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Resumo

Esta dissertacao estuda as técnicas de recuperacao de frequéncia e fase de portadora
em receptores épticos coerentes, operando no modo rajada. Inicialmente, abordam-
se a analise e modelagem das duas principais degradagoes que afetam a portadora,
quais sejam, os desvios de frequéncia, que sao produto da diferenca de frequéncia
entre o laser emissor e o oscilador local no receptor, e de ruidos de fase dos
dispositivos a laser usados em comunicacoes Opticas coerentes. Usando os modelos
de passeio aleatério (random walk) para o ruido de fase, os principais algoritmos de
recuperacao de frequéncia e de fase sao revisados. Os estudos levam em consideracao
as novas tecnologias de lasers para comunicacoes, que asseguram alta estabilidade
de frequéncia de curto prazo (short-term), para uso em receptores épticos coerentes
operando a taxas acima de 100 Gbps. Um projeto de preambulo especial foi
concebido, a fim de viabilizar a obtencao de expressoes analiticas para um estimador
6timo, no sentido do Minimo Erro Quadrédtico Médio (MMSE). Resultados de
simulagoes em MatLab/Simulink sdo apresentados para a validacao dos resultados
tedricos.

Palavras-chave: Comunicacoes Opticas, comunicagoes digitais, processamento digital
de sinais.
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Abstract

Frequency and phase estimation for carrier recovery in burst-mode coherent optical
receivers are studied in this dissertation. Accurate models for frequency and
phase deviations in communication lasers are initially studied, in order to present
a tutorial study on frequency mismatch and phase recovery algorithms. Our
studies take into account the current laser technology for optical communications
using coherent receivers, especially the high short-term laser frequency stability for
receivers operating above 100 Gbps. A special preamble design is presented for which
an optimum estimator using the Minimum Mean-Square Error criterion is obtained.
The estimator is given in closed-form solution with low computational space- and
time-complexity. Simulation results in MatLab/Simulink are presented to validate
the theoretical results.

Key-words: Optical communications, digital communications, digital signal proces-
sing.
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Tensao Aplicada a ao eletrodo do modulador Mach-Zehnder
Tensao Aplicada a ao eletrodo do modulador Mach-Zehnder
Tensao Aplicada a ao eletrodo do modulador Mach-Zehnder
Vetor de coeficientes do equalizador.

Filtro com entrada horizontal e saida horizontal da estrutura butterfly
Filtro com entrada horizontal e saida vertical da estrutura butterfly
Filtro com entrada vertical e saida horizontal da estrutura butterfly

Filtro com entrada vertical e saida vertical da estrutura butterfly
Entrada do equalizador
Saida do equalizador

Simbolo processado pelo primeiro estagio da Operacao de Alinhamento
Simbolo processado pelo primeiro estagio da Operagao de Alinhamento

Stmbolo impar recebido da estrutura do conjugado virtual
Simbolo processado pela Operacao de Alinhamento

Simbolo processado pelo primeiro estdgio da Operagao de Alinhamento
Simbolo processado pelo primeiro estagio da Operagao de Alinhamento

Constante de propagacao eletromagnética em relagao a frequéncia
Parametro de birrefringéncia

Derivada segunda de 3 em relacao a w

Ruido de amplitude

Constante de dispersao do CMA

Constante real positiva da funcao de custo de Godard
Coeficiente de PDL

Valor de PDL (dB)

Comprimento de onda

Mismatch de frequéncia em um periodo de simbolo
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Mismatch de fase em um periodo de simbolo
Fase de modulacao.

Alargamento temporal

Componente de modulacao em fase do laser
Fase inicial de modulacao

Ruido de fase

Mismatch de frequéncia (ciclos/s = Hz)
frequéncia angular modulante

frequéncia do sinal
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Capitulo

Introducao

1.1 Contextualizacao da Dissertacao

Cada vez mais, o montante de informacao transmitida pelas redes de comunicacao refere-se a
informacoes multimidias, as quais possuem maior volume e provocam consideravel aumento no
fluxo de dados. Desta maneira, por uma questao de sobrevivéncia de mercado, é necessaria
uma constante evolu¢do no que tange a otimizacao dessas redes. As otimizagoes devem
ser buscadas tanto em termos de velocidade, quanto de custo e alcance. Assim, torna-se
extremamente atrativo, em uma rede de comunicacao, atingir-se distancias cada vez maiores
de enlace, evitando custos de regeneradores e processamentos desnecessarios entre pontos.
Outro aspecto relacionado a otimizacao de redes, especialmente no que se refere a custos
de implementagao, é o aproveitamento daquelas ja instaladas, chamadas redes legadas, uma
alternativa vantajosa e altamente empregada, onde as técnicas de processamento de sinais
Opticos ajudam no aproveitamento da eficiéncia do espectro.

Dentre as redes de comunicacao, as fibras dpticas sao especialmente vantajosas para trans-
missoes em longas distancias, dado que a luz se propaga através da fibra com uma atenuagao
reduzida quando comparada a outros meios de transmissao. A velocidade de transmissao ao
longo de um tnico canal (bit rate) estd limitada a largura de banda dos componentes eletronicos
do sistema de transmissao-recepc¢ao. Contudo, com o emprego de técnicas como a Multiplexacao
por comprimento de onda (WDM - Wavelength-Division Multiplexing) é possivel transmitir
vérios canais, em diferentes comprimentos de onda, aumentando a capacidade do sistema [3].

Recentemente, a combinagao de quatro tecnologias vem revolucionando o cenério das
comunicagoes Opticas: multiplexagao por polarizagao, detecgao coerente, processamento digital
de sinais (DSP) e formatos de modula¢ao com maior eficiéncia espectral. Por multiplexacao de
polarizacao entende-se um sistema no qual informacoes distintas sao transmitidas em paralelo
pelas orientagoes de polarizagao horizontal e vertical da onda electromagnética. Os sistemas
de deteccao coerentes (caracterizada pela utilizacao do oscilador local) permitem uma melhoria
na sensibilidade dos detectores e ampliam a faixa de banda em sistemas WDM. Em comum,
a busca por dois objetivos principais, que sao a diminuicao dos custos e, principalmente, o



aumento do desempenho das redes opticas, visando suprir a constante demanda de dados que a
vida moderna exige.

Para contextualizar melhor este trabalho, é relevante fazer um breve histérico das comuni-
cagoes Opticas. Na primeira metade do século 20, devido aos avancos em telegrafia, telefonia e
redes de radio, as pesquisas em comunicacoes Opticas eram inexistentes. Nao obstante, no final
do século 20, os sistemas baseados em componentes elétricos haviam atingido um certo grau de
saturacao em termos de capacidade. A tendéncia natural foi voltar-se ao estudo de sistemas de
comunicagoes Opticas, nos quais a taxa de transmissao de dados fosse consideravelmente mais
elevada. De fato, estes estudos foram impulsionados pela invencao e futuros aperfeicoamentos
do laser, o que ofereceu uma fonte coerente ao sistema transmissor. Entretanto, o obstaculo
remanescente era encontrar um meio de transmissao para a luz [4]. Em 1966, Kao e Hockham
apresentaram estudos que apontavam para fibras com perdas da ordem de 20 dB/km (as perdas
da época seriam por impurezas e poderiam ser atenuadas). De fato, essa previsao foi realizada
quatro anos mais tarde, em 1970, quando um grupo de pesquisa da Corning Glass Incorporated
conseguiu fabricar essas fibras com atenuagao inferior a 20 dB/km. Atualmente, as perdas de
0,2 dB/km e com repetidores a cada 100 km de distancia sao especificagoes comuns [5], operando
na chamada terceira janela, na faixa de comprimento de onda de 1,55 um.

No que se refere a deteccao coerente aplicada a sistemas 6pticos, diz-se que ela foi exten-
sivamente estudada na década de 1980 [6, 7], mas que foi esquecida por praticamente 20 anos
até voltar a evidéncia [8]. Entre esses trabalhos, destaca-se o de Okoshi em [9] e Kikuchi
[10], que viabilizaram a implementacao de técnicas de processamento digital de sinais para
compensac¢ao de degradacoes e sincronismo de portadora. De acordo com muitos autores, entre
eles [10], o atraso no desenvolvimento (ou esquecimento) das técnicas coerentes aplicadas a
sistemas épticos foi devido, principalmente, ao aparecimento dos amplificadores de fibra dopados
a Erbio (EDFA, Erbium-Doped Fiber Amplifier) bem como da multiplexacao por comprimento
de onda (WDM). No entanto, é prudente ponderar que o reaparecimento das comunicagoes
Opticas coerentes passa, consideravelmente, pela evolucao dos conversores analogicos-digitais de
altas velocidades, que tornam possiveis a implementacao de técnicas de processamento digital
de sinais para recuperacao de fase e portadora, bem como combate a outras degradacoes.

Por volta do ano de 2005, a deteccao coerente reapareceu no mundo das comunicacoes
Opticas, devido ao emprego de formatos de modulagao mais eficientes, em trabalhos como
[11] e, principalmente, [12], o qual serd especialmente descrito mais adiante. A esta época,
ressurgiu igualmente o interesse pelas técnicas de multiplexagdo em polarizagao (PM), que
torno-se mais viavel devido as técnicas de processamento digital de sinais. Uma caracteristica
intrinseca a deteccao coerente é o batimento feito entre o sinal recebido e o oscilador local
(LO), de forma que algoritmos de recuperagao de frequéncia e fase (CPE - Carrier Phase
FEstimation) sao imprescindiveis para o perfeito funcionamento desses sistemas. Recentemente,
por meio de técnicas de processamento digital de sinais, a nova geragao de receptores opticos
coerentes emprega outras técnicas de sincronismo (ou estimagao e compensacao de mismatches
ou descasamentos de frequéncia e ruidos de fase), do tipo feedforward, sem o uso de PLLs



(Phase-Locked Loop).

1.2 Revisao Bibliografica

Em 2005, Noé [12] apresentou um modelo de transmissao QPSK diferencial com multi-
plexagao por polarizagao (também chamada PDM, Polarization Division Multiplexing, Dual-
Polarization) e deteccao coerente operando em 40Gb/s. Muitos apontam esse trabalho como o
ressurgimento da deteccao coerente no mundo 6ptico, evitando o uso de PLL para a recuperagao
de portadora, fazendo uso do algoritmo feedforward Viterbi-Viterbi [13], também chamado de
algoritmo de m-ésima poténcia.

Em 2007, os autores de [14] vislumbraram as técnicas emergentes de processamento digital de
sinais em redes épticas, bem como afirmaram que “o processamento digital de sinais - até pouco
tempo tendo suas potencialidades e seu baixo custo negligenciados - definiria a sobrevivéncia
dos sistemas de comunicagoes 6pticas”. Também em 2007, o trabalho [2] apresentou de forma
didatica as bases tedricas para um esquema de recuperacao de frequéncia e fase utilizando
um modelo do tipo feedforward para sistemas coerentes com diversidade de polarizacao e
modulacoes até 16-QAM. Este modelo modificou o esquema original de m-ésima poténcia de
forma a empregd-lo na modulagao 16-QAM. Tanto a Referéncia [12], quanto as Referéncias [2]
e [15] apontam para a preferéncia por esquemas de recuperagao de frequéncia e fase do tipo
feedforward a esquemas com emprego de PLLs, dado que os primeiros sao notavelmente mais
tolerantes a ruidos de fase do que os ultimos.

Em 2009, a Referéncia [16], apresentou um eficiente conceito de recuperacao de portadora
(Carrier Recovery) do tipo feedforward aplicado a diferentes modulagoes QAM, baseado em
dois estagios, onde o primeiro deles emprega o algoritmo de quarta poténcia. Este trabalho
apresentado em [16] é categdrico ao afirmar que até aquele momento (2009) modelos de
recuperacao de fase (Phase Recovery) do tipo feedforward tolerantes a elevados valores de
largura de linha dos lasers (linewidth) - possibilitando o emprego de lasers DEB - nao haviam
sido concebidos. Seu trabalho apresentou resultados com Av x Tg da ordem de 1,4 x 10~*
para a modulacao 16-QAM. Posteriormente, este trabalho foi aprimorado em [17], reduzindo os
recursos de hardware necessarios para sua implementac¢do. Também em 2009, o trabalho [18]
apresentou a andlise de diferentes arquiteturas com algoritmos feedforward para recuperagao de
portadora.

Em 2010, a Referéncia [15] apresentou um rico estudo acerca dos algoritmos e técnicas
empregados em receptores coerentes opticos, com especial énfase aos tipos de equaliza¢ao (CMA,
RDE e DD), bem como aos algoritmos de recuperagao de fase. Acerca da estimagao de fase,
o trabalho [15] aponta para o uso de sistemas direcionados a decisao (DD) que possibilitam
operacao com lasers de largura de linha (linewidth) de até 1 MHz para taxa de 14 GBaud e
de desvios de frequéncia de até 1% da taxa de simbolo. Igualmente em 2010, a Referéncia [19]
apresentou um modelo de codificacao diferencial o qual, para a modulacao 16-QAM, viabilizou a
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operagao com lasers de largura de linha de até 1 MHz. Em [20], um esquema de particionamento
da constelacao 16-QAM em QPSK é apresentando para aumentar a tolerancia ao Av dos lasers,
operando com Av x Tg de 1 x 1071 Ainda em 2010, o trabalho [21] apresenta a estrutura de
multiplexagao por polarizagdo em um sistema optico coerente 16-QAM na taxa de 14 GBaud
com processamento digital de sinais para separagao de fontes, equalizacao e aplicagao de Carrier
Recovery implementado com PLL com excelentes resultados experimentais. No entanto, nestes
experimentos, foram empregados desvios de frequéncia de 20 MHz e largura de linha dos laser
do canal de teste de 100 kHz.

Em 2011, a Referéncia [22] apresentou um novo algoritmo de Carrier Phase Recovery do tipo
feedforward, com dois estagios e consideravel reducao de complexibilidade. Afirmou igualmente
que a principal desvantagem de FFCR é a demanda computacional requerida, envolvendo
comparacgoes, rotagoes de fase, decisoes etc, todas no plano complexo. Ainda, os autores
desenvolveram um interessante método de reducao de complexibilidade, baseado principalmente
na contencao pela metade no nimero de testes de angulos das fases, otimizando o algoritmo.
Ainda assim, para a constelacao 16-QAM, os valores de Av x Tg foram da ordem de 1,4 x 1074
e 1,25 x 107* para a versao otimizada do FFCR.

Nesse mesmo ano, foi apresentado outro algoritmo com dois estagios, desta vez combinando
um algoritmo de baixa laténcia DPLL (Digital Phase-Locked Loop) com um algoritmo BPS
(Blind Phase Search) com redugao em sua complexidade, tolerancia a ruido de fase de Av x Tg
de 2,5 x 1073 e com fator de paralelizagao igual a 48 [23].

Em 2012, a Referéncia [24] exibiu interessantes resultados experimentais, especialmente no
que se refere a operacao de um sistema com multiplexacao por polarizacao com estimacao de
fase conjunta entre polarizagoes. O sistema opera com modulacao 16-QAM, detec¢ao coerente
e 7 GBaud, aplicando equalizagao orientada ao raio (RDE) e empregando no receptor uma
largura de linha de até 2 MHz. Igualmente em 2012, a Referéncia [25] prop6s uma interessante
técnica de estimacao adaptativa de fase, a qual otimiza automaticamente o tamanho do bloco
necessario para a estimacao. Apesar de usar modulacao QPSK, este trabalho pode indicar um
caminho a ser seguido em trabalhos futuros para modulacoes de maior eficiéncia espectral com
o conceito de estimacao de fase por tamanho de bloco adaptativo. Ainda em 2012, o trabalho
[26] descreve dois métodos novos de estimagao de fase feedforward, para modulagao 16-QAM
operando com detecgao coerente. O método, que opera em dois estagios, apresenta um novo
algoritmo de transformacao da constelagao 16-QAM em QPSK. Apresentando uma consideravel
reducao de complexidade, o sistema opera com AvxTgde1,3x107% e 1,25x 107 A vantagem
deste método, frente a outros métodos que utilizam o particionamento de constelacoes QAM
em QPSK, é a maior tolerancia a valores elevados de largura de linha. Posteriormente, em 2013
este trabalho foi aperfeicoado com um método modificado e mais eficiente de particionamento
da constelagao dado em [27].

Finalmente, em 2013, a Referéncia [28] apresenta um importante estudo acerca dos lasers
empregados como oscilador local em sistemas coerentes. Afirma que com a técnica de utilizagao
de laser de cavidade externa (TECL) tanto no transmissor quanto no oscilador local (LO),
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opera-se atualmente com valores de Av x Tg de 1 x 107, Porém, com o uso de modernos lasers
do tipo DS-DBR (monolithically integrated Digital Supermode Distributed Bragg Reflector) serd
possivel a operacao com valores de Av x Tg de até 8 x 107*, devido ao uso de pds-processamento
digital no sinal recebido.

1.3 Estrutura da Dissertacao e Contribuicoes

Este trabalho propde um novo método de sincronismo de frequéncia e fase (Carrier Phase
Recovery) sem o uso de PLL, oferecendo contribui¢oes ao sincronismo e simulacao de siste-
mas oOpticos coerentes. O sistema éptico de comunicacao coerente citado, compreendendo o
transmissor, meio de propagacao e receptor, foi implementado em ambiente computacional de
simulacao para testar e validar os algoritmos de deteccao e de sincronizacao propostos. A
arquitetura do ambiente de simulacao foi desenvolvida como segue. Inicialmente, usou-se a
ferramenta Matlab/Simulink para a modelagem de perturbagoes no sistema de comunicagoes,
como, por exemplo, mismatch de frequéncia e ruido de fase, por meio da modelagem de
caminhada aleatéria (Random Walk). Posteriormente, empregando-se novamente a ferramenta
Matlab/Simulink para simular os processamentos representativos no dominio elétrico, diversas
técnicas de processamento digital de sinais para os estagios de recuperagao de sincronismo e
recuperacao de frequéncia e fase foram implementadas. Finalmente, foi efetuada a mensuragao
de desempenho sob diversos aspectos.

