionada com

uma das PDFs do canal.

T=0 1 2 3 4

Figura 31 — Exemplo do procedimento de decisao do Algoritmo de Virtebi para um caso
de quatro possiveis estagios

Existem varias possibilidades de estimar a PDF do sinal de modo a realizar o
algoritmo de Viterbi. Uma pratica comum ¢é considerar a PDF recebida como sendo apro-
ximadamente gaussiana (ALFIAD et al., 2009). Apesar de ndo ser uma premissa com
validade perfeita, essa pratica permite determinar a PDF com informagoes somente da
média e varidncia do sinal, reduzindo significativamente a meméria necesséaria. Neste tra-
balho, no entanto, utilizamos uma sequéncia de treinamento de forma a construir um

histograma do sinal recebido e assim ter uma estimativa mais precisa de sua PDF.

O algoritmo de Viterbi utiliza as informagoes das PDFs para fazer a decisao do
simbolo mais provavel dada a sequéncia de amostras recebidas em memoria, sendo assim
um decodificador de maxima probabilidade a posteriori (MAP - Mazimum a Posteriori).
Por se tratar de um decisor de simbolo, o MLSE seria entao o tiltimo bloco de equalizacéo,

localizando-se, na figura 11, apés o bloco de estimagao de fase (EP).

A construgao dos histogramas é realizada tomando-se as amostras do sinal quanti-
zadas, aqui com uma resolucao de 4 bits para a parte real e 4 bits para a parte imaginéaria,
produzindo um histograma de duas dimensoes com 16 x 16 "caixas'para cada possivel es-
tado de transicao. O nimero de ocorréncias em cada caixa é contado de forma que uma

estimativa da PDF de cada um dos possiveis estados de transicao ¢é feita.

Enquanto o principal limitante do DBP é a complexidade computacional, para
o MLSE é o tamanho da memoria necessaria para salvar os histogramas e a sequéncia
estimada de simbolos em memoria. Neste trabalho, por exemplo, utilizamos 4096 estados
e, portanto, 4096 histogramas, cada um com 256 caixas contando o nimero de ocorréncias.
Se esse numero for representado por 8 bits, nds precisariamos de 4096 x 256 x 8 = 1Mb

(1 megabyte), ainda que sem considerar a sequéncia estimada de simbolos.

Os resultados do MLSE no contexto de uma transmissao Optica nao linear serdao

demonstrados no capitulo seguinte.
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5 Simulacoes e Verificacao Experimental

Os algoritmos apresentados no Capitulo 4 sdao avaliados nesta sessao por meio
de um sistema de simulagdo que reproduz os efeitos prejudicais a transmissao de dados
através da fibra optica, além de experimentos laboratoriais que comprovam os resultados

esperados na teoria e antecipados pelas simulagoes.

Estas simulagdes e experimentos representam a transmissao utilizando sistemas
coerentes e formatos de modulacdo PDM-QPSK e PDM-16QAM. A equalizacao do sinal
recebido é aqui compensada de maneira off-line, ou seja, todo o processamento se da com

um conjunto de dados acumulado apds o fim da transmissao.

5.1 Resultados para o Algoritmo de Retropropagacao Digital -
DBP

O primeiro método que avaliaremos quanto a capacidade de compensagao de efeitos
nao lineares é o algoritmo de retropropagacgao digital (DBP - Digital Back-Propagation).
Apresentaremos primeiramente resultados de simulacao, depois corroboraremos esses re-
sultados com um sistema experimental. Também sera verificada a capacidade de compen-
sacao do DBP no contexto de transmissao WDM e finalizaremos com um estudo da sua

complexidade e custo computacional.

5.1.1 Resultados de Simulacdo

Inicialmente, procuramos avaliar o desempenho do Algoritmo de Retropropagao
Digital (DBP) comparativamente & compensagao linear. Utilizamos para isso o software

M onde o sinal é superamostrado para

de simulacdo de componentes épticos OptiWave™
32 amostras por simbolo, de forma a considerar propriamente os efeitos nao lineares. A
figura 32 representa o esquematico da simulacao DP-QPSK, incluindo transmissor, enlace

optico e receptor coerente.

O transmissor consiste em um laser DFB com frequéncia central em 193.4 THz
com 500 kHz de largura de linha, seguido por um modulador DP-QPSK alimentado por
quatro entradas binérias a 28 Gb/s. As sequéncias transmitidas sdo pseudo-aleatérias com

padrao de 23°.