Desta forma, a dissertacao encontra-se organizada conforme se segue. O Capitulo 2 faz
uma breve contextualizacao tedrica acerca dos distintos algoritmos empregados na recuperagao
de sincronismo de frequéncia e fase, bem como aborda alguns aspectos teéricos relacionados
ao trabalho. O Capitulo 3 apresenta o desenvolvimento da dissertacao. Nesse capitulo
especificamente, sao expostas as bases matematicas do algoritmo de minimos quadrados e as
estruturas concebidas para estimacao e recuperacao dos mismatches de frequéncia e fase. O
Capitulo 4 exibe e analisa os principais resultados obtidos. Por fim, o Capitulo 5 finaliza a
dissertacao e aponta na direcao de trabalhos futuros.






Capitulo

Contextualizacao Teorica

Este capitulo tem como objetivo oferecer uma introducao aos sistemas de comunicagoes
Opticos e facilitar a compreensao das propostas contidas neste trabalho. Desta forma, sao
apresentados os primeiros estudos de algoritmos realizados para recuperacao de portadora. O
presente capitulo ¢ iniciado com a apresentacao da visao sistémica do modelo adotado, a qual
exibe o sistema desde a geracao da informacao a ser transmitida até a etapa de recuperacao. Em
seguida, sao apresentados os principais conceitos a respeito do sistema 6ptico coerente adotado,
incluindo multiplexacao em polarizagao. Posteriormente, sao detalhados, os componentes
do sistema éptico e modeladas as principais degradacoes que foram simuladas por meio da
ferramenta Matlab/Simulink.

2.1 Visao Sistémica

A visao sistémica é apresentada por meio da Figura 2.1. Esta figura caracteriza a estrutura
dos atuais sistemas de comunicagdes Opticas coerentes com multiplexacao em polarizagao. A
descricao grafica representada pela figura comeca com a informacao binaria a ser transmitida
sendo modulada no dominio éptico, de forma independente para cada polarizagao.

Posteriormente os sinais sao combinados e transmitidos pela fibra utilizando-se polarizacao
dupla (DP). Ao chegar ao receptor, os sinais horizontal e vertical sdo separados e é realizada a
recepcao coerente para cada polarizagao, por meio do batimento com o oscilador local. Esses
processos sao descritos pela Secao 2.2. Posteriormente, apés o bloco denominado “Receptor
Coerente”, descrito na figura, tem-se as etapas de processamento digital de sinais. Estas tltimas
etapas abrangem a equalizacao e separacao de fontes, as quais serao descritas na Secao 2.3. Por
fim, os simbolos sao demodulados no dominio elétrico a fim de recuperar a informacao binaria
transmitida. A seguir, a descri¢ao das etapas do sistema, conforme mencionado.
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Figura 2.1: Arquitetura de um sistema 6ptico coerente multiplexado em
polarizacao e processamento digital de sinais.

2.2 Componentes de um Sistema ()ptico Coerente Mul-
tiplexado em Polarizacao

2.2.1 Laser

O laser (Light Amplification by Stimulated Emission of Radiation) baseados nos principios de
emissao estimulada (Figura 2.2), é um componente que gera radiagao eletromagnética na forma
de luz, sendo esta luz o sinal a ser modulado para ser transmitido através da fibra éptica. Como
os modernos sistemas coerentes com formatos eficientes de modulacao sao muito susceptiveis a
arquitetura do dispositivo, muitos sao os estudos acerca de modelos realistas para os lasers [29].

Estado excitado, N, E, E, E,
hy
hy hy hy -
—_— > > h
v
—_—
a N
Estado a terra, Ny E, E, E,
Absor¢do Emisséo Emissdo
espontinea estimulada

Figura 2.2: Tlustracao da interagao da luz com a matéria.

Com relagao a modelagem do laser no transmissor 6ptico, o mesmo pode ser considerado
como sendo uma fonte de luz continua (cw, Continuous Wave) [29], de tal modo que o campo
elétrico normalizado de um laser pode ser dado por

E(t) = /P, x ?@stt9:) 5 o
(2.1)

sendo P; a poténcia média normalizada do laser, wy a frequéncia do laser em rad/s, @5 a fase
do laser no instante inicial e es o vetor diregao do campo. Adicionando o ruido de fase ¢, e o
ruido de amplitude 6 P(t) na equagao anterior, tem-se
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E(t) = /P + 0P(t) x ellesttotens O 5 o

(2.2)

A origem do ruido de fase sao emissoes espontaneas de fotons que nao estao perfeitamente
em fase com os fétons de emissao estimulada. Este processo aleatério tem, num periodo de
tempo 7, uma variacao de fase aleatéria descrita como

Apn, (t) = ons(t) — on (t —7),
(2.3)

e, seguindo o desenvolvimento apresentado em [29], pode-se relacionar a variancia de A, (t)
a largura de linha (linewidth - Av) tal que,

E{|Apn, (1T)]*} = 21Av|7|
(2.4)

o que demonstra que o aumento da incerteza de fase é diretamente proporcional a largura de
linha Av e ao intervalo de tempo. De fato, como mostrado em diversos trabalhos acerca de
recuperacao de mismatches (ou descasamentos) de fase, muitas das anélises de desempenho
sao dadas em fungao do produto Av x Ty, [30, 31, 26, 27, 32, 19]. Também, a largura de linha,
Av, pode ser definida como a largura da medida espectral que esta 3 dB abaixo da poténcia
méaxima do laser [33].

2.2.2 Modulador

Nos sistemas modernos de telecomunicacgoes, as informagoes sao armazenadas e transmitidas
como representacao de dados digitais, por um conjunto de simbolos pré-determinados de um
alfabeto finito. A modulacao digital de dados consiste em associar cada simbolo a um estado
particular do sinal. Em uma transmissao 6ptica, a modulacao codifica a informacgao sobre um
sinal 6ptico usando intensidade, fase ou frequéncia [3]. Nesta secao, é feita uma introdugao
sucinta acerca dos formatos de modulacao empregados.

A modulac¢ao por chaveamento em amplitude (ASK, Amplitude Shift Keying) [34], é um
formato de modulacao que usa a amplitude da portadora para a transmissao de informacgao.
Enquanto a frequéncia e a fase sao mantidas constantes, a amplitude varia de acordo com o
fluxo dos bits. Assim, a envoltoria pode ser definida como

u(t) = Z a,p(t — nTy) ,

(2.5)



Y
A

Figura 2.3: Constelacao On-Off Keying.

sendo p(t) o formato do pulso, a,, um simbolo do alfabeto e T o periodo de simbolo. Para uma
transmissao bindria, o nivel de amplitude pode ser usado para representar os 0's ou 1’s 1égicos,
conforme pode ser observado na Figura 2.3. O sinal de portadora pode ser pensado como um
interruptor do tipo “liga-desliga”, de onde advém o nome On-Off-Keying (OOK) [4]. Na
modulagao OOK, o formato de pulso mais amplamente utilizado é o NRZ
(Non-Return-to-Zero). Neste caso, o pulso é definido como

Y
(2.6)

Usando a modulagdo PSK (phase shift keying), obtém-se algumas vantagens. Uma das
vantagens introduzidas por esse formato de modulagao é uma maior tolerancia ao ruido no
receptor (sensibilidade do receptor), bem como, ter-se incremento na eficiéncia espectral e maior
tolerancia a dispersao quando comparado a modulagao OOK [3]. Na modulagao PSK, u(t) é,
por definicao,

u(t) = Z edlnp(t — nTy) |
" (2.7)

sendo 6, um valor que esteja entre 0 e 27 e que ird separar os simbolos do alfabeto. A Figura

2.4 exibe uma constelacao BPSK (Binary Phase Shift Keying) onde os simbolos sdo mapeados
digitalmente nos estados de fase (0, 7). Também, a modulagao 4-PSK é um outro exemplo de

modulagao do tipo PSK. Ademais, afora informacao da fase que separa os simbolos, dada por

0,,, é possivel fazer modulagao do tipo diferencial, onde a informacao se encontra na diferenca

de fase entre simbolos.

Finalmente, além das modulagoes em fase e em amplitude, um sinal pode ser conjuntamente
modulado das duas formas. Este tipo de modulacao é conhecido como modulagao de amplitude
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Figura 2.4: Constelacao Binaria PSK.

em quadratura ou, simplesmente, modulacao QAM (Quadrature Amplitude Modulation). Na
modulagao QAM, com o simbolo complexo é feita uma modulacao em amplitude em cada
componente (real e imaginaria) do simbolo. Uma das formas mais bésicas da modulacao QAM
¢ o formato 4-QAM, igual a modulacao QPSK (Quaternary PSK) com deslocamento de fase,
lembrando que esse tipo de modulacao pode dobrar a taxa de dados quando comparado ao
BPSK, porém mantendo a metade da largura de banda. A Figura 2.5 apresenta a representagao
da modulacao 4-QAM. A modulacao QAM é dada por [34],

u(t) = (rn + jin)p(t — nTs) |
n=0
(2.8)
Q
01 00
O O
1
O
11 10

Figura 2.5: Constelagao 4-QAM.

em que 7, € 1, sao os valores das componentes reais e imaginarias do simbolo, respectivamente.

E pertinente salientar que, por exemplo, para formato de tipo 16-QAM os valores nao-
normalizados de 7, e i,, sdo {-3, -1, +1, +3} e assim sucessivamente para formatos mais eficientes
da modulagao QAM.

Atualmente, nos sistemas coerentes, o método mais avancado para se efetuar a modulacao
éptica é a modulagao que emprega os moduladores do tipo Mach-Zehnder [35], MZM. Neste
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método, a luz é gerada continuamente, porém, é modulada por interferéncia que a diferenca
da modulacao direta ¢é feita com um dispositivo externo. Basicamente, o modulador Mach-
Zehnder é constituido por uma guia de onda, no qual o sinal de entrada ¢é dividido na entrada
do dispositivo em dois ramos, sendo os sinais divididos guiados por estes dois ramos paralelos até
dois moduladores de fase diferentes. Esses moduladores de fase sao alimentados por eletrodos
que recebem tensao externa. Depois, esses sinais dos dois ramos sao reagrupados para se obter o
campo de saida. Na verdade, no MZM, o indice de refracao do material é variavel de acordo com
a intensidade do campo elétrico aplicado. Desta forma, o sinal elétrico pode modular o indice
de refracao, o que altera a velocidade de propagacao do sinal éptico. Aplicando niveis de tensao
convenientes, é possivel criar iteracoes construtivas e destrutivas ou manipular a fase do sinal.
A Figura 2.6, adaptada da referéncia [36] , apresenta a estrutura do modulador Mach-Zehnder.

Modulagio  Tensio
de dados de BIAS
(RF) (DC)
| I

Eent(t) (t

saida

Saida
modulada

Figura 2.6: Modulador Mach-Zehnder.

No modulador Mach-Zehnder, as variagoes das tensoes V) e V5 determinarao o tipo de
modulac¢ao obtida. Por exemplo, na configuracao push-pull (quando V; = —V3), se o valor
de Vi = —V5 nao ultrapassar o valor de V;/2, entdao a modulagao serda do tipo OOK, sem
variagao de fase. Por outro lado, se o valor de V; = —Vj; estiver entre V;/2 e V,/2, ocorrerd
a variacao da fase do sinal, gerando assim os simbolos {—1,+1}, ou seja, modulacao BPSK.
A vantagem desta configuracao é aumentar a distancia euclidiana entre os simbolos, tornando
o sistema mais robusto a interferéncias. A Figura 2.7 apresenta um modelo de emprego de
modulador Mach-Zehnder para geracao de um sinal BPSK.

Também, moduladores Mach-Zehnder podem ser usados para realizar formatos de modu-
lacao multinivel, utilizando-se multiplos MZM cascateados. Por exemplo, para se obter uma
modulagao do tipo QPSK, pode-se configurar um MZM para gerar os simbolos do alfabeto
{0, 7} e outro para gerar {0, 7/2}. De forma andloga, é possivel com v M MZM gerar um sinal
do tipo M-PSK.

Uma outra estrutura dos MZM, e nisto reside uma de suas maiores vantagens, ¢ a estrutura
1Q (In-Phase and Quadrature), tornando possivel a realizacao da modulacao QAM. Uma forma
desta modulagao ser realizada é com o emprego de trés moduladores MZM, conforme descrito
na Figura 2.8, adaptada de [36]. Neste modelo o sinal de entrada ¢é dividido entre os dois ramos
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Figura 2.7: Modulador BPSK usando Mach-Zehnder.

e submetidos a MZM configurados com a tensdo dos moduladores de fase igual a V, (também
chamado de ponto de minima transmitancia). Posteriormente os sinais sao aplicados a um
atraso de fase (vide Figura 2.8) que efetua uma rotagao de fase de m/2. Desta forma, pode-se
obter varios formatos de modulagao, como o QAM.

Im{E}

Figura 2.8: Configuracao do Modulador Mach-Zehnder para modo 1Q).

2.2.3 Deteccao Coerente

Na deteccao direta, a intensidade de luz, |E]?, em um fotodetector (fotodiodo) é convertida
em sinal elétrico, onde a informacao encontra-se somente na amplitude do sinal e a componente
de fase se perde completamente [4]. Dessa forma, tem-se a modula¢ao OOK.

Uma maneira alternativa para detectar a poténcia optica é a deteccao coerente, a qual é
feita por meio do batimento do sinal recebido com o sinal gerado por um laser no receptor,
chamado oscilador local (LO, de Local Oscilattor). Tem-se entdo dois lasers no sistema, o
laser do transmissor (que alimenta o modulador, como jé visto) e o oscilador local, de forma a
preservar a amplitude e a fase do sinal. O sistema coerente pode ser classificado de trés formas:

e Homddino: quando o LO e o laser transmissor tem a mesma frequéncia e a diferenca de
fase entre eles é zero ou, entao, multipla de 27;
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e Heterédino: quando o LO e o laser transmissor tém frequéncias distintas;

e Intradino: quando a diferenca de frequéncia entre o LO e o laser transmissor nao é zero,
mas apresenta um valor pequeno.

Ao sobrepor o sinal éptico recebido com o oscilador local, a banda de frequéncia do sinal
sofre uma “conversao rebaixadora”(down-conversion), passando para banda base (detecgao
homoédina), ou para banda intermédia com uma frequéncia central pelo menos duas vezes
tao grande quanto a largura de banda do sinal (detecgao heterédina). O modelo mais usado
atualmente é o receptor coerente intradino. Nesse modelo, as correcoes dos desvios de frequéncia
e fase entre o transmissor e o oscilador local sao realizadas por meio de técnicas de compensagao
eletronica. A Figura 2.9, adaptada de [36], mostra o principio da detec¢ao coerente, dada
com um acoplador e balanceado por um amplificador TTA (amplificador de transimpedancia,
Transimpedance Amplifier).

ELO(t) —I‘>-< —_— ! (t)
E.(t) I(t)
ACOPLADOR

FOTODETECTOR
BALANCEADO

Figura 2.9: Principio da deteccao coerente.

Tomando-se como referéncia a modelagem do laser, tem-se que as correntes de saida serao

I,(t) = $RP, x a*(t) + §RPLo + RV/P,Po X a(t) x esero x sin[Awt + ¢(t)];
(2.9)
I(t) = $RP; x a*(t) + 3RPLo — RV/P,Pro x a(t) X esero x sin[Awt + ¢(t)];

em que a(t) é a componente de modulacao de amplitude, ¢(¢) a componente de modulagao de
fase do laser, R a responsividade, o indice s corresponde ao sinal, o indice LO refere-se ao
oscilador local, Awt é o mismatch ou desvio de frequéncia, o parametro campo elétrico do
sinal esta representado como (e;), e o parametro campo elétrico do oscilador local como (erp).
De acordo com [31], existe a necessidade da poténcia do oscilador local ser consideravelmente
superior a poténcia do sinal recebido, pois, com isso, o termo da poténcia do LO da Equacao
2.14 pode ser desconsiderado e a equacao simplificada.

No modelo apresentado pela Figura 2.9 a deteccao coerente é feita por meio de um acoplador
de 3 dB. Contudo, este modelo é um modelo elementar que nao permite que informacgoes de fase
e quadratura sejam recuperadas. Para este caso, sao empregadas hibridas de 90°, dispositivos
que viabilizam o batimento do sinal recebido com o LO, de forma a manter as saidas de fase e
quadratura nas saidas. A Figura 2.10 exibe a deteccao coerente realizada com hidrida de 90°.
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E-sics, (1)
4/—> —— 1,(t)
Es(t) —> EALANCEADD.
Eo(t) —>
HIiBRIDA DE 90"M
—— Iq(t)

E.aiaas(t)

FOTODETECTOR
BALANCEADO

Figura 2.10: Deteccao coerente com Hibrida de 90°.

Igualmente, a Equacao 2.10 apresenta as saidas da hibrida em fung¢ao das entradas do LO e do
sinal recebido.

Esaidal (t) - %Es<t> + ELO(t)7

Esidaz(t) = 5E5(t) + jELo(1); (2.10)
Eraiqas(t) = 3E5(t) — Ero(t); '
Esaidaél(t) = %ES(t) - ]ELO(t)a

Finalmente, reescrevendo a equacao das correntes descrita na Equacao 2.9, adotando-se a
saida da hibrida descrita na Equacao 2.10, a simplificacao de Ppo descrita em [31] e a variancia
do ruido presente na Equacao 2.3, tem-se que as correntes dos sinais em fase e quadratura sao
dadas por

I;(t) = 2R\/P;Pro X a(t) X esepo X cos[Awt + ¢(t) + ¢, (1)];
(2.11)

Io(t) = 2R\/P,Pro x a(t) X esero X sin[Awt + o(t) + @, (t)];

2.2.4 Multiplexacao por Polarizagao

A multiplexacao por polarizacao é possivel porque a fibra monomodo empregada possui
dois modos de propagagao degenerados (com a mesma constante de propagacdo), vertical e
horizontal. O estado de polarizacao (SoP, State of Polarization) determina a localizagao desses
dois eixos ao longo da fibra. Fisicamente, quando a luz polarizada do laser é transmitida pela
fibra, ela pode ser decomposta em dois eixos arbitrarios, definindo seu estado de polarizacgao.
Em termos praticos, a adocao da multiplexacao por polarizacao permite dobrar a capacidade
de transmissao de um sistema.

A Figura 2.11 apresenta um receptor Optico coerente com diversidade de polarizacao,
seguindo em linhas gerais, com os sistemas apresentados em [12, 32, 37, 1]. O sistema ¢é
constituido por um oscilador local, por dois divisores de feixe polarizados (PBS) ou splitter,
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duas hibridas épticas de 90° e quatro fotodetectores diferencias e dois pares de amplificadores
de transimpedancia. Na saida dos fotodetectores, logo apds da conversao, o sistema entrega as
componentes de [ e () horizontal e vertical. E importante destacar-se que estas componentes [
e ( nao sao as componentes originalmente transmitidas, mas sim, resultados de misturas dos
sinais vertical e horizontal, causadas, principalmente, por inimeros acoplamentos que ocorreram
ao longo da fibra, os quais serao vistos adiante.

Para este modelo do receptor coerente com diversidade de polarizacao e formatos avancados
de modulacao, recém-descrito, existe um acordo de implementacao, firmado em 2010, pelo OIF
(Optical Internetworking Forum) [38].

Hibrida
aptica de 90

Figura 2.11: Diagrama funcional de um receptor coerente intradino com
multiplexagao de polarizacao [1].

2.2.5 Degradagao I - Dispersao Cromatica (CD)

A dispersao cromética (CD, Chromatic Dispersion), é uma das principais limitagoes para
a deteccao direta em longa distancia em sistemas de comunicagoes 6pticas. O efeito de esse
fenomeno é o alargamento do pulso durante a propagacgao, causando interferéncia intersimbélica
(ISI, InterSymbol Interference). Uma solucdo comumente adotada para compensar a CD é
colocar-se uma fibra do tipo DCF (Dispersion Compensation Fiber). No entanto, o uso de DCF
introduz perdas e atraso adicionais nas fibras [39]. Uma alternativa é compensar completamente
o efeito de CD no dominio eletronico. Nos primeiros estudos sobre mitigacao dos efeitos da
dispersao cromatica, utilizou-se a equalizagao com sequéncia de treinamento para compensagao
de CD, mas, entretanto, percebeu-se que esse método é bom predominantemente para sistemas
de baixa dispersao [40].

O alargamento de pulso, AT, é descrito em funcao do comprimento de onda A. Assim, para
uma fibra de comprimento L, [4] apresenta
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AT = DyLAN
(2.12)

em que

2rce

Dd = _v52 .
(2.13)

Na Equagao 2.20, D, é o parametro de dispersao, dado em ps/km/nm e ¢ é a velocidade da
luz, e By é a segunda derivada da constante de propagacao.

No dominio eletronico, a forma mais moderna de compensar dispersao cromatica consiste no
emprego de sistemas digitais [41, 42], em que a compensagao é feita principalmente nos filtros
estaticos, e a dispersao residual é processada através de técnicas de filtragem adaptativa usando,
predominantemente, o algoritmo LMS (Least Mean Square) ou o algoritmo CMA (Constant
Modulus Algorithm). Ademais, tém-se outras técnicas que acompanham esses algoritmos de
coeficientes variaveis, por meio da combinacao de filtros com coeficientes fixos, método conhecido
como método Savory, por conta de seu autor [42].

Como exemplo do efeito da CD, a Figura 2.12 apresenta uma dada constelagao QPSK antes
e depois da compensacao da dispersao cromédtica presente no sistema [43, 42].

2.2.6 Degradagao II - Dispersao de Modo de Polarizacao (PMD)

Nos sistemas Opticos as imperfeicoes na simetria da fibra causam diferentes velocidades de
grupo ao longo da propagacao [39]. Como consequéncia, o indice refractivo do material se torna
dependente da polarizacao. Esta birrefringéncia na fibra é causada por essas imperfeicoes no
processo de fabricacao ou por estresse externo ou variagoes induzidas pela temperatura que
levam a um guia de onda nao circular [44]. Assim, durante a propagagao, o pulso transmitido
sofre um alargamento temporal 7 definido como

T = LABl,
(2.14)

sendo L o comprimento da fibra e AF; um termo referente a birrifringencia. Este alargamento
temporal é chamado de atraso diferencial de grupo (DGD, Differential Group Delay), ou PMD
de primeira ordem [4, 37]. Como a PMD de primeira ordem refere-se a um atraso de grupo,
pode-se concluir que, para sistemas com taxas de transmissao superiores, o efeito da PMD
tende a ser mais critico, dado que limita ainda mais as transmissoes. Tal afirmativa corrobora
a necessidade de técnicas que compensem, de alguma forma, as degradagoes impostas pela
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Figura 2.12: Constelacao QPSK de um sistema multiplexado por
polarizagao (a) Sem processamento, (b) Com compensacao de CD

PMD. A Figura 2.13 exibe um exemplo de DGD durante a propagacao do sinal pela fibra.
Nesta figura, percebe-se que o estado de polarizacao representado pela cor azul é mais rapido
do que o representado pela cor vermelha, criando uma situagao de DGD.

A 4

Figura 2.13: Exemplo de DGD durante propagacao na fibra.

O parametro da PMD da fibra é usualmente dado em ps/ Vkm e pode ser visto como uma
medida para determinar a assimetria da fibra. O parametro PMD representa a caracteristica
de PMD de um determinado comprimento de fibra. Em uma conexao de fibra consistindo de
varios comprimentos de fibra concatenados sucessivos, cada comprimento terd um coeficiente
de PMD real diferente [45]. Para uma fibra padrao monomodo, esse parametro é da ordem de
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0,1 ps/vkm, muito embora o trabalho da Corning Incorporated [45], aborde, para fibras mais
modernas, valores de coeficiente de PMD da ordem de 0,02 ps/v'km. Finalmente, a Figura 2.14
exibe uma dada constelacao QPSK antes e depois da compensacao de PMD.

0oa

006 -
004 -

002 ¢

002+

004 +

oo I I I
oo0g D08 D040 002 o} ooz 004 0.0e oo

Figura 2.14: Constelacao QPSK (a) Sem compensagao de PMD, (b)
Com compensacao de PMD

2.2.7 Degradacao III - Ruidos

Os sistemas que utilizam amplificadores de fibra dopados a Erbio (EDFA) tém como principal
fonte de ruido o chamado ruido ASE (Amplified Spontaneous Emission). Segundo [35], o ruido
ASE possui distribuigao gaussiana, em que no melhor dos casos o amplificador tem uma figura
de ruido de 3 dB. Dado que a origem do ruido ASE esta no dominio éptico, sua distribuicao de
probabilidade apds a deteccao vai depender do tipo de receptor empregado no sistema.

Um ruido bastante importante, principalmente no escopo deste trabalho, é o ruido de fase.
O ruido de fase é capaz de gerar a perda de sincronismo entre a portadora e o oscilador local
da detecgao coerente. A origem do ruido de fase estd nas imperfeicoes dos lasers, que nao
sao perfeitamente monocromaticos. Em outras palavras, ele produz um sinal em uma pequena
faixa de frequéncia e nao apenas em uma frequéncia unica, como seria desejado. Esta faixa
de frequéncia esta relacionada ao parametro Av, correspondente a largura de linha do laser, e
apresentada na Secao 2.2.1. Como dito, a largura de linha é definida como a largura da medida
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espectral que estd 3 dB abaixo da poténcia maxima do laser [33]. O ruido de fase do sistema
pode ser modelado como um processo de Wiener-Lévy [2], o qual descreve uma modulagao de
fase por um processo chamado de caminhada aleatéria (Random Walk), processo descrito na
Equacao 2.3. A velocidade de flutuagao do processo é estabelecida pela variancia

o =21 f3a5Ts,
(2.15)

de A, (pn,(t —7)). A caracteristica mais importante do ruido de Wiener é que a diferenca
entre duas amostras em instantes diferentes tem distribuicao Gaussiana de média nula. A
Figura 2.15 exibe exemplos de processos de random walk de ¢, para diferentes produtos da
largura de linha finita e a duragao dos simbolos (A f3457%). A Figura 2.16, por sua vez,
descreve o espectro de poténcia de portadora dado por meio da fungao Lorentziana
apresentada em [1].

%Af:sdBTs

P(AfT; A faqpTy) =

W[<AfTs)2 + (%AdeBTs)2] ’

(2.16)

¢, [rad]

-40

i i I I I i I I 1 |
o 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 5000 9000 10000
Discrete Time Index: n

Figura 2.15: Exemplos de processos de random walk para diferentes
AdeBT’s

20



20_ ........... ............. R e S R S T e T :

: : : ] : R110e-2 |}
——R2 1063 |
PR3 10e-4 |:
——R4 1065 |

Power[dB]

R i | i | i i | j
-0.04 -0.03 -0.02 -0.01 i 0.m 0.02 0.03 0.04
Normalized frequency (Af Ts]

Figura 2.16: Espectro de poténcia (Lorentziana) para diferentes valores
de AfsapT

2.3 Equalizacao

Em comunicacoes épticas os sinais poderiam trabalhar com uma largura de banda maior
do que a banda coerente do canal provocando desvanecimento seletivo na frequeéncia. Esse
fenomeno se manifesta no dominio do tempo, por meio de sobreposicao temporal de réplicas
atrasadas do sinal, resultando em interferéncia intersimboélica (ISI, InterSymbol Interference)
[46]. A equalizagao de canal é uma das técnicas mais largamente utilizadas para se eliminar ou
atenuar os efeitos provocados pela ISI.

A equalizacao significa inverter a funcao de transferéncia que descreve o canal, ou, sim-
plesmente, fazer a desconvolucao deste canal. A equalizagao é dita adaptativa quando, de
alguma forma, os coeficientes do filtro equalizador sao ajustados visando a adaptacao a dinamica
do canal (exemplo filtragem tipo LMS - Least Mean Square). Do contrério, a equalizagao
é dita estatica (filtro com coeficientes estaticos). Também, a equalizacao pode ser do tipo
supervisionada, quando uma sequéncia de treinamento é transmitida sistematicamente junto a
informacao. Por outro lado, a equalizacao é dita autodidata ou cega quando nao ha um sinal
de referéncia.

Acerca da amostragem do sinal recebido, a grande vantagem de se trabalhar com equaliza-
dores fracionarios reside no fato de se transformar um processo estocastico associado ao sinal
recebido de estaciondrio no sentido amplo para ciclo-estaciondrio. Em termos préaticos, em um
cendrio sem ruidos, isso equivale a realizar uma perfeita inversao do canal (condigao de zero-
forcing) a partir de um nimero finito de amostras do canal segundo [47]. Eis a importancia de
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utilizar-se a equalizagao superamostrada ou fracionaria.

2.3.1 Equalizagao: Algoritmo LMS e CMA

LMS

Um algoritmo adaptativo é aquele o qual incorpora um procedimento iterativo, fazendo
correcoes sucessivas para os coeficientes do filtro, a fim de minimizar o erro médio entre a saida
d(n) e o stmbolo desejado d(n). Um exemplo deste processo é exibido pela Figura 2.17. Dentro
desta dinamica de adaptacao, um importante parametro é passo de adaptacao p, que esta
relacionado aos pesos ponderados do filtro. Um elevado valor de p resulta numa convergéncia
mais rapida, mas ao pre¢o de uma menor precisao ou erro de excesso. Por outro lado, um valor
reduzido valor de i gera uma convergéncia mais lenta, porém, com mais alta precisao. Uma
boa relagao de compromisso na escolha de p é adotar-se um valor elevado para a inicializagao
dos coeficientes do filtro, comutando-se para um valor menor apds sua convergencia, a fim de
obter-se uma melhor precisdo. Enquanto o algoritmo LMS (Least-Mean-Square algorithm) é
apresentado nesta se¢@o, a se¢ao seguinte apresenta o algoritmo de médulo constante (CMA)
(48, 43].

O algoritmo LMS pertence a familia dos algoritmos de gradiente estocdsticos, isto é, a
filtragem ¢é realizada adaptativamente, com base no erro do momento atual. O LMS Foi
desenvolvido em 1960 por Widrow e Hoff [49], na Universidade de Stanford. A importancia deste
algoritmo reside no fato de ser um algoritmo relativamente eficiente e de baixa complexidade,
nao exigindo a aplicagao de fungoes de correlagao, nem inversoes de matriz de correlagao.

Filtragem é um processo pelo qual um sinal qualquer tem seu contetido espectral modificado.
Assim, o algoritmo LMS é um filtro adaptativo linear que, em geral, é constituido por dois
processos basicos:

e Um processo de filtragem , o qual envolve :
- computar a saida do filtro linear em resposta a um sinal de entrada ;

- gerar a estimativa de erro, comparando-a ao sinal desejado.

e Um processo adaptativo, que envolve o ajuste automatico dos coeficientes do filtro, de
acordo com a estimativa do erro.

O algoritmo LMS que é composto pelo sinal de entrada z(k), os coeficientes do filtro w(k),

conforme exibido na Figura 2.17. Assim, o sinal desejado é representado por d(k) e a saida do
filtro é dada por

(2.17)
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Figura 2.17: Esquema de filtro adaptativo

A saida do filtro LMS também pode ser manipulada por meio do operador H, que é o
operador hermitiano. Desta forma, a saida do equalizador sera dada por

y(k) =w' xx(k),
(2.18)

enquanto o sinal de erro é dado por [46]

(2.19)

Os coeficientes do filtro w(k) sao atualizados de acordo com o sinal de erro 2.19, com o passo
de adaptacao p e com o sinal de entrada. Esta relagao é formulada como [46]

w(k+1) = w(k) + 1 x x(k) x e(k).
(2.20)

A Figura 2.18 apresenta um exemplo de equalizagao a través do algoritmo LMS .Na Figura
2.18 (a) é exibida a entrada no equalizador, quanto em Figura 2.18 (b) é apresentado o sinal
sendo equalizado, nas figuras (c) e (d) o sinal tem sido equalizado e se apresenta sem desvio de
frequéncia e fase.

CMA

Entre as técnicas de equalizagao adaptativa cega, a mais empregada é a dos algoritmos do
modulo constante (CMA - Constant Modulus Algorithm [50, 46, 51]). O CMA ¢é baseado na
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Figura 2.18: (a) Sinal de entrada no equalizador (b) Saida equalizada
pelo LMS (c) e (d) Saida equalizada pelo LMS apéds o tempo de
inicializagao

minimizacao da fungao de custo Jeopra, que tem por objetivo ajustar a poténcia P inteira do
conjunto de saidas do equalizador a uma constante real e positiva A,. Sendo E{} o operador
esperanca, de acordo com [52] e [51], a fungao de custo do CMA é definida como

Jema = E{(lyl" — A,)*},
(2.21)

Teoricamente, p pode ter qualquer valor (desde que inteiro positivo). Quando estabelecemos
o valor do parametro p = 2, como é comum no tratamento do algortimo CMA [51], tem-se

Jeara = E{(JyI” — A2)*},

(2.22)
de tal forma que As é a chamada constante de dispersao do algoritmo CMA, dada por
Ella(k)[*
p, = Ela0lY
Ella(k)]
(2.23)

24



sendo a(k) o alfabeto, ou seja, o conjunto dos M simbolos possiveis. Em [52], é demonstrado
que definindo-se Ay como na Equacao 2.23 tem-se a minimizacao de Jopra.

O algoritmo CMA traz um melhor desempenho em termos de convergéncia do que o LMS [43].
Quanto maior o passo de adaptagao j, maior serd a capacidade do equalizador em acompanhar
as variagoes no canal. Entretanto, como ja explicitado, existe um compromisso entre esta
capacidade de adaptacao a mudancas do canal e o erro em excesso médio quadratico na saida
do equalizador [53, 46].

O filtro equalizador ¢ definido por um vetor de coeficientes ponderados, w, a saida do
equalizador é definida como y (k) e o vetor de entrada como x(k). Desta forma, sendo o operador
H a representacao de hermitiano, a saida do equalizador sera dada por

(2.24)

A minimizacao da funcao de custo Joyra, como dito, é feita pela adaptagao do vetor de
coeficientes ponderados w empregando o método do gradiente estocastico. A equagao que
define esta adaptagao, cuja deducao consta em [46], é dada por

w(k+1) = w(k) + u x x(k) x e(k),
(2.25)

sendo desta forma o sinal de erro dado por [46]

(2.26)

onde p é o passo de adaptagao do algoritmo. Percebe-se também que a Equacao 2.25 reproduz
a equacao de atualizacao dos coeficientes ponderados como no algoritmo LMS. Assim, a
principal diferenca como o equalizador LMS esté no cédlculo do sinal de erro.

Na equalizacao para um formato de modulacao QAM, cuja constelacao nao é de moédulo
constante, a minimizagao da fungao de custo Jopa no algoritmo CMA [51], é feita com base
numa estrutura adaptativa de filtro FIR transversal. Assim, quando a minimizagao é feita com
base na adaptacao dos parametros varidveis dessa estrutura, como efeito secundario do processo
de minimizacao de Joasa, € a desconvolucao do canal, incluso usando-se um algoritmo de modulo
constante como no caso do CMA.
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RDE

A equalizacao radial (RDE, Radius Directed Equalization) é uma generalizagao do CMA, a
qual apresenta funcao de erro igual a zero para modulacées do tipo QAM. A modelagem do
RDE é feita de forma que a constante de dispersao do algoritmo CMA, As, seja substituida pelo
quadrado do raio. Desta forma,

e(k) = y(k) x (|Re[* = [y(F)[*),
(2.27)

sendo Ry o raio do simbolo mais préximo da saida do equalizador.