O meio de transmissao consiste numa quantidade variavel de enlaces de fibra 6p-
tica, cada um de 100 km, alternados com amplificadores EDFAs, de modo a realizar a

compensacao da poténcia atenuada ao longo de um enlace. A fibra éptica simulada tem
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Figura 32 — Esquematico de Simulacao para DP-QPSK

coeficiente de atenuagao (a) de 0.2 dB/km, de dispersao (D) de 16.75 ps/nm/km e para-
metro nao linear () de 1.5 W/km; por simplicidade, desprezamos o declive de dispersao
cromatica (fs). O efeito da automodulagao de fase (SPM) foi incluido de acordo com a
equagao (4.12) e a dipersao de modo de polarizagdo (PMD) foi considerada com o coefici-
ente de 0.1 s/v&km. E importante notar que, por se tratar de uma transmissao monocanal,
nao teremos a influéncia de XPM ou FWM. Dessa forma, a SPM se torna o foco da

compensagcao.

O sinal recebido é, entao, pré-amplificado para uma poténcia constante de 0 dBm,
filtrado, utilizando um filtro 6ptico gaussiano de quarta ordem com 200 GHz de largura
de banda, e divido por um separador de feixe de polarizagao (PBS - Polarization Beam
Splitter). As componentes referentes a cada polariza¢ao ortogonal sdo entdo detectadas
coerentemente pelo receptor eletro-6ptico, que possui um erro de hibrida de 2 graus. O
oscilador local (LO - Local Oscillator) é também um laser DFB com largura de de linha
de 500 kHz e um desvio de 2 GHz em relacao a frequéncia central do laser transmissor.
Os quatro sinais resultantes da recepcao sao filtrados utilizando um filtro passa-baixa
gaussiano de primeira ordem com 22 GHz de largura de banda, de modo a simular o
efeito associado a um receptor realista. Em seguida, sao novamente filtrados por um filtro
passa-baixa gaussiano de quarta ordem com largura de linha de 30 GHz, para simular o

efeito do osciloscopio. Por fim, os dados sao reamostrados para 2 amostras por simbolo.

O processamento digital de sinais é realizado de maneira off-line pelo programa
MATLAB™ e inclui os algoritmos descritos no Capitulo 3 para realizar a compensacao
linear, sendo eventualmente acrescentados algoritmos de compensacgao nao linear descritos
no Capitulo 4. Por fim, é feita a decisao dos simbolos e medida a taxa de erro de bit (BER

- Error Bit Rate), e é tomada uma medida de fator de qualidade da constelacao (fator
Q).

Inicialmente, comparamos a maxima distancia alcancada quando utilizamos so-

mente equalizacao linear e quando fazemos uso do DBP com um estagio por enlace entre
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amplificadores, ou seja, cada bloco de equalizacao do DBP equivale a 100 km de trans-
missao. Essa maxima distancia alcancada é definida como aquela em que se atinge o

limite de erros que o cédigo corretor (FEC - Forward Error Correction) pode mitigar

completamente. Para futuras referéncias, utilizaremos esse limite como 4.3 x 1073,
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Figura 33 — Comparacao da méxima distancia alcangada utilizando cada método de equa-
lizagdo para simulagao DP-QPSK 112 Gb/s

A figura 33 ilustra essa comparagdao. Podemos observar que para poténcias de
lancamento baixas, o DBP nao apresenta ganho em relacao a equalizacao linear. Isso se
deve ao fato de que, nestas situagoes, o sistema estd limitado por ruido ASE e nao pelo
efeito da automodulacao de fase. A partir de 0 dBm, no entanto, percebemos o ganho
dado pelo algoritmo, fazendo a distancia maxima saltar de 9500 km para 10600 km, além

de elevar a poténcia de lancamento 6tima em 1 dBm.

Como mencionado no Capitulo 4, uma métrica muito importante na implementa-
¢do do DBP é o tamanho do passo de equalizagdo. Na figura 34, analisamos o aumento da
qualidade da constelagao (através do fator Q) quando utilizamos de um a seis blocos de
equalizacao para cada enlace de amplificadores. Nesta simulacao, consideramos 25 enlaces

de fibra éptica, ou seja, 2500 km.

De maneira semelhante a antecipada pela figura 33, verificamos que, para poténcias
baixas de lancamento, o DBP nao apresenta uma contribuigdo significativa em relagao a
compensacao nao linear. Também nao é perceptivel, para esse conjunto de poténcias, um
aumento de qualidade na diminui¢cao do comprimento do passo de equalizacdo. Podemos
perceber que, da curva DBP1 para a DBP2 (que utiliza passo de equalizagdo de 50 km),

temos um aumento significativo de desempenho e que a melhoria incremental, a medida
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Figura 34 — Comparacao da qualidade de constelagdo para multiplos passos de DBP por

enlace

que vamos tomando passos de equalizagdo menores, diminui. Isso leva a uma escolha de
compromisso no tamanho do passo de equalizacao, ja que a complexidade do algoritmo
aumenta aproximadamente de forma linear com a quantidade de blocos, mas sua capa-
cidade de equalizacao, ndo. Para a equalizacao linear, o fator ( méaximo é de 5.4 em +1
dBm de poténcia de langamento. DBP1 atinge fator Q 6 com poténcia de lancamento +2

dBm, enquanto DBP6 atinge fator Q 6.5 com +3 dBm de poténcia de langamento.