Resultados apresentados em [54] e [32] mostram que o RDE tem desempenho superior ao
CMA quando aplicados a modulagoes QAM e, também, apresenta convergéncia mais rapida.
Ademais, o RDE equaliza o sinal de forma radial, ou seja, sem se preocupar com a fase do
simbolo recebido.

2.3.2 Estrutura Butterfly - Separacao de Fontes

A série de acoplamentos existentes em um sistema com diversidade de polarizacao, faz que
os sinais que chegam ao equalizador nao sejam mais os simbolos transmitidos pela polarizagao
horizontal e vertical, mas sim, sinais que passaram por um processo de mistura. O sistema de
diversidade de polarizacao adotado, de fato, pode ser modelado como um processo de misturas
de duas fontes, sendo elas os sinais das polarizacoes horizontal e vertical.

Um dos maiores desafios nos estudos de separacao de fontes é, justamente, evitar situagoes de
singularidade. A singularidade ocorre quando as componentes de uma fonte estao tao presentes
em outra, sem reciprocidade, que uma das fontes é perdida [55]. O modelo mais elementar de
equalizacao com separacao de fontes é o modelo comumente denominado butterfly. A estrutura
butterfly é amplamente disseminada, descrita e implementada em inimeros trabalhos, como,
por exemplo [32, 56, 37, 57, 58, 33, 59, 15, 21|, entre tantos outros. A Figura 2.19 descreve,
graficamente, a estrutura butterfly empregada.

- - Wi - ——
Horizontal L Saida 1
" Wiy
g WVH
Vetical . WVV =\U Saida 2=

Figura 2.19: Modelo da estrutura Butterfly.

26



Na Figura 2.19, os sinais de saida {Saidal} e {Saidal}, sdo representados, respectivamente,
por Ry (k) e Ro(k). Por sua vez, os sinais de entrada do equalizador, { Horizontal} e {Vertical},
sao representados por Iy, € T'yert, respectivamente. Desta forma, sendo T o operador transposto,
as saidas da estrutura butterfly sao dadas por

Ri(k) = (Wgg) tho (k) + (Wyg) The (k)
(2.28)
Ry(k) = (Wyy) T rpert (k) + (Way) T rhor (k)

No caso desta dissertacao, assume-se que os simbolos estao equalizados e tém sincronismo
de tempo, combatendo-se os problemas os problemas referentes ao sincronismo de frequéncia e
fase. Assim, visa-se aprofundar a andlise do problema de sincronizacao, proposta da préxima
Secao.

2.4 Recuperacao da portadora

Nesta secao, sao apresentados os algoritmos necessarios para emulagao das degradacoes de
desvio de frequéncia e fase. De fato, alguns desses emuladores encontram-se disponiveis nos
blocksets do Matlab-Simulink para uma aplicacao direta. Contudo, como propriedades dos
mesmos, é permitido efetuar a inclusao e modificacao de parametros, como, por exemplo, dos
scopes de modo a visualizar resultados preliminares durante os testes do sistema. Na Secao
2.4.1, é feita a revisao da modelagem de desvios em frequéncia e fase, enquanto na Secao 2.4.2
¢ realizada uma revisao geral dos algoritmos usados para compensacao das degradagoes de
frequéncia e fase.

2.4.1 Modelos de desvio de frequéncia e fase

Modelo de desvio de frequéncia

Devido ao fato de o laser oscilador local e o laser do transmissor possuirem diferentes fases
e frequéncias, desprezando-se as interferéncias intersimbolicas e os ruidos aditivos e de fase, o
sinal recebido apds a hibrida de 90° 2 x 2, em uma das polarizacoes é dado por

y(k) =xz(k) - exp[(jkTS(wTX - WRX) + j(SOTX - SORX))L
(2.29)

sendo z(k) o sinal gerado pelo modulador, prx e pgry, respectivamente, as fases iniciais do
laser do transmissor e do oscilador local, Ts o periodo de amostragem e Aw = wrx — Wrx O
desvio de frequéncia entre os dois lasers [60].
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Segundo as especificagoes da OIF, os lasers para sistemas dpticos com espacamento de canais
de 50GHz devem ter uma precisao em fim de vida de pelo menos 2.5 GHz como frequéncia
central[60, 61].

O procedimento para criar o sinal de desvio de frequéncia é descrito a seguir. Primeiro,
deve-se definir uma entrada constante que represente a diferenca de frequéncia entre o sinal de
entrada e o oscilador local (LO). Esta constante é representada como K e é exibida na Figura
2.20, com seu valor constante podendo ser definido em Hz. Com base nessa entrada constante,
cria-se um sinal de tipo rampa, sendo essa funcao definida como sendo ramp(t) = t, para t > 0.
Em outras palavras, a amplitude do sinal aumenta a medida que o tempo passa. Para se obter
este sinal a partir de uma entrada constante, usa-se um procedimento de realimentacao, o qual
¢ conhecido como integrador digital [62]. Posteriormente, necessita-se representar o sinal em
radianos e multiplicar o sinal por 27. Finalmente, o novo sinal criado é processado por meio de
um fator de corregao p para normalizar a amplitude. O resultado deste processo é mostrado na
Figura 2.21. Este sinal de rampa sera positivo ou negativo, dependendo do moédulo da constante
K, onde o emprego de modulo positivo cria um sinal com amplitude positiva e, por sua vez,
o emprego de médulo negativo gera sinal de amplitude negativa. Finalmente, o sinal de tipo
rampa ¢ submetido a uma funcao exponencial complexa, para ser finalmente inserido no sistema.

O efeito do desvio de frequéncia nos simbolos da constelacao é tal que esses simbolos girarao
para a direita ou para a esquerda, dependendo se o sinal da constante de entrada é positivo
ou negativo. Quando o sinal é positivo, os simbolos giram em um sentido e, quando negativo,
em sentido oposto. A velocidade de giro é proporcional ao desvio entre o sinal de entrada e o

ST+ b b o[K]

]
Z

oscilador local.

Figura 2.20: Diagrama de blocos para criar um sinal rampa a partir da
entrada de um valor constante com um integrador digital.

Modelo de ruido de fase

A modelagem do ruido de fase, por meio da implementacao do modelo de passeio aleatorio
é apresentada na Figura 2.22. Como descrito na seccao 2.2.7, a velocidade de flutuacao é
estabelecida pela variancia na Equacao 2.16. Neste caso, os valores tipicos da variacao Av x Tj
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Figura 2.21: Sinal rampa com entrada positiva K.

variam entre 1072 nos valores mais degradados, e 1075 quando é garantida a estabilidade do
laser. Esse valor é estabelecido como uma constante no diagrama da Figura 2.22 e multiplicado
por 27 como ja foi estabelecido na Equagao 2.15. Posteriormente, é feita a multiplicacao por um
processo gaussiano com média 0 e variancia igual a 1, o que faz este processo tomar os valores
de variancia da Equacao 2.16. Depois, ¢ aplicado o algoritmo que implementa o processo de
passeio aleatorio, baseado na Equagao 2.3 no bloco de soma parcial, o qual, basicamente, soma
o sinal de entrada com o dado anterior. Esse sinal é finalmente submetido a uma funcao de
exponencial complexa e, depois, multiplicado pelo sinal sem degradagao, para o caso sem desvio,
ou com desvio de frequéncia, para o caso de emular o efeito de ruido de fase.

Aﬁ dB T Sinal de Passeio
Soma s
. = Aleatorio
parcial N
Processo e S~
Gausiano 2 s
I
Z h
| Somador > Cast »
Dado de Dado do Dad:o de
entrada saida

acumulador

Figura 2.22: Modelo da estrutura de ruido de fase (principio de passeio
aleatorio).
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2.4.2 Métodos de recuperacao de portadora

Maxima verossimilhanca

Para um erro de fase constante, o estimador 6timo é derivado da funcao de log-verossimilhanca
[63], te tal forma que

log A(r|p) =R {e‘j“7

(2.30)

com seu valor maximo dado por [63]

o =arg { g s*[k‘]r[k]} )

- (2.31)

Desta forma, este é o estimador de fase ML do tipo feedforward [44], o qual assume que os
dados transmitidos sao conhecidos no receptor. No entano, como comprimento das sequéncias
de treinamento sao limitadas em sistemas de comunicacoes, a estimacao ML s6 pode ser usada
se a fase nao sofrer alteracao significante entre duas sequéncias de treinamento. Em aplicacoes
praticas, a estimacao de fase direcionada a decisao é tipicamente usada na abordagem com
realimentagao [44].

Recuperacao de portadora em modo de realimentacao

Um diagrama de blocos geral da recuperacao de portadora com realimentacao é mostrado
na Figura 2.23. O processo é feito por um circuito do tipo PLL digital. A entrada y[k] é
primeiro estabilizada (derotated) pela fase estimada g4, € 0 detector de fase mede o erro
de fase no sinal de fase compensado y'[k] [64]. O sinal de erro e[k] é calculado e, com esse
sinal, estabelece-se o filtro de lago para o termo de correcao Ap[k]. Finalmente, por meio do
oscilador numericamente controlado (NCO - Numerically Controlled Oscillator), a fase estimada

é calculada, e?lFl. O NCO é realizado pelo sintetizador digital direto, usando-se um algoritmo
de tipo CORDIC (COordinate Rotational Dlgital Computer).

Primeiramente, o detector de fase direcionado a decisao faz a decisao sobre o sinal de fase
compensado y [k], como ¢é apresentado a seguir com d = 1 (sendo d [k] o circuito de decisao para
os simbolos QPSK).
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Figura 2.23: Modelo da estrutura de recuperagao de portadora com
realimentacao.

/ ’

d K] = sign {R(y/ k) } +j - sign {R(/ k) }
(2.32)

+1 if >0
signlk] = (2.33)
—1 if caso contrario .

A partir da estimagao ML, o critério 6timo em modo realimentagao para alta SNR (Signal-
to-Noise Ratio)pode ser definido como [63, 44]

d K]y (K]} ~arg (-},
(2.34)

o qual é referido como o detector de Costas (Costas Loop). Para outros formatos, tais como os
de ordem superior QAM, o dispositivo de decisao deve que ser modificado, entretanto, o
principio basico de funcionamento é o mesmo apresentado. Essa categoria de estimadores de
decis@o direta, naturalmente, s6 funcionam bem na regiao de alta SNR [44], onde a maioria
das decisoes sao corretas e o erro de propagagao pode ser suprimido por meio de um filtro de
laco fechado.

Para lasers que tém ruido FM de baixa frequéncia significativa, o uso de um PLL de segunda
ordem poderia ser uma boa solucao para o rastreamento da frequéncia e fase. Essa solucao é
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Figura 2.24: Filtro de lago de segunda ordem com o NCO.

apresentada na Figura 2.25, onde o sinal de erro opera com um filtro de tipo PI (Proportional
+ Integrator).

O NCO é desenvolvido por um DDS (Direct Digital Synthesizer), por meio da implementacao
de um acumulador de fase, sendo este sinal a entrada do algoritmo CORDIC em modo de rotagao
[65]. Assim, a fase é convertida em amplitude e gera as formas de onda senoidais e cossenoidais
em quadratura. O resultado desse sistema DDS é exibido na Figura 2.26. Posteriormente,
gera-se o angulo de estabilidade para multiplicacao dos dados de entrada, a fim de se obter o
sinal corrigido.

M
Algoritmo J @ saida K]

A@[k]*@—.‘—* cornic [>€
Tl

Acumulador
de Fase

Figura 2.25: DDS com CORDIC em modo rotagao.

Fase
f:c* —1 Acumulador & Forima de
Amplitude onda de saida

+ir
4 ® 9 9
37271' 37:-7
_;r___

Figura 2.26: Resultado do sistema DDS.

L J
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O algoritmo CORDIC efetua iterativamente a computagao das pseudo-rotacoes por um

angulo € por meio das seguintes iteracoes
Xip1 = [Xi —d; - 27" Y]]
Yigg=1[Y,—d;- 27" X (2.35)

Zipn =2 —d;i - o .

O angulo obtido ¢ dividido em micro-rotagoes nos angulos a; = =+ arctan(27"), previamente
definidos, de modo que depois de um nimero de iteragoes o angulo 6 seja definido como o
somatério acumulado dessas micro-rotagoes (> [d; - ;]). O pardmetro d; para o algoritmo
CORDIC em modo de rotagao é definido como d; = sign(Z;).

arctan(Z_’)
Zi ZHI
L
p
? i XI'+1
+ B

Figura 2.27: Diagrama de uma micro-rotacado CORDIC.

A multiplicagao por uma exponencial negativa de base 2 é implementada com um registrador
de deslocamento. Os valores de arctan(27), sendo predeterminados, podem ser armazenados
em uma tabela (lookup table) ou, no caso do uso de um sistema em cascata, sao estabelecidos
valores de constante diferentes em cada bloco que executa a micro-rotagao. Tal procedimento
pode ser visto na Figura 2.28. Por fim, para maiores detalhes acerca do sistema CORDIC,

pode-se buscar em [65, 66].

—] dngulo Y Yo Y Yo L e e R Y Yo V=

Z -2y Z |—+{Zp Z — —Zy Z -2y Z b=

Rotagdo 0 Rotagio 1 Rotagio 2 Rotagio 7 Rotagdo 8

Figura 2.28: Algoritmo CORDIC em cascata.

Nos receptores Opticos de alta velocidade, onde a taxa interna do relégio dos circuitos
integrados e a taxa de simbolo do canal estao amarradas, faz necessario o uso de um elevado
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grau de paralelismo. Assim, a viabilidade ou nao do emprego do PLL depende do nivel de
paralelismo, da laténcia, da SNR, d formato de modulacao e da largura de linha do laser. Por
conseguinte, a recuperacao de fase pelo método feedforward é entao, uma solucao atraente para
os receptores de fibra éptica coerentes [44] de alta velocidade.

Recuperacao de portadora em modo feedfoward

Como pode ser visto em [23, 67|, pesquisas correntes buscam empregar o algoritmo DPLL,
contudo, utilizando-o como um sistema de calculo grosseiro de ruido da fase, desta forma,
reduzindo os requisitos de outros algoritmos do tipo alimentagao avante (feedforward) como o
algoritmo BPS (Blind Phase Search). No entanto, exigem alto grau de paralelismo para atingir
os objetivos de estabilizagao usando-se método de realimentacao. Na secao seguinte, serao
analisados os conceitos introdutorios acerca de algoritmos de recuperacao de portadora do tipo
feedforward, os quais tém se tornado os algoritmos padrao em sistemas de comunicagoes Opticas.

Algoritmo Viterbi& Viterbi (V&V)

Estimadores do tipo feedforward oferecem uma estrutura inerentemente estavel para estima-
¢ao de portadora com um tempo de aquisicao relativamente curto. Para o formato de modulagao

M-PSK, o estimador de M-ésima poténcia é a base para a estimativa, o qual é derivado do
estimador de ML [63, 44]. Ele é dado por [44]

k=0

S
(2.36)

O procedimento do estimador é o que segue. Primeiro, o sinal de entrada y[k] é submetido
a nao-linearidade, para remover a modulacao dos dados. Por exemplo, na modulacao de QPSK
os dados estao contidos nas fases 0, m, 7/2 e 37/2 rad. Quando estes dados sao elevados a
poténcia 4, todas essas fases vao para 0 rad. A fase y*[k] torna-se quatro vezes a fase do laser
desejado e esta operacao remove o sinal de informagao. O estimador de M-ésima poténcia pode
mostrar ser 6timo na regiao de mais alta SNR [44]. Contudo, para valores baixos de SNR, o
algoritmo de M-ésima poténcia pode ser melhorado por meio de uma generalizacao, sendo esse
algoritmo mais conhecido como o algoritmo de Viterbi e Viterbi, em mencao a seus autores [13].
Para y[k] = A[k]eUM#F) | a equacdo pode ser escrita como [64, 44]

b= zarg {ij F<A[k]>efMﬂkl} ,

k=0
(2.37)



em que F'(-) é uma operagao nao-linear que nao é especificada diretamente e pode ser
otimizada dependendo da SNR. Este algoritmo é descrito por meio da Figura 2.29.

wlk]
x s =T =
}[kil_)' ‘y[k]‘P -ej‘ll}‘[k] gﬂ i % g gpsafda[k]
£ T 1= = |
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Figura 2.29: Diagrama de blocos de um algoritmo V&V generalizado
para recuperacao da fase para formato QPSK .

Na presenca de uma fase afetada por ruido de fase modelado com random walk, como é
comum em comunicagoes Opticas coerentes, o estimador deve ser adaptado de forma a obter um
desempenho 6timo. As simulacoes tém mostrado também que, quando usa-se P = 1, obtem-se
uma redugao do jitter de fase em comparagao ao caso de quarta poténcia, onde P = 4. Em [68],
fica demonstrado que o detector 6timo MAP é apenas ligeiramente superior a uma estimativa
de fase muito mais simples usando-se o algoritmo de V&V com um pré-filtro. Esta filtragem é
necessaria na saida da nao-linearidade para remover a maior parte do ruido oriunda do processo
estimacao. A funcao de filtragem pode ser definida por um conjunto de valores de derivagao
T-espacados wy[k]. Em [2] é demonstrado que para um sistema 6ptico coerente, a solucao de

filtragem é do tipo de filtro de Wiener.