E esperado que formatos de modulacdo mais avancados, como PDM-16QAM e

superiores, sejam mais sensiveis ao impacto dos efeitos nao lineares que o formato PDM-

QPSK. Isso se deve primeiro, indiretamente, ao fato de que ao aumentar-se a ordem do

formato de modulacao, tornam-se necessarios valores mais elevados de OSNR, exigindo,

portanto, maior poténcia de langcamento na fibra. Uma segunda causa da maior sensibili-

dade de formatos como PDM-16QAM em relacao ao PDM-QPSK é devia ao fato de que

os simbolos nao tém todos a mesma poténcia, o que faz com que o impacto se dé de forma

nao-homogénea entre eles.

Substituindo-se, no esquema de simulacao apresentado na figura 32, o modulador

PDM-QPSK por moduladores PDM-16QAM e mantendo-se a taxa de simbolos, temos

uma simulacdo PDM-16QAM a 224 Gb/s. Todos os parametros da fibra e as caracteristicas

do transmissor e receptor foram mantidas as mesmas, com o intuito de compararmos

somente o impacto na mudanca do formato de modulacao.

De maneira semelhante a apresentada na figura 33, a figura 35 mostra os resul-
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Figura 35 - Comparacao da maxima distancia alcangada utilizando cada método de equa-
lizagdo para simulagao PDM-16QAM 224 Gb/s

tados de maxima distdncia alcangada para uma simulacdo PDM-16QAM, considerando
o limite do FEC. O pico da linha vermelha, correspondente a utilizagdo de equalizacao
linear somente, estd em 0 dBm, atingindo uma distancia de 1700 km. Utilizando o DBP
com o intuito de compensar a SPM, conseguimos atingir 2300 km com uma poténcia de

langamento de 2 dBm.

Se compararmos o ganho da utilizagdo da compensacao nao linear na simulacao
PDM-QPSK (de 9500 km para 10600 km, ou seja, ganho de 11.58 %) com o ganho em
PDM-16QAM (35.3 %), concluimos que, de fato, o impacto dos efeitos nao lineares se
torna mais agressivo com a elevacao do formato de modulagdo e sua compensagao, ou

mitigagdo, torna-se essencial para o futuro das transmissoes opticas de alta capacidade.

5.1.1.1 Resultados com Algoritmo de Retropropagacao Digital Correlacionado

Como descrito na sessao 4.3.1.1, podemos reduzir a complexidade do DBP se pas-
sarmos a utilizar a poténcia dos simbolos vizinhos na equalizacao. Desta forma, passos de
equalizagao menores do que a relacao 1:1 com a quantidade de enlaces entre amplificadores

que vinhamos adotando sao necessarios, mantendo ainda o mesmo desempenho.

Em nossa analise da reducao da complexidade computacional que Algoritmo de
Retropropagacao Digital Correlacionado (CBP) prové, nés ajustamos os pardmetros do
algoritmo de modo a atingir aproximadamente a mesma BER com os dados da simulagao

anterior, mas utilizando a menor quantidade possivel de passos de equalizagao. Considera-
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Poténcia de Lancamento (dBm) | passos de DBP | passos de CBP | Reducao de Complexidade(%
-1 19 05 73.7%
0 22 15 31.8%
1 23 15 34.8%
2 23 15 34.8%
3 20 16 20.0%
4 16 14 12.5%

Tabela 1 — Reducao da Complexidade com a utilizacao do Algoritmo de Retropropagacgao
Digital Correlacionado

mos a poténcia de trés simbolos na composicao do fator de equalizacao para um simbolo,
ou seja, consideramos os dois simbolos vizinhos para cada simbolo a ser equalizado. Um
aumento na consideracao de vizinhos nao apresentou uma melhora em desempenho. Os
termos multiplicativos b, da equagao (4.19) foram feitos idénticos para os trés simbolos
considerados e foram otimizados para o melhor resultando, sendo que todos se mantiveram

entre 30% a 40% do parametro equivalente quando o DBP ¢ utilizado.

A tabela 1 mostra essa reducdo de complexidade de acordo com a poténcia de
lancamento da simulacdo. E interessante perceber que, para poténcias mais baixas, a
reducao de complexidade é bem maior. Isso se deve ao fato de que, para essas poténcias,
o efeito da nao linearidade é menor, entdao podemos flexibilizar mais a solu¢ao ntimerica,
que ¢ o principio do DBP. No nosso ponto de maior interesse, aquele em que atingimos o

maior alcance (2dBm), tivemos uma redugao de complexidade de 35%.

5.1.2 Resultados Experimentais

Com o objetivo de verificar a validade das simulac¢oes, nés realizamos transmissoes
PDM-16QAM através de um sistema experimental constituido por um loop de recircu-
lacao de fibra optica de silica pura. Todo o sistema experimental é bastante similar ao
apresentado na simulagao, com excecao do tipo de fibra: a fibra 6ptica de silica pura apre-
senta um coeficiente de dispersao mais elevado (18.4 ps/nm/km), assim como uma maior
area efetiva do nicleo, o que contribui para a elevagao do limite de nao linearidade (NLT
- Nonlinear Threshold). O laser de transmissao tem frequéncia centrada em 192.8 THz e
cada enlace do loop tem 72,316 km com um EDFA que compensa a atenuacao equiva-
lente ao enlace. As sequéncias transmitidas sdo padroes pseudo-aleatorios de comprimento
216 — 1.

A anélise experimental da compensagao realizada pelo DBP é feita variando-se a
poténcia de lancamento da transmissao de -3 dBm a +3 dBm. O sinal elétrico recebido
¢ amostrado e digitalizado por um osciloscépio com taxa de amostragem de 40 x 10°

amostras por segundo e uma banda elétrica de 20 GHz. O processamento é mais uma vez
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Figura 36 — Esquematico de transmissao experimental DP-16QAM 224 Gb/s: (A) Trans-
missor, (B) Receptor Coerente, (C) Constealagao Recebida em back-to-back
para cada polarizacao

realizado de maneira off-line, como no caso da simulagao. A figura 37 mostra os valores
de BER com a variangao da poténcia para uma distancia fixa de transmissao de 6 loops,

aproximadamente 430 km.
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Figura 37 — Comparacao de BER variando-se a poténcia de lancamento para uma dis-
tancia fixa de 430 knm: equalizac¢ao linear (vermelho); e algoritmo de DBP

(azul)

O primeiro destaque que podemos dar na figura 37 é o fato de que as curvas nao
apresentam comportamento semelhante aquele apresentado na simulacao. Esse resultado
pode estar ligado a ruidos elétricos nao modelados existentes no receptor coerente. De toda
forma, é possivel perceber a grande melhora na equaliza¢ao ao se utilizar o algoritmo de

DBP. Independente da poténcia de langamento, todos os experimentos realizados para
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essa distancia ficaram abaixo do limite do FEC quando utilizamos o DBP. Utilizando
somente equalizacao linear, valores de poténcia de langamento superiores a -1 produzem

taxa de erro acima do limite do FEC.

De modo a estudar o ganho em distancia com a utilizacao do algoritmo de DBP,
fixamos a poténcia de lancamento em 3 dBm e verificamos o alcance de cada método de
utilizacao para atingir o limite do FEC. A figura 38 demonstra a importancia da compen-
sacao nao linear para valores altos de poténcia de langamento: a distancia alcangada pelo
equalizagao linear se manteve em torno de 225 km, enquanto que a utilizacao do DBP

aumentou essa distancia para 460 km, mais do que o dobro do primeiro caso.

BER

—&—Egualizagén Linear ||
; : : —8—DBP :
10 ‘ L L I \ T I
100 200 300 400 500 B00 700
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Figura 38 — Comparacao de BER variando-se a distancia para uma poténcia de lanca-

mento fixa de 3 dBm: equalizagdo linear (vermelho); e algoritmo de DBP
(azul)

A figura 29 retratou o que acontece com a constelagdo de um sinal PDM-16QAM
sob a influéncia dos efeito da SPM. Apods a utilizagdo do conjunto de algoritmos para
equalizar o sinal, esse efeito de rotacao nao linear nao fica destacado, devido a presenca
da CD e a atuacao do algoritmo de estimacao e correcao do ruido de fase, descrito na
sessao 3.9. No entanto, a capacidade do algoritmo de corrigir o ruido de fase é prejudicada
pela rotagao de fase nao linear. Isso se traduz numa constelagao equalizada com muitos
erros. A figura 39 mostra o resultado da constelacaio DP-16QQAM apd6s uma transmissao
por 430 km, utilizando a poténcia de +3 dBm. Claramente os pontos da constelagao estao
mais afastados um do outro e menos dispersos quando utilizamos a equalizacdo com o
DBP (Figura 39 (a)), em comparagao com a equalizacdo puramente linear (Figura 39

(b)), reproduzindo uma menor taxa de erro.
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Figura 39 — Constelagao equalizada de uma transmissao experimental DP-16QAM com
uma poténcia de langamento de +3dBm (a) Equaliza¢do Linear, (b) DBP

5.1.3 Resultados Experimentais em sistemas WDM

Como descrito no Capitulo 4, a influéncia da modulagao cruzada de fase (XPM) é
duas vezes mais intensa que aquela da SPM. Desta forma, para sistemas WDM, a XPM

se torna o efeito nao linear estabelecedor do Limite de Nao Linearidade.