Desta forma, a filtragem de Wiener das estimativas de ruido de fase é obtida com [69]

k=0
(2.38)
sendo esta abordagem apresentada em [2, 68]. O filtro ideal é dado por [2]
15;2 aka k Z O
welk] = (2.39)

ar
1—a?

a* k<O,

sendo
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a=(14+7/2) =/ (1+7/2)2 -1,
(2.40)

e o parametro r definido como

B 2 AvT
~ DE[PIEL]"

|z

(2.41)

em que p, ¢ a SNR. Além disso, hd um certo nimero de alternativas para wy[k], que sao
comumente utilizadas na pratica, onde o parametro r, também é dado por [2]

r=o./o..
(2.42)

2
n

¢ dado como a variancia do ruido gaussiano e af, como a

Por defini¢ao, o parametro o
variancia do ruido de fase do sinal 6ptico. Por exemplo, se os coeficientes no filtro Wiener forem
w = (1/L) - [1,...,1], entdo, trata-se de um filtro uniforme (filtro MA), o qual possui pesos
iguais para todos os decisores suaves nos cédlculos de ¢, usado em [70]. Esta estratégia é
assintoticamente 6tima quando se opera com baixos ruidos de fase 04227 < a?. Alternativamente,
um estimador de tipo one-shot (também chamado de spike central), w = [0, ...,0,1,0,...0], com
uma simples ponderacao de 1 em wa é assintoticamente 6timo para ruidos de alta fase ag > a?
[2]. Tal como no caso do filtro de Wiener com comprimento infinito, em [16], os coeficientes
podem ser truncados, convergindo para estes dois casos limitantes de altos e baixos ruidos de
fase, respectivamente. Esses coeficientes ponderados podem ser implementados como um filtro
de tipo anti-causal . Na Figura 2.30, os coeficientes de wr;r sao exibidos para diferentes valores
de r = 012, /o2. Na figura, o centro ponderado possui valor maximo, decaindo exponencialmente
em ambos os lados. Usando-se uma forma de filtro ideal, pode-se obter uma ligeira vantagem
de desempenho em relacdo a janela retangular (filtro MA) com a largura de janela otimizada,
dependendo do parametro r.

Posteriormente, a fase da saida filtrada é extraida pelo argumento arctan(-) dividido por
M = 4 (para o caso QPSK. A funcao de phase unwrapping é necesséaria para “desembrulhar”
a fase, obtendo-se valores sem descontinuidades ao longo do tempo, isto €, valores livres dos
limites de —7 a 7 [64]. O buffer de atraso pode incluir um atraso de, por exemplo, 5 amostras
devido ao filtro anti-causal, de comprimento L = 11.

A frequéncia média compensada pelo circuito feedforward pode ser obtida pela estimacao da
diferenca do tempo médio da fase estimada sobre um simbolo. A implementacao da recuperagao
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Figura 2.30: Filtro Wiener com coeficientes truncados para (a) L = 11,
A=5r=01((b)L=11,A=5r=1;(c) L=11, A =5 r =10; (d)
L=11,A=25r=01;(e) L=11,A=5r=1; (f) L =11, A =5,
r =10 [2].

de portadora por esse método é consideravelmente mais facil do que no caso de realimentado,
uma vez que todo o processamento pode ser feito de forma paralela, por exemplo, com uma

placa ASIC.

Finalmente, depois de aplicar o processo descrito, é feita a correcao de fase para todos os
sinais recebidos y[k], fazendo uso da fase estimada

(2.43)

Intuitivamente, espera-se que o menor valor do MSE (Mean Squarer Error) seja obtido
quando o atraso é igual a metade do comprimento do filtro, isto é, A = [L —1/2]. Acerca disso,
a referéncia [2] apresenta um interessante grafico do desvio padrao do erro de fase em fungao do
atraso, para um comprimento de filtro fixo de 70. Como esperado, o filtro FIR de Wiener tem
o melhor desempenho para todos os valores de atraso. O desempenho do estimador one-shot
é independente de A, ja que apenas uma amostra de fase suave é considerada no periodo do
simbolo desejado. Por fim, o filtro uniforme tem um desempenho ruim quando o A atraso é
muito pequeno ou muito grande.
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Algoritmo conjugado de dois estagios

O algoritmo conjugado de dois estégios foi proposto em [71], sendo o método aplicdvel a
qualquer constelagao quadrada (por exemplo, 16-QAM, 64-QAM etc). Conforme ilustrado na
Figura 2.31, os pontos da constelacao 16-QAM podem ser divididos em dois grupos. Os sinais
perto do anel interno e externo sao chamados de classe I (C}), sendo os demais, préximos ao
anel central, chamados de classe I1 (C5). O algoritmo funciona dividindo-se o sinal recebido em
dois grupos de sinais, com base em sua amplitude.

Figura 2.31: Constelagao quadrada 16—QAM separadas em duas classes
nos anéis.

Matematicamente, este é expresso como [71]

Cy. if ylkl| <Th, or |ylk]| > 1o

ylk] = (2.44)
Cz, ’lf T1 < |y[]€]| < T2 s

onde k =0,1,...,N — 1, e Ty e T sdo os limites para a classe I e I1. Em [71] foi demonstrado
que tanto um ligeiro aumento quanto uma ligeira diminui¢ao dos limiares podem oferecer
apenas pequenas incrementos ao desempenho para os valores selecionados de FEg/N,.

Seu funcionamento, ocorre conforme segue.primeiramente, aplica-se o algoritmo V&V para
estimacao de fase [13] aos sinais de classe I, os quais sdo tratados como simbolos de formato
QPSK, a fim de obter-se a fase com uma estimativa grosseira ¢; (primeira fase), como pode
ser visto na Equacao 2.37. Em seguida, corrige-se a fase para todos os sinais recebidos y[k] por
meio de ¢, como pode ser visto na Equagao 2.43. Reescrevendo a definicao deste algoritmo
V&V modificado, tem-se

/7

z (k] = y[kle= 1 =m/D,
(2.45)

O proximo passo é estimar os simbolos transmitidos demodulando a fase dos simbolos
o . / , . s ~ o~
corrigidos z [k] e escolher o simbolo mais préximo correspondente alk], baseado em regioes
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de decisao equidistantes. Os simbolos estimados transmitidos a[k] podem ser diferentes dos
simbolos transmitidos a[k], devido ao efeito do ruido Gaussiano e ao desvio de fase residual,
podendo ser implementado com um slicer com diferentes limiares. Os sinais de correcao de fase
T [k] sdo, entdao, multiplicados pelo conjugado dos sinais transmitidos estimados, obtendo-se a
equagao

(2.46)
onde o operador * indica o complexo conjugado.
}’[11(]
¥k ; Classe | Classe | R 5
Identificar = Correcio
™ classer & »| Estim. de Fase > g Fase
V&YV
5 xk]
k . A . k Demodulagiio
ST Ry B3| R R B L P
Mapeamento
T x'[k]
Figura 2.32: Diagrama de estimacao de fase do algoritmo conjugado de
dois estéagios.
Desta forma, a fase residual (segundo estégio) pode ser computada como sendo
N-1 &
. S(z[k])
9 = arctan .
(Z R(alk)

(2.47)

Portanto, o desvio de fase estimado do sinal recebido sera dado por

O =¢1+ o

(2.48)

Finalmente, para estabilizar o sinal y[k] degradado pelo ruido de fase, usa-se a multiplica¢ao
pela exponencial complexa da fase estimada com o sinal recebido

Lsaida = y[k]e_(¢_ﬂ/4) .

(2.49)
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Algoritmo de busca cega de fase (BPS - Blind Phase Search)

A estimacao correta da fase por meio de método feedforward, para formatos de modulacao
de ordem superior, requer a solu¢ao da fungao de log-verossimilhanga [44]. Isso nao pode
ser resolvido de forma fechada, necessitando ser avaliada numericamente. Em [71], o método
de estimagao de distancia minima (MDE - Minimum Distance Estimation) foi proposto para
modulacoes de ordem superior e, posteriormente, aplicado a receptores o6ticos coerentes em
[16], aproximando a fungao de log-verossimilhanga por um algoritmo de busca multi-fase. Este
procedimento é conhecido como algoritmo BPS.

Na Figura 2.33 é exibido um diagrama de blocos do algoritmo BPS para uma constelacao
de sinal QAM quadrado, o qual poderia ser perfeitamente generalizado para qualquer outra
constelacao QAM.

Bloco 0: | n
Fase de [ ﬂk]o -
teste @ ﬂk]l i_{k]
Bloco 1: n k E MUX
Fase de X
i[k] teste @ _[ ]B_l:
| . s[k],
" S[k]l =
Bloco B-1: : min ()
F;iaode S[k]B—l *
teste Pp_1 >
L e i
// ‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘
ST T - —
/// T -
s > x[k],
k). v
ylk] dlk] Id[khf:_
oA\ |Circuito de | = s 2
QT(J > et s @— | [—— = [ 5[4,
+ .
_ Ak Ly, o
e]%

Figura 2.33: Diagrama de recuperacao de portadora feedforward para
constelacoes quadraticas QAM baseadas no algoritmo BPS.

O sinal de entrada y[k| do receptor coerente é amostrado a taxa de simbolo, assumindo-se
perfeita recuperacao de relégio e equalizacao. Para recuperar a fase da portadora usando-se
somente a abordagem de alimentacao avante, o sinal recebido y[k| é girado por B angulos de
ensaio da portadora de fase ¢, com
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_b
@b—B

b | 3

, be{0,1,...B—1}.
(2.50)

Para determinagao da constelagao aproximada, z[k], os simbolos rotacionados alimentam o
circuito de decisao. No que se refere & distancia quadratica |d[k]|?, ela pode ser calculada pela

equacao

(2.51)

(2.52)

A fim de eliminar as distor¢oes de ruido, as distancias de 2Ngp + 1 simbolos de ensaio
consecutivos, rotacionados pelo mesmo angulo de fase ¢, sao introduzidos no filtro digital, tal
que

Nrp

slklp =Y |d[k — ]|,

n=—Ngrp

(2.53)

Desta forma, a Equagao 2.53 pode ser implementada como um filtro do tipo MA, porém, sem
a divisao pelo nimero de atrasos discretos.

Depois do processo de filtragem, o angulo de fase 6timo é determinado por meio da busca dos

valores de minima distancia do somatério s[klp Como a decodificagao ¢ feita pela Equagao

min *
2.52, o simbolo de saida recuperado, z[k|, pode ser selecionado por um comutador controlado
pelo indice by k. Assim, a soma da distancia minima sera

*%[k] - i‘[k]bmznk

(2.54)
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Embora o algoritmo apresente um bom desempenho no monitoramento de ruido de fase,
excelente para formatos QAM [1], sua alta complexidade aumenta com a ordem do formato de
modulacao, ja que mais fases de teste devem ser analisadas para constelagoes de ordem superior.

Devido a sua complexidade, o algoritmo de busca cega de fase é estudado em combinagao com
outros tipos de algoritmos de estimacao da fase. Com algoritmos combinados, pode-se obter uma
primeira estimacao groseira da fase, alimentando posteriormente o algoritmo BPS com obter-se
uma resultado refinado. Existem métodos combinados como “ML+MDE”em [58], onde o BPS
é usado com um nimero limitado de fases de teste e um algoritmo tipo ML (non-data-aided)
¢ empregado para a reducao do ruido de quantizacao no algoritmo BPS. Outra combinagao
foi proposta por [17], fazendo uso de uma combinagao de V&V e BPS. Em [23, 67] hd uma
combinacao do algoritmo BPS com PLL digital, empregando um alto grau de paralelismo.

Algoritmo combinados

Conforme mencionado na subseccao anterior, uma das principais desvantagens do algoritmo
BPS reside no fato de o mesmo utilizar muitas fases de teste, o que aumenta a complexidade
do algoritmo, principalmente quando o formatos mais eficientes de modulacao sao empregados.
Além disso, se o objetivo é obter-se uma implementagao otimizada em ASIC, este algoritmo
torna-se proibitivo.

Em primeiro lugar, provou-se que a combinacao do algoritmo V&V com o algoritmo de BPS,
pode reduzir o nimero de fases de teste para apenas quatro. No entanto, o objetivo era incluir
o algoritmo em cascata para 16-QAM. Em [72] foi proposto um algoritmo de particionamento
para a recuperacao de frequéncia em 16-QAM . Assim, foi usado este conceito, o qual foi
primeiramente implementado em [71]. Para combinagao com o algoritmo BPS, empregou-se o
algoritmo conjugado de dois estagios (2SC- Two-Stage-Conjugate) para fazer, inicialmente, uma
estimativa grosseira de fase, e, finalmente, usou-se o algoritmo BPS para fazer a estimativa de
alta definicao. A principal revisao acerca desses algoritmos foi apresentada nas se¢oes anteriores,
tendo seu conceito geral representado pela Figura 2.34. Nesta figura, tem-se a combinacao em
cascata de 25C' + BPS. Com esta combinacao, conseguiu-se a reducao do nimero de fases de
teste do BPS de 32 para apenas 8.

Algoritmo de Algoritmo BPS A
y[k] »| particionamento L_ 1 com fases de e x[k ]
(25C) teste reduzidos
Baseado no V&Y

Figura 2.34: Diagrama em cascata algoritmos 2SC + BPS.
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2.5 Recuperacao de dados em algoritmos feedforward

As variacoes de fase do laser em receptores 6pticos sao muito maiores quando comparados
com os padroes sem fio, levando a uma réapida mudanga da fase sobre o curso de varios simbolos.
Quando a fase é deslocada de miiltiplos de /2, tem-se a situacao de ambiguidade de fase, onde
a constelacdo visualmente é a mesma, desde que com erros de fase de 7/2, m ou 37/2. Os
dados podem nao ser corretamente recuperados se os casos de ambiguidade de fase nao forem
solucionados. Para uma deteccao coerente pura, se o efeito combinado da largura de linha e
ruido faz com que a fase instantanea exceda /4, a recuperacao da portadora vai escorregar ao
préximo ponto de bloqueio, o qual é 7/2 longe da fase atual. Isso, por sua vez, faz com que
os dados recuperados sejam incorretos. Este inconveniente é conhecido como deslizamento de
ciclo (cycle slip) [64]. Um método amplamente empregado para evitar a propagacao de erro é o
uso de codificacao diferencial, a qual transmite informacao por meio de um diferencial de fase
entre dois simbolos subsequentes. Também, a probabilidade de deslizamentos de ciclo pode ser

reduzida significativamente tanto com o aumento da SNR quanto pela redugao da largura de
linha do laser [44].

Por fim, o método de recuperacao de portadora feedforward exige a existéncia um elemento
de phase unwrapping a fim de obter a fase absoluta [63]. O phase unwrapping introduz
retroalimentacao em um estimador originalmente do tipo alimentacao avante. Uma possivel
solugao é discutida em [1]. Ao invés de acompanhar os saltos de fase e corrigi-los na fase
coerente, a correcao de fase é realizada nos casos isolados apds a codificacao diferencial de
deslizamento de ciclo. No algoritmo BPS, em um ambiente de formato de modulacao 16-QAM,
usa-se o indice de diferencga entre simbolos adjacentes para comparar os saltos de quadrante de
acordo com a férmula seguinte

]., S[l{?]mzn — S[I{? — ]-]mzn < —B/2
nj,k = 0, |s[k]mm - S[k - 1]mm| S B/2 y (255)
=1, s[klmin — slk — Umin > B/2,

Entao, de posse desta informacao, a recuperacao da fase absoluta é dada por

x[k]saida = y[k]ei(LﬁJrnj’k) :
(2.56)
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Capitulo

Desenvolvimento dos Estimadores

Neste capitulo, sao apresentados os principais conceitos matematicos e os métodos utilizados
para modelar e realizar as simulagoes do sistema proposto, visando combater as degradacoes
geradas pelo desvio de frequéncia e ruido de fase. Conforme mencionado no capitulo de introdu-
¢ao, além da revisao dos métodos tradicionais de recuperacao de portadora para comunicagoes
Opticas coerentes, esta dissertacao introduz um método para estimacao dos desvios de frequéncia
e fase, baseado no conceito do modo de transmissao por rajadas (burst mode). Este método usa
a técnica de minimos quadrados denominada Least-Squares Fitting (LSF) para fazer o ajuste
grosso (coarse adjustment) do desvio de frequéncia e, posteriormente, emprega um algoritmo
do tipo feedforward, ja estudado no Capitulo 2, para fazer o ajuste fino (fine adjustment) tanto
da frequéncia residual quanto da fase devido ao ruido de fase.

Inicialmente, é desenvolvida uma simplificagdo do método proposto em [73], no qual este
trabalho se baseia. O método desenvolvido em [73] usa uma estrutura denominada Operagao de
Alinhamento dos simbolos, conjuntamente com um esquema inovador, denominado Conjugado
Virtual, para estimar e corrigir os desvios de frequéncia e fase. Por meio do uso de um segmento
de preambulo especifico, a aplicacdo da Operacao de Alinhamento possibilita a estimativa de
ambos os desvios. Posteriormente, apés uma comutacao suave para o segmento de dados, o
esquema do Conjugado Virtual continua executando estas estimativas. Esse modelo pode ser
empregado aos mais variados formatos de modulagao, inclusive em sistemas nao-6pticos.

Com base no principio do Conjugado Virtual, é proposta nesta dissertacao uma forma
simplificada para alterar-se o formato de entrada de 4-QAM para BPSK, e, posteriormente,
do formato BPSK a representacao com um simbolo simples. Assim, é proposto o Sistema
de Célculo por Decisao Suave dos simbolos, evitando o procedimento de elevacao a poténcia
quadrada dos simbolos, como proposto no Conjugado Virtual de [73].

Finalmente, é exibida uma implementacao sem o Conjugado Virtual, passando diretamente
a um sistema com um tom de tipo CW (Continuous Wave), a qual apresentou o melhor
desempenho e que sera discutida posteriormente.
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3.1 Modo de Transmissao em Rajada

Como ja mencionado, devido as imperfeicoes da frequeéncia central dos lasers empregados
nos sistemas de detecgao coerente, o desvio de frequéncia é um dos principais problemas a ser
combatido nos sistemas 6pticos atuais. Esse desvio, existente entre as duas fontes de luz, deve ser
estimado e compensado no front-end do receptor. O desafio encontrado neste ponto é a perfeita
estimacao do descasamento da frequéncia do laser transmissor e do laser transmissor local da
recepcao coerente, sendo a sua correcao de frequéncia implementada por meio da multiplicacao
por uma exponencial-complexa.