Em tese, o algoritmo de DBP poderia compensar nao s6 a SPM, mas também a
XPM, desde que se tivesse conhecimento da informagao dos canais vizinhos a cada ins-
tante. Para isso seria necessario um receptor coerente com banda suficiente para detectar
varios canais ou receptores trocando informagao entre si na mesma taxa de simbolos -
situacoes que nao sao realizdveis em sistemas de transmissao atuais. Desta forma, rea-
lizamos experimentos em um sistema WDM de modo a avaliar o desempenho do DBP,

mesmo ele sendo capaz de compensar somente os efeitos da SPM.

O esquematico do sistema de transmissao WDM estda demonstrado na figura 40.
O transmissor consiste de uma bancada com 32 lasers, modulados no formato PDM-
QPSK a 112 Gb/s. Todos os lasers, com exce¢ao daquele do canal central, sdo do tipo
DFB com largura de linha de 2 MHz. O laser do canal central é do tipo sintonizavel de
cavidade externa (ECL - Ezternal Cavity Laser), com largura de linha de 100 kHz. Trés
geradores de padroes aleatorios independentes sao utilizados, um para o canal central,
outro para os demais canais pares e o terceiro para os canais impares; de modo que
os simbolos estejam descorrelacionado em canais vizinhos, tornando o experimento mais
proximo de uma situacgao real. A saida dos moduladores sao combinadas e o sinal resultante
¢ amplificado para atingir uma poténcia de lancamento de 0 dBm por canal. O loop de
recirculagao é composto por quatro enlaces de 50 km e um enlace de 20 km de fibra de silica
pura. O coeficiente de atenuagao da fibra é de 0.176 dB/km, o coeficiente de CD é de 18.4
ps/nm/km, a drea efetiva é de 80um? e o coeficiente de PM estd em 0.067 P$/vEm. Entre
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Figura 40 — Esquematico de transmissao experimental DP-QPSK 112 Gb/s WDM de 32

canais

cada enlace de fibra estd localizado um EDFA com figura de ruido de 4.6 dB. O receptor
consiste de um pre-amplificador (EDFA), seguido por um filtro 6ptico sintonizéavel de 200
GHz de banda responsavel por filtrar o ruido introduzido pelo amplificador éptico e um
conjunto de Hibridas 90°, responsavel pela demodulacao do sinal DP-QPSK. O sinal é
entdo amostrado a 56 10° amostras por segundo, possibilitando a aplicacdo de técnicas
de DSP.

A figura 41 mostra a comparacao da BER variando com a distancia, quando uti-
lizamos somente equalizacao linear e quanto utilizamos o DBP para compensar SPM.
Podemos perceber que temos um ganho quase constante, mas que vai diminuindo com
a distancia, ao utilizarmos o DBP. Embora nao tao significante quanto no contexto de
transmissao monocanal, o algoritmo consegue melhorar o alcance no sistema mesmo sem
compensar a XPM. A diminui¢do da melhora com a distancia esta ligada ao aumento

inerente de ruido ASE e também com o actimulo de efeitos ndo lineares nao compensados.

5.1.4 Estudo da Complexidade

Um ponto muito importante e sempre discutido no estudo de métodos de compen-
sacao de nao linearidades é a complexidade computacional dos algoritmos e sua imple-

mentabilidade em sistemas praticos reais. Dedicamos esta sessao a essa analise.

O custo computacional do DBP esta diretamente relacionado com o método de
Split-Step Fourier, descrito na sessao 4.3.1, e com a utilizacao repetida de FFTs e IFFTs

em cada bloco de equaliza¢ao. Comparado ao custo das FFTs e IFFTs, a parte do algoritmo
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Figura 41 — Comparacao da variacdo de BER com distancia para diferentes métodos de
equalizagdo, numa transmissao experimental WDM DP-QPSK

que de fato compensa a rotagao de fase nao linear é relativamente pouco custosa.

O algoritmo de DBP utiliza M estagios de equalizagdo (tipicamente igual ao nu-
mero de enlaces entre amplificadores), cada um contendo um estagio de equaliza¢ao da
dispersao cromatica e um estagio de equalizagao da rotacao de fase nao linear. O estagio de
compensacao de dispersao cromdtica contem uma FFT complexa, com Npgpxlogs(Nppp)
multiplicagoes, um estagio de equalizacao linear de Npgp multiplicagoes e uma IFFT com-
plexa de complexidade igual a da FFT. O estagio nao linear corresponde a somente 4 N

multiplicagoes complexas. Considerando as duas polarizagoes, chegamos a um total de:

4 X NDBP X lOgg(NDBP) 4+ 10 % NDBP (51)

Esse ¢ o ntmero de multiplicagoes complexas para cada bloco de equalizagao.
Assumindo que esse bloco equalize o correspondente a 100 km de comprimento de fibra
optica, utilizamos uma FFT com Npgp = 512. Nesse contexto, utilizando a féorumula
dada em (5.1), temos um total de 23552 multiplicagoes complexas por estagio. De modo a
inferir o niimero de multiplicagbes complexas por simbolo por estagio, levamos em conta

que o método de overlap-and-save tem um uso efetivo de 70% dos dados. Assim, temos:

23552
(0.7 x 2 x 512)

=328 (5.2)
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Se, no entanto, utilizarmos somente equalizacao linear, teremos:

4 x Npivpar X 1092(Noingar) +2 X NLINEAR (5.3)

Sendo Npingar > Nppp, devido ao fato de um tnico estagio de equalizacao ser
responsavel pela compensacao de toda a dispersao cromatica acumulada na transmis-
sao. Para equalizar um sistema de transmissao de 10.000 km de fibra SMF, é necessario
utilizar Npivpar = 4096. Nesse caso, teriamos 204800 multiplicagoes complexas para
a equalizacao completa da dispersao cromatica. Novamente, para verificar o niimero de

multiplicagoes complexas por simbolo, temos:

204800
(0.7 x 2 x 4096)

= 35.7 (5.4)

Podemos entao concluir que cada estagio de DBP tem aproximadamente a mesma
complexidade por simbolo que toda a equalizagao da dispersao cromatica no caso linear.
Mesmo considerando o alcance em sistemas reais, essa complexidade para compensacao

nao linear tornaria o DSP ordens de grandeza mais custoso.

O algoritmo de CBP tem uma complexidade por bloco de equalizacao levemente
superior ao do DBP, devido a filtragem extra. No caso apresentado na sessao 5.1.1, com
trés simbolos sendo considerados, teriamos 3 X Npgp multiplicacoes complexas a mais,

resultando numa quantidade total de:

4 x NDBP X lOgg(NDBp) + 13 % NDBP (55)

Assumindo novamente Npgp = 512, temos entao 25088 multiplicagdes complexas

totais por estdgio e, por simbolo por estagio:

25088
(0.7 x 2 x 512)

= 35.0 (5.6)

Fica claro entdo que a principal vantagem do CBP estd em diminuir a quantidade

de estagios de equalizacao e, assim, a complexidade total da equalizacao nao linear.

5.1.4.1 Estimativa de Ocupac3o de Area

Em (PARAHYBA et al., 2015), estimamos a area que o algoritmo de DBP ocuparia
num chip DSP. Essa estimativa foi feita traduzindo os blocos do algoritmo (FFT, IFFT,
estimacao de poténcia e giro de fase nao linear) em Nivel de Transferéncia Légica (RTL
- Register Transfer Level) utilizando a ferramenta de sintese de alto nivel Catapult™.

Nesse design, a frequéncia de relégio é de 500 MHz e utilizamos uma FFT com N = 256.
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area total considerando tecnologia de 28 nm : 5.8488 mm?

rotacdio de fase: 13% fator de poténcia: 3%

IFFT: 41%
FFT: 30%

Fittragem: 13%

area total considerando tecnologia de 16 nm: 1.8558 mm?

rotacdo de fase: 13% fator de poténcia: 3%

——— IFFT: 39%

fitragem: 12%

Figura 42 — Area do Chip de cada bloco de Equalizacio DBP

A figura 42 demonstra a estimativa de area total para um DBP num sistema com
duas polarizacoes, utilizando tecnologia CMOS de 28 nm ou 16 nm. Claramente, o estagio
linear (FFT, filtragem e IFFT), responsivel por compensagao a dispersao cromética,
ocupa a maior parte da area do chip, como previsto na sessao anterior. A divisao fica
aproximadamente 84% para a parte linear (~ 4.7mm? para 28nm e ~ 1.54mm? para 16
nm), enquanto o estdgio nao linear (fator de poténcia e rotagao de fase) equivale aos 16%
restantes. E interessante observar que, embora tenhamos considerado aproximadamente a
mesma complexidade computacional para FFT e IFFT na sessao anterior, aqui vemos que
a IFFT ocupa uma area significativamente maior no chip. Isso se deve ao fato de que a
IFFT necessita de uma representacao de bit maior, devido ao procedimento da filtragem.
A diferenca na area entre as tecnologias de 16 nm e 28 nm se justifica porque a area total
devido a registradores é reduzida em 76.28%, devido ao ganho no quesito de laténcia. O

nimero de células combinacionais é reduzido somente em 29%.