Provavelmente, o estimador mais eficiente do descasamento de frequéncia usado atualmente
é o algoritmo baseado no calculo da FFT (Fast Fourier Transform - Transformada Répida
de Fourier), por meio de blocos de n simbolos [60, 63, 74]. O problema desta abordagem
¢ o elevado recurso computacional exigido devido a complexidade temporal da FFT, dado
por O(nlog(n)), bem como sua complexidade espacial, dada por O(nlog(n)) para a sua
implementagao recursiva e por O(n) para a sua implementagcao iterativa local. Portanto, somente
os algoritmos FFT relativamente curtos podem ser implementados com sucesso em VLSI ( Very-
Large-Scale Integration) para receptores coerentes de altas velocidades. Assim, um dos principais
objetivos reside em tentar implementar um modelo alternativo, o qual reduza a complexidade
temporal (consequentemente, tempo de processamento) para O(n) e sua complexidade espacial
para O log(n).

A transmissao em modo rajada (burst mode) é a candidata natural para a maioria dos
sistemas de comunicagao e redes atuais. Mesmo quando um fluxo de bits (bitstream) necessita
ser transmitido continuamente, esta solucao pode ser vantajosa para inserir periodicamente
sinais de piloto no fluxo de bits, a fim de reiniciar parametros que apresentem variacoes flu-
tuantes associados como gradientes de temperatura, envelhecimento dos dispositivos, vibracoes
mecanicas etc. Dois dos principais problemas das flutuacoes estao relacionadas ao deslizamento
de fases devido aos desvios de frequéncia e desalinhamentos do relégio de cristal. Outro problema
igualmente relacionado, refere-se as alteragoes dos deslizamentos de ciclos (cycle-slip) [1, 16].
Assim, fazer ajustes frequentes dos parametros é uma forma eficiente de solucionar quase todos
estes problemas.

Sera assumido um padrao de preambulo bem definido para a transmissao em modo rajada
ou, entao, que um sinal-piloto é inserido no fluxo de dados, como é representado na Figura
3.1. Assim, um padrao de preambulo é composto por trés sub-padroes: um para a deteccao de
rajadas e operacao de AGC (Automatic Gain Control) identificado como (P;); um segundo sub-
padrao para sincronizagao (P); e um terceiro para demultiplexagao da polarizagao, equalizagao
e transicao suave do segmento de preambulo para o de dados, identificado como (P3). Algumas
destas operacoes poderiam ser aplicadas, por exemplo, quando um sinal-piloto fosse usado ao
invés do preambulo para transmissoes por rajada.

Neste ponto, é importante ter em mente que devido ao problema de desvio de frequéncia,
quando a diferenca de frequéncia entre o laser transmissor e o oscilador local for positiva, a
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constelacao gira em um sentido e, quando negativa, gira no sentido oposto. Neste cenario,
a diferenca entre a fase do sinal em um dado instante e a fase medida no préximo periodo
de simbolo serd proporcional ao desvio de frequéncia (mismatch). Em outras palavras, essa
diferenca de fase, aqui representada por ¢, é a rotacao de fase da constelacao em um periodo de
simbolo. Além disso, esta rotacao vai estar degradada por um ruido de fase e, possivelmente,
contendo uma fase inicial que rotularemos como 6, ambos de média zero.

Preambulo Dados
P1 P2 P3

AN

to o

Figura 3.1: Formato concebido para o segmento de preambulo.

No preambulo, tem-se o controle do formato de modulacao, o qual poderia ser 16-QAM,
4-QAM, entre outros. Contudo, para esses formatos de modulagao, existe a necessidade de um
processamento a ser realizado por meio de um esquema conhecido como Conjugado Virtual,
que consiste em mapear simbolos adjacentes, por meio de processos matematicos, em simbolos
unidimensionais. Outra opcao, é supor que o sub-padrao P, tem um tom CW. O uso de CW ¢
vantajoso por varias razoes importantes, dentre as quais se destacam:

1. Maior faixa para estimativa do desvio de frequéncia, atingindo metade da taxa de
transmissao;

2. Possibilidade de ser aplicado anterior ou paralelamente ao processo de equalizacao,
economizando simbolos;

3. Como serd visto depois, este formato de modulagao conduz a uma expressao étima, de
baixa complexidade, de forma fechada para a estimacao do desvio de frequéncia.

Uma caracteristica importante dos laser atuais esta relacionada a estabilidade da frequéncia
do laser no curto e longo prazo (short and long term stability) [75, 76]. A estabilidade de
curto prazo é muito elevada, para as escalas de tempo na ordem de varios segundos. Por
outro lado, no longo prazo (escalas de tempo da ordem de anos), a frequéncia do laser pode
apresentar flutuagoes da ordem de £5GHz em torno de seus valores nominais [60]. Desta forma,
pode-se tirar vantagem da alta estabilidade de curto prazo do laser, a fim de projetar sinais-
piloto relativamente curtos (F,), resultando em um reduzido custo de transmissao. Célculos
preliminares de simulagoes de receptores pticos de alta velocidade, acima dos 100 Gbps, indicam
custos insignificantes, abaixo de 0, 1% [77].

De igual forma, as discussoes apresentadas acima, podem ser aplicadas a estabilidade do
clock do cristal, o que pode simplificar consideravelmente os algoritmos para recuperacao dos
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tempos de simbolo (symbol-timing) [76, 78]. No entanto, esta abordagem foge ao escopo do
presente trabalho.

Sob as consideracgoes discutidas nesta secao, pode-se adotar um estimador de desvio de
frequéncia étimo (como apresentado na Segao 3.4) com estabilidade de curto prazo do laser,
para poder-se entao separar eficientemente a compensagao de frequéncia e fase em duas etapas.
Na etapa 1, a partir do tempo ty, o desvio de frequéncia é estimado e compensado ao final
do segmento P, da Figura 3.1. Essa estimativa produz ¢E, em rad/simbolo, que corresponde
a quantidade de rotacao da constelacao do sinal recebido em um intervalo do simbolo. A
estabilizacao (derotate) é obtida com a multiplicagao por eIk [73]. Na etapa 2, a qual continua
até que um novo padrao P, seja recebido, as flutuacoes de fase devido a largura de linha do laser
(Av) sao controladas por outra técnica eficiente, o algoritmo V&V'; o qual é um estimador quase-
6timo [68]. Geralmente, as flutuagdes de fase sdo rastreadas eficientemente com o algoritmo
V&V, entretanto, isso tende a falhar quando o ruido de fase aumenta consideravelmente, sendo
recomendével o emprego de algoritmos do tipo BPS.

3.2 Operacao de Alinhamento

Para adogao do método apresentado em [73], no sistema proposto com modo rajada de
transmissao, o primeiro passo para o emprego da Operacao de Alinhamento consiste na
transmissao de pares de simbolos adjacentes que sejam conjugados complexos (vide Figura
3.2). Além disso, trabalha-se sob um formato de modulacao diferente do proposto no método
original, com um tom CW, o qual sera analisado posteriormente.

S S

; s¥ | s

5 S* o 00

3

Figura 3.2: Transmissao de simbolos por meio de pares conjugados.

O preambulo pode transmitir simbolos em sequéncia, por meio de uma polarizacao horizontal
e outra polarizacao vertical. Nessas sequéncias, cada simbolo par corresponde ao conjugado do
simbolo fmpar que o antecede, conforme apresentado na figura 3.2. Desta forma, analiticamente,

SEQhor == {Shh S]jp Sh2> 5227 } )
(3.1)
SEQvert - {Svla S:;h S’U27 8327 } )

onde S, e S, sao simbolos aleatérios da constelacao 4-QAM. A Figura 3.3 apresenta todos os
possiveis simbolos da constelacao 4-QAM, onde tem-se os pares conjugados. Nesse caso, o
simbolo Sy é o simbolo conjugado de S; (ou Sy = S}), ocorrendo o mesmo para os simbolos S;

e 54‘

A estrutura da Operacgao de Alinhamento [73] aplica trés estdgios de processamento a cada
par de simbolos 4-QAM. Cada um desses pares de simbolos adjacentes consiste de um simbolo
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Figura 3.3: Simbolos da Constelagao 4-QAM (QPSK).

Rimpar, do tipo S; = r; + jy;, e de um simbolo R,,, do tipo S, = S} = r; — jy;, onde (z;,y;
€ {—1,+1}) transmitidos em cada uma das polarizagdes, horizontal e vertical, para o caso de
diversidade de polarizacao.

Dado que existe um controle sobre os simbolos a serem transmitidos no segmento de pream-
bulo, é possivel de obter-se o preambulo desejado apagando-se os simbolos pares e substituindo-
os pelo conjugado complexo do simbolo anterior. Por simplicidade, sera considerado o caso onde
nao exista diversidade de polarizacao, de forma a exibir o desenvolvimento apenas para uma
Unica polarizacao.

A Operacao de Alinhamento é dividida nos estagios descritos pelas Equacoes 3.2, 3.3 e 3.4:
Yi = Rimpar + Rpar;

Estégio 1 (3.2)
Yé = Rimpar - Rpar;

Zy = (Yl)2§

Estégio 2 (3.3)
Zy = (3/2)2;

Estégio 3 { Z =2, — Z». (3.4)

Mais especificamente, a Operacao de Alinhamento consiste em alinhar os simbolos manipu-
lados Z sobre o eixo real, como ¢ mostrado pela Figura 3.7, que exibe o final deste processo.
Contudo, a representacao na referida figura é de simbolos manipulados pela Operacao de
Alinhamento num cendrio sem a existéncia de desvio de frequéncia. Em outras palavras, esta
figura é uma explicagao grafica do conceito da operacao. Considerando o caso da existéncia
do desvio de frequéncia, com a aplicagao da Operagao de Alinhamento, os simbolos Z estarao
girando em uma velocidade proporcional ao desvio de frequéncia. Diante disso, ao estimar-se
(estatisticamente) a diferenca de fase, por exemplo, entre um simbolo Z; e seu conseguinte Z; 1,
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estima-se ¢ e, consequentemente, o valor do mismatch de frequéncia.

Antes de apresentar-se o desenvolvimento analitico da Operacao de Alinhamento, é necessério
adotar-se algumas convengoes, segundo [73]. Sao elas:

e a,c’?™/1t ¢ simbolo transmitido, onde fr é a frequéncia do transmissor;

o G,e7?"r=Ir)t & simbolo recebido, onde fr é a frequéncia do receptor;

® (,c/2™! é também o sfmbolo recebido, onde £ é o desvio de frequéncia em ciclos/s = Hz;
e 27¢ é o desvio de frequéncia em rad/s;

e 27&t = 1), onde ¥ é o nimero de giros (rad) no intervalo [0,t];

o ¢ =27¢T;

e U ¢é 0 desvio acumulado continuo;

o K¢ =1 sao valores discretos de ¥, onde K = [1,2,3...];

e Enquanto £ é o desvio de frequéncia, ¢ é a rotacao de fase em um periodo de simbolo;

Com base nas Equagoes 3.2, 3.3 e 3.4, para se obter os simbolos Z (formados por pares de
simbolos 4-QAM), tem-se,

2

ZHOR - (RHORJmpar + RHO]-Lpar)
2

- (RHOR,impar - RHORpar)

= 4RHORJmpar RHOR,par .
(3.5)

Para fins de ilustragao, a Figura 3.4 representa o resultado da soma vetorial dos pares de
simbolos conjugados adjacentes R; (Rimpar)e Ry (Rpar). Como os simbolos que formam cada par
sao conjugados, o resultado da soma fica sobre o eixo das abscissas, dobrando a distancia do eixo
das ordenadas. Mais uma vez, é pertinente lembrar que este alinhamento, dado perfeitamente
sobre o eixo das abscissas, refere-se ao caso sem desvios de frequéncia ou ruido de fase.

A anélise da Operacao de Alinhamento da-se conforme descrito a seguir. A Figura 3.5 exibe
o resultado do Estégio 1, onde é possivel perceber que os simbolos de Y; ja ficam alinhados nos
lados positivo e negativo sobre o eixo das abscissas, enquanto os simbolos de Y5 ficam alinhados
nos lados positivo e negativo sobre o eixo das ordenadas. E importante perceber que cada
simbolo de Y; ou Y é constituido por um par de simbolos 4-QAM (Rjmpar,Rper). Como ja
foi mencionado, o espacamento entre os simbolos aumenta de duas vezes. Tanto na figura 3.5
quanto nas figuras seguintes, p representa a probabilidade de ocorréncia de cada simbolo para
sistemas equiprovaveis.
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Figura 3.4: Soma dos simbolos par e impar conjugados complexos.
= Y,=R. - R
Y] R it R p [ P
A Q A Q

p=12 @ +2

-2 +2

p=12 @ -2

Figura 3.5: Resultado grafico do primeiro estagio da estrutura da
Operacao de Alinhamento.

A Figura 3.6 representa o Estagio 2 da estrutura da Operagao de Alinhamento. Nota-se
que, devido a operacao de elevar a poténcia dois, aumenta a distancia entre os simbolos e que o
simbolo oriundo do primeiro termo da equacao de Z fica alinhado apenas na parte positiva do
eixo das abscissas, ficando simbolo do segundo termo da equacao de Z alinhado sobre a parte
negativa, também do eixo das abscissas.

Finalmente, a Figura 3.7 apresenta o resultado do Estagio 3 da Operacao de Alinhamento,
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Figura 3.6: Resultado grafico do segundo estagio da estrutura da
Operacao de Alinhamento.

onde se pode ver que os simbolos Z ficam alinhados na parte positiva do eixo das abscissas, com
o espagamento aumentando de 4 para 8, para modulagoes com os simbolos [ e @ € {—1,1}. No
caso de operar-se com poteéncia normalizada em 1Watt para a constelacao 4-QAM, este valor
mudaria para 0.8. E pertinente destacar que estes ganhos de espagamento sao significativos,
pois aumentam a margem contra os efeitos de ruido e de interferéncia inter-simbélica (IIS) entre
os simbolos Z processados.

Z =27, - Z,
4Q

L@
A\ 4
e

Figura 3.7: Resultado grafico do terceiro estdagio da estrutura da
Operacao de Alinhamento.

Para o caso onde exista desvio (mismatch) de frequéncia, situagdo onde & # 0 (¥ # 0), os
simbolos Z deverao obedecer o seguinte desenvolvimento:

Z\Ij = 4R1\50&impar RI\I;TOBLpaT (36)

sendo,

52



RI%ORJmpaT = RlejK¢ ;
RI\I-}OBLpar = Ryeike (3.7)
Portanto,
Z¥ = AR Rye’*f?
= 4(RyRy)e?"?
= 4R, |?eIel?K (3.8)

onde, devido ao desvio de frequéncia é acrescentado o parametro de rotacao angular de 2¢
radianos por periodo de simbolo. O termo e/¢ é constante em todo o simbolo e deve ser
cancelado naturalmente pelo algoritmo de estimacgao de fase que estima a defasagem entre
pares de simbolos [73].

Por fim, conclui-se que, com a aplicacao da estrutura da Operacao de Alinhamento, garante-
se que os simbolos Z estarao girando numa velocidade angular proporcional ao desvio de
frequéncia. Do ponto de vista da estimacao estatistica, este parece ser o cendrio ideal para se
estimar o valor do desvio de frequéncia. Assim, nota-se que o combate ao desvio de frequéncia
é constituido pela estimacao da velocidade de rotacao dos simbolos Z e, de alguma maneira,
compensa-la.

3.3 Sistema de Calculo por Decisao Suave

Nesta secao, é apresentada uma modificacao implementada a Operacao de Alinhamento,
onde nao é mais necessario usar o sistema de trés Estagios como na Se¢ao 3.2. Por simplicidade,
novamente, sera feita a apresentacao para o caso de apenas uma polaridade. O sistema
modificado consiste na criacao de um sinal de preambulo com os simbolos transmitidos como
pares conjugados.

Como os simbolos conjugados complexos sao transmitidos em pares, como apresentado na
Figura 3.2, lembrando que cada simbolo par é o conjugado do simbolo anterior, entao, Sy = 57,
e assim por diante. Dessa forma, o novo processo consiste em somar os pares de simbolos
consecutivos, de par em par, como exibido pela Figura 3.8.

S, | ST | S S| S5 | S5 |eee

N A A

o @

Figura 3.8: Operacao de soma dos simbolos consecutivos.
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Com esse método, é possivel, por exemplo, passar de um tipo de modulacao 4-QAM (QPSK)
para um formato de modulacao BPSK, tendo como consequéncia o efeito de dobrar a distancia
dos simbolos desde o ponto inicial {0,0}, como apresentado na Figura 3.4. O tempo de
simbolo também sera dobrado, pois o processamento serd dado a cada dois simbolos, os quais
correspondem ao somatério dos simbolos conjugados adjacentes. Recordando que o Estagio 2
da Operacao de Alinhamento eleva os simbolos Y] e Y5 ao quadrado e que o Estdgio 3 realiza a
subtracao dos simbolos elevados ao quadrado, percebe-se que o Estagio 2 possui a desvantagem
de, ao elevar os simbolos Y] e Y; ao quadrado, elevar igualmente ao quadrado o ruido presente
no sinal. Portanto, outro sistema é desenvolvido, e recebeu o nome de Célculo por Decisao

Suave.

O Sistema de Caélculo por Decisao Suave consiste no seguinte procedimento. Com o novo
simbolo processado, Z;, 1, é feita uma comparacao de distancia euclidiana com o simbolo anterior
Z;. Desta forma, se o novo simbolo se encontra no mesmo plano do diagrama de constelagoes,
ou, em outras palavras, se o novo simbolo fica préximo ao simbolo anterior, deixa-se este simbolo
sem alteragao. Caso contrério, se o novo simbolo processado, Z;,1, estd em outro plano, distante
do simbolo anterior, entao muda-se o novo simbolo girando-o de 180°, ou seja, multiplicando-o
simbolo por —1. A Figura 3.9 (a) apresenta o caso onde o novo simbolo ¢é adjacente ao simbolo
anterior e, em (b) é exibido o caso no qual o novo simbolo estd distante, sendo a mudanga
representada pela linha tracejada.