Esse resultado de area corresponde a um bloco de equalizacao do DBP, a area

total utilizada escala linearmente com a quantidade de blocos totais necessaria para a
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compensacao do efeito da SPM em todo o sistema de transmissao.

5.2 Resultados para o Estimador de Sequéncia de Maxima Veros-

similhanca

Conforme descrito na sessao 4.3.2, o estimador de sequéncia de maxima verossi-
milhanga (MLSE) estd posicionado ao final do processo de equalizagio, ja na decisao de
qual foi a sequéncia transmitida, e o seu método nao esta correlacionado diretamente com
qual processo fisico o sinal passou em sua transmissao, mas sim com a compensacao de
interferéncia intersimbdlica de qualquer natureza. Dessa forma, é possivel (embora imen-
samente custoso computacionalmente) utilizar o MLSE em parceria com o DBP para um

melhor resultado de equalizacao.

Utilizando o mesmo esquematico de simulagao descrito na sessao 5.1, utilizamos
os diferentes métodos apresentados para determinar a maxima distancia alcangada até o
limite do FEC para um sistema DP-QPSK 112 Gb/s, de modo anélogo ao apresentado
na figura 33. A figura 43 mostra essa comparacao, onde podemos perceber que o DBP
apresentou ganhos melhores que o do MLSE. Esse fato pode estar relacionado ao fato de
que a interacao da dispersao cromatica com a rotacao nao linear numa distancia muito
longa fez com que o impacto dos efeitos nao lineares se estendesse por muitos simbolos
vizinhos, ndo compreendidos na meméria do MLSE. Para este caso, o MLSE utilizou trés
simbolos de memoéria. No entanto, a interacao do DBP em conjunto com o MLSE permitiu
estender ainda mais a distancia maxima alcancada, ou seja, possibilitou o aumento do

Limite de Nao Linearidade, através da correcao da interferéncia intersimbolica residual.

A verificagdo experimental do potencial de equalizacdo do MLSE foi realizada
no contexto de DP-16QAM a 224 Gb/s, como apresentada na sessao 5.1.1. A figura 44
mostra a BER utilizando somente compensacao linear, MLSE e DBP, com um bloco de
equalizagao por enlace entre amplificadores, para um sistema de transmissao experimental
de 720 km. Para esse experimento, em nenhuma das poténcias estudadas a equalizacao
linear foi capaz de estabelecer uma taxa de erro de bit inferior ao limite do FEC. Como
esperado, o ganho ao se utilizar o DBP aumenta com o aumento da poténcia de lancamento
na fibra. A partir de -1 dBm, percebemos uma penalidade crescente com a poténcia,
indicando a incapacidade de se compensar completamente os efeitos nao lineares, mesmo
no contexto monocanal. Isso se deve a efeitos distintos, como IXPM, IFWM ou mesmo a
interacao entre ruido ASE e néo linearidade, como também a representagao insuficiente

do DBP para compensar SPM, ou seja, seriam necessarios mais blocos de equalizagao.

E interessante observar que, na figura 44, temos um melhor resultado utilizando-
se 0 MLSE em comparacao ao DBP. Isso pode estar ligado a dois fatores principais:

primeiro, em simulagao nds temos conhecimento exatos dos pardmetros da fibra (ou seja,
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Figura 43 — Comparacao da maxima distancia alcangada utilizando cada método de equa-
lizagao, acrescentando-se MLSE, para simulagdo DP-QPSK 112 Gb/s
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Figura 44 — Comparacao de BER utilizando os trés métodos para um sistema experimen-
tal DP-16QAM 224 Gb/s com poténcia de lancamento varidvel para uma
distancia fixa de 720 km de transmissao

a, B e ), mas, em situagoes experimentais, esses valores nao sdo precisos e podem im-
pactar sensivelmente o desempenho do DBP; segundo, a filtragem éptica dos dispositivos
empregados (transmissor, receptor, etc.) pode ser maior do que o esperado, impactando

mais fortemente, e provocando interferéncia intersimbodlica, do que os efeitos nao lineares
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propriamente. A aplicacdo conjunta do DBP e MLSE foi, mais uma vez, a que produziu
resultados melhores, com um ganho de aproximadamente 0.65 dB em relagao a compen-

sacdo com o MLSE.