Q Q
Zi+l\ \
a Ly . a @‘ zi

\ / II y. \
) \ /, ( 1s j )
/

\
1\
1 I
1
1

-
~
~

/ /
\ / \ (X i, Vjj )’ Y
AY 7/ 7/
N 4 4
So 7 e
\\\\ —”/ - —”/

(@) (b)

Figura 3.9: (a) Novo simbolo préximo ao simbolo anterior, (b) Novo
simbolo fica distante do simbolo anterior.

A seguir, é apresentado o algoritmo usado na implementacao do Sistema de Calculo por
Decisao Suave. Também, junto ao Sistema de Célculo por Decisao Suave, foi testado um
procedimento para se passar diretamente do formato de modulacao BPSK para um sistema
com um unico simbolo, muito similar ao descrito pela Figura 3.7, porém sem o aumento da
distancia, sendo quase um CW (Continuous Wave). Adicionalmente, esse simbolo encontra-se
girando a velocidade angular do desvio de frequéncia e, entao, é possivel aplicar um sistema de
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estimacao estatistica para calcular as degradacoes na portadora. Na Figura 3.10 é mostrado o
diagrama geral do algoritmo de Calculo por Decisao Suave.

> ul . yre
Ziy Algoritmo de
Célculo por

- _ u, Decisdo Suave y. -

i

R
z < e
le

epres

Figura 3.10: Esquema do Sistema de Célculo por Decisao Suave.

O algoritmo principal para o Calculo por Decisao Suave e a modificagao dos simbolos, sao
apresentados como:

Algorithm 1 Célculo por Decisao Suave
Require: Calculo por Decisao Suave para determinar posicao dos simbolos Z;.

10 up < Zi+1

2: Uy < Zz

3 @y = R{w }; Y = S{ur }

40 x; = R{ua}; y; = SHua}

5: Plre = @iy — Ty Plim = Yjj — Vi
6: p2,re = Xy + X4 p271m = Yjj + Yi
7. siml = /(ple)? + (plim)?

8: sim2 = \/(p2 ye)® + (p2.im)?

9: if siml < sim2 then

10: Yre = Ty4j

11: Yim = Yjj

12: else

130 Yre = —Ty

14: Yim = —Yjj

15: end if

Este algoritmo possui algumas potenciais aplicacoes, como, por exemplo, evitar-se o uso
do algoritmo de V&V para o emprego de um algoritmo do tipo feedforward. Imagine-se o
seguinte cenario: num sistema BPSK é possivel o emprego direto de um algoritmo V&V para
rastreamento de fase. Porém, com o uso da modificacao do formato de simbolos, pode-se
trabalhar com os simbolos num formato BPSK, transforma-los num sistema do tipo CW e,
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finalmente, nao mais se precisara utilizar o algoritmo de V&V para a estimacao da portadora,
mudando para o emprego de um modelo de V&V para um estimador tipo feedforward de maxima
verosimilhanca. A Figura 3.11 descreve o sistema proposto.

Modulagéo Deciséo are } E
BPSK > Suave g —

Unwrap

\ i
\ i

<>

A Q A Q
//—\\': //—N\:\
B GRS At S i
e e

Figura 3.11: Modificacao do formato BPSK por decisao suave, para
evitar o uso do algoritmo V&V

3.4 Estimacao por Minimo Erro Quadratico Médio

Por fim, a presente se¢ao introduz um algoritmo baseado no método MMSE (Minimum
Mean-Square Error) para estimagao tanto do desvio de frequéncia quanto do ruido de fase num
sistema de transmissao em rajadas. O sistema é dividido em dois estagios. Enquanto o Estégio
1 realiza a estimacao do desvio de frequéncia, o Estagio 2, de ajuste fino, realiza a estimacao do
desvio de frequéncia residual e do desvio de fase.

Quando um desvio (mismatch ou descasamento) de frequéncia existe entre o transmissor
e o laser oscilador local, a fase do sinal medida no receptor varia como uma fungao linear de
tempo em relacao a fase de referéncia local. Por conveniéncia, nesta secao, usa-se a variavel
y para denotar a fase. Em um cenario ideal, livre de ruido ou interferéncia, assumindo um
desembaragador de fase (phase unwrapping) perfeito, a fase medida varia de acordo com y =
at + b, para tempo continuo ou y, = ak + b para tempo discreto, onde a representa a variagao
da fase em rad/smbolo e b é a fase inicial em ¢t = 0 (ou k = 0). Na verdade, o parametro a é o
desvio de frequéncia (angular) que precisa ser estimado no Estdgio 1. Na forma adotada neste
desenvolvimento, o parametro b é necessario na derivacao do estimador MMSE, sendo, porém,
desnecessario quando o algoritmo V&V do Estdgio 2 toma o devido cuidado com ele.

Em seguida, o problema reside na estimacao do parametro a para uma dada dada sequéncia
das amostras recebidas (unwrapped) Yy, € ynk, para os sinais transmitidos nas polarizacoes
horizontal e vertical de um receptor homdédino (homodyne), como apresentado na Figura 2.11.
Observa-se que quando o ruido e outras imperfeicoes sao consideradas, ambas sequéncias de
amostras de fase y,, € ynr seguem a forma de sinais do tipo rampa, com adicao de ruido e uma
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inclinagao comum a. Considerou-se que o parametro a é uma constante ao longo do sub-padrao
P, devido, principalmente, a alta estabilidade de curto prazo dos lasers.

A fim de se obter o estimador MMSE a partir dos sinais do tipo rampa com ruido, o primeiro
passo foi a execucgao da técnica de minimos quadrados Least-Squares Fitting para as polarizacoes
horizontal e vertical. Em seguida, mostra-se que o estimador MMSE ¢ obtido sob a hipdtese de
ruido de fase com média zero e independente do laser, com adicao de ruido aditivo gaussiano.

Por conveniéncia, estabelece-se a = p; para as duas polarizacoes e denota-se ps e p3 como
sendo as fases inicias para as polarizacoes vertical e horizontal, respectivamente. Assim,

(3.9)

Yok = P1k + D2
Yk = D1k + ps3

Para a resolucao do sistema de p;, po e p3, usa-se a técnica de minimos quadrados Least-
Squares Fitting(LSF), definindo-se a funcao de custo como sendo

S=ad (g — (pik+p))*+ BZ Ynj — (p1j +p3))? (3.10)
k=1

onde os pesos a e 3 sao escolhidos de acordo com nivel de OSNR em cada polarizacao, como
em um Combinador de Maxima Razao (Mazimum Ratio Combiner), por exemplo. Como o
método de LSF minimiza a soma quadratica dos residuos, os coeficientes sao determinados
derivando-se S em relacao a cada um dos parametros pi, po e p3, de tal forma que

oS
o —2a2k Yor — (pik + o)) — 288 Z] Ynj — (P1j + p3)) (3.11)
oS
e ‘2O‘Z(yvk — (pik + p2)) (3.12)
P2 Pt
8p3 N _%Z Yn = (P17 + p3)) (3.13)

Denotando por a, b e ¢ as solucoes para p;, ps e ps que satisfazem as equagoes 3.11, 3.12 e
3.13, tem-se

—20) " k(yor — (ak + ) =28 j(yn; — (aj + 1)) =0 (3.14)
k=1 k=1

200> " (yor — (ak + 1)) =0 (3.15)

-2 Z(yhj —(aj+¢) =0 (3.16)
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como os somatoérios sendo feitos com k variando de 1 até n. As equagoes normalizadas sao
definidas como

a[a2k2+52j2 +0b ocZk’ +c BZjlza[Zyvkk + thjjla
k=1 j=1 k=1 j=1 k=1 j=1
(3.17)
aazn:k+bﬁn+02azn:yvk, (3.18)
k=1 k=1
aﬁ2j+0+cﬁn:ﬁ2yhj, (3.19)
=1 =1

Resolvendo na forma matricial, com os somatérios de k e j sendo feitos como » ) [] e
n . N
i1l respectivamente, obtém-se

adX K+ 83757 adXlk B a kYo + B jyns
ay k an 0 X |b] = Q> Yok : (3.20)
BY.J 0 An c B2 Ynj
Escrevendo a Equagao 3.20 como Ad = B, entao
d=A"'B. (3.21)
Sabendo que
= D(2n+1
Zk2:n(n+ )6( n+ )7 (3.22)
k=1
e
- 1
- @ (3.23)

X
—_

pode-se mostrar que a solucao desejada a (ou ¢) para as equagoes serd dada por

Q>
||

O‘——i_ﬁ Oézkyvk + 52]%] _ ;+—ﬂ [Oézyvk + BthJ] _ (3.24)

Estendendo esta equacao, a solucao pode ser apresentada como
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. (%6t & n
“ T M = 1)(a+ B) _2 ’; Kyor = (n = 1) k;yvk : (3.25)

. 68 &, . =
s ] D LU S

L Jj=1

Assim, a solucao final é dada por

Observa-se que a solugao para um sistema com uma unica polarizacao pode ser obtida a
partir da Equacao 3.27 para a, estabelecendo a =1e =0 (oua=0e¢ g =1).

Uma vez que o estimador @ minimiza a funcao de custo S (Equagao 3.10) para cada realizacao
das sequéncias Yy, € Ynk, ele minimiza também o seu valor médio E[S]. Como y, e ypr sao
independentes dos dois ruidos aditivos (ruido gaussiano e ruido de fase de random walk) e dado
que estes dois ruidos sao mutuamente independentes e de média zero, entao, pode-se mostrar
que o estimador @ ¢ de fato um estimador de minimo erro quadratico médio (MMSE).

Visando determinar a complexidade temporal (ou complexidade aritmética) da Equagao 3.27
para a, primeiro observa-se que n, «, e 3, sao constantes ao longo do Estagio 1. Assim, desde
que o numero de operacoes da Equacao 3.27 seja limitado por Cn, onde C' é uma constante,
conclui-se que a complexidade temporal para a estimacao de a é da ordem n, ou seja, O(n).

Por outro lado, para encontrar a complexidade espacial de 3.27, basta observar que a
magnitude de todos os valores intermedidrios (e também final) é limitada superiormente por
Bn, onde B é uma constante. Portanto, a complexidade espacial para estimacao de a ¢ da
ordem log(n), ou seja, O(log(n)).

Finalmente, é apresentado um diagrama geral do sistema proposto para estimacao e com-
pensacao dos desvios de frequéncia e fase. A Figura 3.12 (a) exibe uma representagao do desvio
de frequéncia y e o efeito do ruido de fase com média zero. Na representacao do diagrama
de constelacao se usa um formato de entrada CW. As setas em azul representam o simbolo
“dancando” por conta do ruido de fase modelado pelo random walk. A seta em vermelho
representa o giro do simbolo por conta do desvio (mismatch) de frequéncia. Na Figura 3.12 (b)
é mostrado como no algoritmo MMSE ¢ feita a estimativa por meio das primeiras amostras do
sinal. O desempenho em funcao da quantidade dessas amostras sera apresentada no capitulo de
resultados. Depois, na Figura 3.12 (c) o sinal terd um desvio de frequéncia residual, adicionado
ao ruido de fase, para o qual foi proposto o algoritmo de V&V para fazer o rastreio da fase,
passando logo depois por um sistema de rotacao por meio de um exponencial-complexa para
estabilizar a portadora.
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Estagio 2
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Figura 3.12: Diagrama geral de dois estagios para recuperacao de
portador com o algoritmo MMSE.
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Capitulo

Implementacao e Resultados

O presente capitulo tem por objetivo apresentar as implementacoes dos algoritmos e os
resultados obtidos, os quais validam as implementacoes. Também, é feita a analise dos
resultados, ressaltando as vantagens da adocao o sistema proposto, baseado em MSE. As
simulagoes foram desenvolvidas em Matlab-Simulink, referéncia em desenvolvimento e simulagao
nas areas de engenharias e afins [79], sendo por meio delas implementadas as técnicas de
estimacao e correcao dos desvios de frequéncia e fase, no dominio elétrico.

Na primeira se¢ao, Secao 4.1, é mostrada a implementacao de um sistema que emula a
recuperacao de fase, degradada com um ruido de fase modelado como o algoritmo de passeio
aleatério (random walk). A recuperagao de portadora é feita com um circuito DPLL (Digital
Phase Locked Loop) e o DDS (Direct Digital Synthesizer) se baseia em um algoritmo CORDIC
(COordinate Rotational DIgital Computer). Como serd mostrado nos resultados a seguir, esse
modelo é bastante limitado, especialmente devido aos efeitos do ruido de fase. Nas secoes
seguintes, sao realizadas as andlises dos métodos de recuperacao de tipo feedforward, explorando
as vantagens, sobretudo, do Sistema de Caélculo por Decisao Suave. Por fim, os resultados
do algoritmo baseado em MSE sao exibidos, especialmente no que se refere ao tempo de
processamento necessario para estabilizacao da frequéncia.

4.1 Algoritmo de Retroalimentacao DPLL

4.1.1 Implementacao do Algoritmo DPLL

Na Secao 2.4.2, foi discutido o algoritmo de recuperacao da portadora com retroalimentacao.
Posto isso, o simulador equivalente, desenvolvido em Matlab-Simulink, ¢é introduzido por
meio da Figura 4.1. O simulador emula uma transmissao com entrada de dados pseudo-
aleatorios e formato de modulacao QQPSK. Assumindo que o sistema encontra-se equalizado,
foi implementada a degradacao de ruido de fase, a qual é representada no subsistema na parte
esquerda da Figura 4.1, na cor vermelha. Além disso, com a multiplicacdao por uma exponencial-
complexa, o ruido é adicionado ao sinal que esta sendo transmitido, como pode ser observado
por meio do bloco denominado “Matriz Multiply” da Figura 4.1. Esse efeito faz que os simbolos
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“dancem” aleatoriamente. Posteriormente, serd mostrado o processo de emulagao do passeio
aleatério (random walk) para a criacao do ruido de fase.

Sincronizacio de Portadora baseado em

WAL
> QPSK —
PN Sequence -
QPSK » QPSK
L >
Generator * Demodulator
Tx Data Source QPSK Modulator DAC Baseband1
P sRef
delay ——p|
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-
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Figura 4.1: Simulador DPLL desenvolvido em Matlab-Simulink para
recuperacao de portadora.

Como mencionado, o sistema inclui a modelagem do ruido aleatério. As quantidades de ruido
aleatério estao em torno dos valores nominais de AvT, = 1077,107% e 1075, Esse aspecto serd
comentado na andlise dos resultados. A Figura 4.2 apresenta o algoritmo utilizado para emulagao
do sinal de passeio aleatorio, o qual é incluido no sistema de transmissao como um ruido de fase.
A funcao de Matlab embarcada na Figura 4.2 assume o valor de AvT, e o multiplica por 27
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para, posteriormente, obter-se a raiz quadrada. Com esse valor constante, é criado o processo
aleatorio gaussiano de média zero e variancia igual a 1, o que faz herdar o valor da variancia da
funcao embarcada. Finalmente, para criar o sinal de passeio aleatério, é introduzido no sistema
a soma cumulativa, esse processo ¢ submetido a uma exponencial-complexa que cria o sinal de
ruido de fase inserido nos dados transmitidos.

4 y—> « Running
fen —| Sum
Product

Outt

phase noise 10e-x Cumulative

Sum1

Random
Number

Figura 4.2: Algoritmo da emulagao de passeio aleatério (random walk).

O algoritmo de laco fechado é composto, basicamente, pelo detector de erro, filtro de laco
e o oscilador controlado NCO (Numerically Controlled Oscillator). O oscilador controlado é
implementado com um DDS (Direct Digital Synthesizer). O filtro de lago é implementado com
um filtro de tipo PI (Proportional & Integrate) com largura de banda normalizada de 0.11 e
fator de amortecimento de 0.9 [80]. A Figura 4.3 apresenta o filtro de lago PI implementado em
Matlab-Simulink.

G
PhErm

—CD

Data Type
Conversion

Integer Delay

Figura 4.3: Filtro de laco PI implementado em Matlab-Simulink.

O DDS é composto pelo acumulador de fase e pelo elemento que faz a transformacao de
valores de entrada constante para oscilagoes por meio do algoritmo CORDIC [65]. O algoritmo
CORDIC é composto por uma série de rotagoes iterativas, que fazem o célculo aproximado dos
angulos por meio de operacoes de soma de deslocamento, tornando-o uma solugao em potencial
para aplicacoes em sistemas embarcados e ASIC. Enquanto a Figura 4.4 apresenta o esquema
das micro-rotagoes, a Figura 4.5 exibe a implementacao de uma dessas micro-rotagoes.

Uma micro-rotacao no algoritmo CORDIC consiste em tabular o angulo acumulado de
entrada por valores constantes pré-estabelecidos e fazer deslocamentos com adicao e subtracao,
até atingir, aproximadamente, um valor muito parecido com o angulo que se esta buscando.
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Figura 4.4: Esquema de micro-rotagoes do algoritmo CORDIC.
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Figura 4.5: Implementacao de uma micro-rotacao do algoritmo

CORDIC.

4.1.2 Analise de Resultados do Algoritmo DPLL

Como discutido na teoria de algoritmos de recuperacao de portadora, Secao 2.4.2, os algorit-
mos de retroalimentados apresentam limitantes para estabilizar a portadora. O algoritmo aqui
apresentado é capaz de atingir a estabilizacao de portadora com valores de AvT, relativamente
baixos, podendo-se considerar, para trabalhos futuros, o emprego deste algoritmo como um
método de calculo grosseiro da portadora, visando uma implementacao conjunta com um método
de estabilizagdo mais sofisticado, como, por exemplo, o apresentado em [67].