Para finalizar, estendemos o resultado apresentado na figura 38, incluindo os re-
sultados utilizando o DBP e o MLSE. Na figura 45 podemos perceber que os resultados
apresentados pelo MLSE sao ainda melhores que o DBP, permitindo que o sistema atinja
até 600 km. Podemos notar também que a diferenca entre o MLSE e o DBP ¢é grande
mesmo em distancias curtas, esse é um outro indicio de que o sistema pode estar limitado
também por filtragens Opticas, independente da distancia transmitida, e que sao parci-
almente compensadas por esse método. A combinacao dos dois métodos resulta numa
extensao dessa distancia: 640 km, quase trés vezes o valor daquela atingida utilizando-se

somente compensacao linear.

BER

-{ =% Equalizagdo Linear -
—8—DaP :

| —f—mLEE
DBF +MLSE o

10 I I I i I I i
100 200 300 400 500 &0 700
Distancia (km)

Figura 45 — Comparacao de BER variando-se a distancia para uma poténcia de lanca-
mento fixa de 3 dBm: equalizagao linear (azul); algoritmo de DBP (preto);
MLSE (vermelho) e combinagao dos dois tltimos (verde)

Esses resultados constatam a eficacia desses dois métodos de compensacao de nao
linearidade, sendo um desafio atual a busca de alternativas para torna-los implementaveis

em aplicagoes reais.
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6 Conclusoes

Neste trabalho, foi inicialmente apresentado um conjunto de algoritmos com o
objetivo de equalizar os efeitos fisicos que prejudicam a transmissao de sinais em altas
taxas através de fibra optica. Este conjunto de algoritmos é capaz de compensar efeitos
lineares, tais como: dispersao cromatica, dispersao de modos de polarizagao e desvio de

frequéncia entre o laser de sinal e o oscilador local.

Entretanto, os efeitos nao lineares permanecem como limitantes para o aumento da
capacidade de transmissao, tanto em termos de distancia quanto de taxa. Foi feita entao
uma discussao da natureza dos efeitos nao lineares e do seu impacto nos sistemas 6pticos.
O conceito de limite de ndo linearidade (NLT - Nonlinear Threshold) foi apresentado,
assim como o objetivo da compensacao ou mitigagao dos efeitos nao lineares: elevar cada

vez mais esse limite.

Foram apresentados dois métodos para realizar essa compensacao: o algoritmo de
retropropagacao digital (DBP - Digital Back-Propagation), incluindo uma variagao que
considera os simbolos vizinhos e assim diminuir a complexidade geral (CBP - Correlated
Back-Propagation), e o estimador de sequéncia de maxima verossimilhanga (MLSE - Ma-
zimum Likelihood Sequence Estimation). Ambos os algoritmos foram testados no contexto
de transmissao de longas distancias, com formatos de modulacao DP-QPSK e DP-16QAM,

em sistemas simulados e experimentais, constando-se a sua eficacia na elevacao do NLT.

O DBP atua muito bem em sistemas com parametros de transmissao bem conheci-
dos, mas possui um custo computacional ainda muito elevado, para o qual foi apresentado
um estudo em termos de multiplicacoes complexas e de area ocupada num chip. Ja o
MLSE consegue compensar todo tipo de interferéncia intersimbolica e, portanto, ndao esté
condicionado a parametros do sistema, mas sua atuacao estd limitada a alguns simbo-
los, podendo sofrer limita¢oes para sistemas de transmissao muito longos. Além disso, a
memoria necessaria aumenta exponencialmente com o nimero de pontos na constelagao,

fator importante para futuros formatos de modulacao, como 64QAM e 256QAM.

De forma resumida, as principais contribui¢oes deste trabalho podem ser sumari-

zadas pelos seguintes itens abaixo:

1. Foi realizada uma intensa pesquisa bibliografica acerca do estado da arte de algo-
ritmos de processamento digital de sinais, objetivando a compensacao dos efeitos

lineares envolvidos num sistema de transmissao Optica de alta capacidade.

2. Foi feito um estudo dos principais efeitos nao lineares, que configuram o préximo

desafio na expansao da capacidade de transmissao em sistemas opticos
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6.1

lho:

Foram feitos testes de simulacao e experimentais de modo a verificar a validade de

dois métodos promissores na compensacgao de efeitos nao lineares: o DBP e o MLSE.

Foram apresentadas as limitagoes destes métodos, o que envolveu, pela primeira vez,

um estudo da ocupagao de area do algoritmo de DBP.
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