As Figuras 4.6 , 4.7 e 4.8 apresentam a relacao de BER versus OSNR, para diferentes valores
de AvT,. E importante notar que os célculos de BER para AvT, = 107% foram da ordem de
6.78 x 10* amostras e, para AvT, = 107°, esse valor diminuiu ainda mais, para a ordem de
1,65 x 10*. Isso significa que o algoritmo obtém melhor desempenho com valores de ruido de
fase muito baixos. Por esta razao, na préxima secao serao analisados os resultados com um
algoritmo do tipo feedforward.
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Figura 4.6: Taxa de erro de bit para AvT, = 107",

4.2 Algoritmos Feedforward

4.2.1 Algoritmo Viterbi & Viterbi (V&V') para Preambulo

Nesta secao, sao mostradas as vantagens dos algoritmos do tipo feedforward. Primeiramente,
analisa-se o algoritmo V&V modificado para o segmento de preambulo, unicamente com a
presenca do ruido de fase. Posteriormente, na Segao 4.2.8 (método MSE), serdo analisados os
efeitos da presenca de ruido de fase e desvio de frequéncia conjuntamente.

O diagrama de simulacao do sistema de recuperacao de portadora, com a degradacao de
ruido de fase, é exposto pela na Figura 4.9. Neste diagrama, hé a divisao por blocos e em
cores, para identificar de maneira simples o sistema desenvolvido para simular e aplicar o
processo de recuperacao de portadora. No primeiro bloco, representado na cor amarela, é
simulado um sistema simples de transmissao, com a tunica diferenca que ao invés de simbolos
pseudo-aleatorios, sao transmitidos pares de simbolos conjugados, como no sistema de preambulo
discutido no Capitulo 3. Além disso, neste bloco é feito o calculo teérico de BER do sistema de
transmissao. A taxa de simbolos empregada é de Ts = 1 M simbolos/seg.
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Figura 4.7: Taxa de erro de bit para AvT, = 1075,

O sistema de pares conjugados, introduzido na Secao 3.3, utiliza o recurso de transmitir
simbolos conjugados adjacentes, em pares, para assim facilitar a mudanca do sistema de 4-QAM
ou (QPSK) para um sistema de tipo BPSK. Na Figura 4.10, apresenta-se o modelo para criar o
simbolo conjugado adjacente do par conjugado. Nessa figura, o relégio serve para sincronizar os
simbolos pares, os quais sao apagados e substituidos pelo complexo conjugado do simbolo que
o antecede. Desta forma, é possivel manipular os simbolos no bloco exibido na cor azul, onde é
feita a mudanca da modulacao 4-QAM para BPSK.

Como dito, a mudanca para o formato de modulacao BPSK ¢ realizada no bloco na cor azul.
Na Figura 4.11, se apresenta o procedimento interno para a mudanca de formato. Novamente,
faz-se uso de geradores de onda que trabalham como relégio, para o sincronismo dos simbolos.
Também, usam-se atrasadores (delays), para tornar possivel a soma dos simbolos adjacentes.
Entao, teoricamente, como sao simbolos conjugados complexos, passam da modulacao 4-QAM
para BPSK; o uso de scopes faz-se necessario para o controle das fases de prova desse algoritmo.
Contudo, basicamente, esse processo consiste em somar os simbolos adjacentes para criar o sinal
desejado.
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Figura 4.8: Taxa de erro de bit para AvT, = 1075,

Seguindo os procedimentos descritos, o sinal criado encontra-se no formato de modulagao
BPSK e com ruido de fase. Depois, esse sinal alimenta o algoritmo V&V modificado para
BPSK. Esta etapa é descrita pela parte na cor rosa da Figura 4.9. Como ¢ tipico nesse tipo de
sistema, se eleva ao quadrado o sinal de entrada para reduzir o sinal modulado. O algoritmo
faz uso do filtro de Wiener, neste caso um filtro tipo FIR de ordem 12, simétrico. Por esta
razao, posteriormente, na parte inferior do algoritmo, é usado um atraso de ordem 5 (metade
aproximada da ordem do filtro) para criar o sinal em fase estabilizado.

Finalmente, no bloco na cor cinza, sao apresentados os resultados de traqueamento da fase,
bem como o arranjo para medi¢ao de BER (Bit Error Rate).

4.2.2 Anélise dos Resultados do Algoritmo Viterbi & Viterbi (V&V)

Nesta secao, sao analisados os principais resultados da simulacao do algoritmo Viterbi-Viterbi
para a recuperacgao de portadora num ambiente de preambulo. Primeiro, analisou-se a BER em
diferentes ambientes, somente com a presenca de ruido de fase, onde apresentam-se resultados
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Figura 4.9: Modelo de simulacao do sistema com algoritmo V&V para
recuperacao de portadora.

para valores bem mais altos de ruido de fase, da ordem de AvT, = 1072 e AvT, = 10~%. Como
é possivel observar, esses valores sao muito mais elevados quando comparados ao uso de DPLL,
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Figura 4.11: Modelo em Matlab-Simulink para soma de simbolos
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o qual atingiu valores de até AvT, = 1075, Assim também, é possivel atingir-se valores de ruido
de fase muito superiores, até a ordem de AvT, = 1072, mas sob certas restricoes.

Na Figura 4.14, apresentam-se as constelagoes obtidas ao longo do sistema. Em (a),
apresenta-se o sinal de entrada 4-QAM com os simbolos modificados (conjugados complexos)
oriundos do bloco na cor amarela da Figura 4.9. Em (b), é dada a constela¢ao modificada para
a modulacao BPSK. Além de ter o ruido de fase que faz os simbolos “dancarem”, usou-se um
valor de OSNR da ordem de 7 dB e ruido de fase da ordem de AvT, = 1073. Em (c), é mostrada
a constelacao apos aplicagao do algoritmo V&V'. Esse algoritmo estabiliza a constelagao BPSK
e, como se pode perceber, os simbolos ficam nos pontos com o dobro da distancia original. Por
fim, na Figura 4.14 (d) vé-se a constelagao 4-QAM estabilizada.

Ainda, apresentam-se os sinais de rastreio do ruido de fase, quando submetidos a uma OSNR

69



-3

BER vs SNR

10* T ]
: * Teodricol
0 * V&V

%*
10_4? 4444444444444444444444444444444444444 t
: . A
oc
L *
(21}
x *
10_65 515 é 6‘.5 7‘ 715 ?

SNRem Av T = 10e~?

Figura 4.12: Curva de BER versus OSNR para o algoritmo feedforward
V&V modificado, com AvT, = 1074

de 7 dB e um ruido de fase de AvT, = 1072, Na Figura 4.15 (a), ¢é possivel ver o sinal de passeio
aleatdrio tedrico gerado e, em (b) o sinal estimado pelo algoritmo V&V, o qual tenta rastrear
o sinal de passeio aleatério original. Esse rastreio exibido é grosseiro, contudo, ainda assim
conseguiu rastrear o ruido de fase. Por outro lado, é possivel manipular os coeficientes do filtro
de Wiener de forma a suavizar o sinal estimado.

Finalmente, na Figura 4.16 tem-se a ampliacao e comparagao entre os dois sinais: o sinal
de passeio aleatdrio para criar o ruido de fase (na cor azul) e o sinal estimado pelo algoritmo
V&V (na cor vermelha). Como ja comentado, embora parega que o sinal estimado contenha
ruido, isso pode ser corrigido por meio da manipulacao dos coeficientes do filtro de Wiener,
dependendo ainda, da relacao de OSNR para modificar esses coeficientes.
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Figura 4.13: Curva de BER versus OSNR para o algoritmo feedforward
V&V modificado, com AvT, = 1073,

4.2.3 Algoritmo de Calculo por Decisao Suave para o Sistema de
Preambulo

Nesta secao, é feita a andlise do algoritmo de Célculo por Decisao Suave para o rastreio de
ruido de fase. Esta analise foi feita num ambiente de preambulo, ou seja, foram usados pares
de simbolos conjugados adjacentes. Desta vez, ao invés do emprego de simbolos modulados em
BPSK para ingresso no algoritmo V&V, usa-se o algoritmo de Célculo por Decisao Suave para
fazer a mudanga para um formato como sendo o uso de um tom CW (Continuous Wave). Desta
forma, é realizado o algoritmo de ML (Méaxima Verosimilhanga) para o rastreio de fase. Esse
procedimento é descrito na Secao 3.3.

A Figura 4.17 apresenta a simulacao do sistema, o qual é praticamente o mesmo da Secao
4.2.1, exceto pela diferenca do uso do algoritmo de Calculo por Decisao Suave para a estimagao
da fase, exibido pelo bloco na cor rosa da figura.

O sistema de Calculo por Decisao Suave, como discutido teoricamente na Secao 3.3, tenta
criar um sinal do tipo CW a partir do Calculo por Decisao Suave da tultima posicao do simbolo
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Figura 4.14: Constelagoes do fluxo de estabilizagao com o algoritmo
VE&V.

recebido. Na Figura 4.18 é apresentado o processamento, desenvolvido em Matlab-Simulink,
para o calculo da posicao dos simbolos, bem como a modificacao da posi¢ao do simbolo quando
necessario. Na citada figura, a retroalimentagao é feita por um bloco de atraso (delay), na
verdade, é realizada para a obtencao da posicao do tltimo simbolo que ingressa no sistema. A
partir desse ponto, a funcao embarcada para o processamento do sinal é a mesma apresenta
na Secao 3.3. A seguir, é apresentado o cddigo do processamento iterativo dos simbolos,
desenvolvido no bloco denominado “MATLAB Function 17, presente na Figura 4.18, o cédigo
dessa funcao embutida esta no Apéndice A.

4.2.4 Analise dos Resultados do Algoritmo de Calculo por Decisao
Suave

Nesta secao, sao analisados os principais resultados do algoritmo de Célculo por Decisao
Suave mais especificamente, é feita a andlise da taxa de erro de bit (BER) em relagao a OSNR e
sao apresentadas as vantagens do modelo, quando comparado ao algoritmo de estimacao V&V .
Nas Figuras 4.19 e 4.20, sao apresentados os resultados com a presenca de ruido de fase de
AvT, = 1073 e AvT, = 1074, respectivamente. Nessas figuras, ainda nao é considerado o desvio
de frequéncia.

Comparando as Figuras 4.19 e 4.20, percebe-se que o algoritmo trabalha corretamente na
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Figura 4.15: Sinal de passeio aleatério (a) sinal gerado para introduzir o
ruido de fase, (b) sinal estimado pelo algoritmo V&V
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Figura 4.16: Ampliacao e comparagao entre o passeio aleatorio gerado e
o sinal estimado do algoritmo V&V

estabilizacao da portadora. Entretanto, quando comparado ao resultado do algoritmo V&V,
apresentado pelas Figuras 4.12 e 4.13, nota-se que o algoritmo V&V tem um ganho aproximado
de 1 dB. Isso significa dizer que, por exemplo, quando se comeca a trabalhar com o algoritmo
de Calculo por Decisao Suave em 5 dB, tem-se um problema na estimacao e é preciso aumentar
a OSNR para 6 dB. Desta forma, o algoritmo V&V tem uma vantagem sobre o algoritmo
de Calculo por Decisao Suave na estimacao da fase. Além disso, o algoritmo V&V tem uma
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Figura 4.17: Modelo de simulacao do sistema com o algoritmo de
Calculo por Decisao Suave para recuperacao de portadora.

maior sensibilidade no que se refere a BER, podemos conferir comparando os resultados por os
algoritmos V&V e Calculo por Decisao Suave na Figura 4.21, muito embora a diferencga seja
minima. Por outro lado, quando aumenta-se o ruido de fase para a ordem de AvT, = 1072,
ambos algoritmos nao conseguem estabilizar a portadora, exceto com o aumento de OSNR. Para
o algoritmo do Calculo por Decisao Suave, por exemplo, consegue-se atingir a estabilizacao na
ordem de 19 dB, enquanto para o algoritmo V&V consegue-se a estabilizacao na ordem de 27
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Figura 4.19: Curva de BER versus OSNR para o algoritmo de Célculo
por Decisao Suave AvT, = 1074,

dB. Isso mostra que o algoritmo de Célculo por Decisao Suave, em condigoes de ruido de fase
mais extremas, é um sistema mais robusto ao fenomeno de cycle slips. Na Figura 4.22 é exibido
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Figura 4.20: Curva de BER versus OSNR para o algoritmo de Calculo
por Decisao Suave AvT, = 1073,

o efeito de cycle slips para o algoritmo de V&V para uma OSNR de 26 dB, onde vé-se que na
amostra 2,12 x 10° ocorre esse “pulo” de fase. Embora o algoritmo continue tentando rastrear
a fase, este fenomeno é combatido com a aplicac¢ao de codificagao diferencial [1].

4.2.5 Algoritmo BPS para Recuperacao de Fase

O algoritmo V&V é tradicionalmente usado para formatos de modulagao PSK, por conterem
modulo constante para todos os simbolos. No entanto, para trabalhar em formatos de modulagao
tipo 16-QAM, é preciso fazer um processamento no sinal como, por exemplo, procedimentos de
particionamento. Desta forma, é explorado também realizar a recuperacao de fase por meio do
algoritmo BPS (Blind Phase Search), analisado previamente na Segao 2.4.2.

A Figura 4.23 apresenta a implementacao do algoritmo BPS em Matlab-Simulink, onde 32
blocos sao utilizados para as fases de prova. E pertinente lembrar que cada um desses blocos de
prova busca o valor de fase mais proximo a constelacao ideal, sendo que esta distancia é buscada
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Figura 4.21: Comparagao da Curva de BER versus OSNR para
algoritmos de V&V e de Célculo por Decisao Suave AvT, = 1073,

por meio da matriz no bloco embarcado (Mini), a qual gera a posigao indexada e o valor da
distancia minima encontrada. Posteriormente, com o valor indexado de minima distancia, pode
ser usado o comutador (Muz) para a escolha da fase correta.

Internamente, os blocos das fases de prova implementam a Equacao 2.52. Cada um desses
blocos faz uma rotacao da fase através de valores constantes previamente calculados, por meio
da Equagao 2.50. Na Figura 4.24, é apresentado o bloco para a primeira fase, que tem a
constante de rotacao 0 rad, precisamente por ser a primeira fase. Os angulos de rotagao
poderiam ser implementados, futuramente, por meio do algoritmo CORDIC, o qual é um sistema
especializado na rotacao angular e ajuda a reduzir a quantidade de recursos necessarios em
uma aplicacao de hardware embarcado, por exemplo. O ntimero de blocos do algoritmo BPS
depende da intensidade do ruido de fase e do formato de modulacao empregado. Obviamente
que, aumentando o nimero de blocos de busca, aumenta-se igualmente a complexidade do
algoritmo.

Na Figura 4.24 o sistema embutido identificado com o nome “slicer_16QQAM” refere-se a
um decisor de decisao abrupta (hard decision), implementado por meio de valores limiares.
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Figura 4.22: Fenomeno de cycle slips na estimacao de fase com o
algoritmo V&V e OSNR = 26 dB e AvT, = 1072 .

Neste caso, valores calculados para o formato de modulagao 16-QAM. Ademais, o subsistema
embarcado na parte final desse bloco é um filtro simples de média mével. Também, é possivel
fazer implementagoes de algoritmos especialmente combinados para reduzir o ntimero de blocos
de rotacao de fase, reduzindo, por exemplo, o niimero para 8 ou 16 blocos.

4.2.6 Resultados do Algoritmo BPS

As provas para o algoritmo BSP foram feitas, primeiramente, no ambiente de simulacao
Matlab-Simulink. Também, foram utilizados tragos (séries temporais) obtidos por meio do
simulador VPI photonics, para validar os resultados desse algoritmo. Foram empregados dados
de um cenario com desvio de frequéncia de 10 MHz, enlace éptico de 30 km de fibra monomodo
padrao, compensacao de PMD (Polarization Mode Dispersion) e CD (Chromatic Dispersion).
A largura de linha (linewidth) tanto do laser transmissor quanto do laser oscilador local foi de
1.4 x 10*Hz. O algoritmo BPS usa 32 fases de prova e unwrapping (PU). Como nao é usada a
codificacao diferencial, usou-se um valor elevado de OSNR, da ordem de 30 dB. A constelagao
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Scatter Plot Before Carrier Sync

resultante é apresentada na Figura 4.25.
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Figura 4.25: Constelagoes com estabilizacao dos simbolos em um
formato de Modulagao 16-QAM com algoritmo BPS.

O resultado da curva de BER versus OSNR foi obtido com o método de Monte Carlo,
com modulacao 16-QAM, ruido de fase de AvT, = 1,9345 x 107° e sem o uso de codificacao
diferencial. Como o algoritmo é muito funcional, especialmente para operacoes com formatos
de modulacao superiores ao QPSK, ele poderia ser usado no segmento de dados, posterior ao
segmento de preambulo, para manter a estabilidade da fase. Esse resultado é exibido pela Figura
4.26.
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Figura 4.26: Curva de OSNR versus BER para o algoritmo BPS.
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4.2.7 Algoritmo de MMSE

O método de MMSE (Minimum Mean-Square Error) é o algoritmo implementado, na
verdade, para combater o problema do desvio de frequéncia durante o segmento de preambulo.
Posteriormente, usou-se o algoritmo de V&V para estimar o ruido de fase e o desvio de frequéncia
residual.

Na Figura 4.27, apresenta-se o desenvolvimento do algoritmo MMSE. No primeiro bloco da
Figura 4.27, na cor amarela, é exibido o sistema de transmissao, com modulagao BPSK. Nas
implementagoes finais deste algoritmo, também foi empregado um formato de modulagao do
tipo CW (Continuos Wave) diretamente, sendo este o formato de melhor desempenho. Nesse
bloco, é adicionado o ruido de fase, logo, os simbolos ficam “dancando” na saida desse bloco.

No segundo bloco da Figura 4.27, na cor verde, é desenvolvido a principal etapa do algoritmo.
Inicialmente, os dados recebidos do primeiro bloco sao degradados com o desvio de frequéncia.
O sistema de desvio de frequéncia foi concebido com uma entrada constante e, por meio de
um algoritmo integrador, é obtido um sinal do tipo rampa, que passa por componentes de
ajuste. Finalmente, por meio de uma exponencial-complexa, é criada a simulacao do desvio da
frequéncia. A saida do bloco interno do desvio da frequéncia passa pelo algoritmo do conjugado
complexo, que faz o cédlculo da posicao dos simbolos, o qual foi apresentado como Sistema de
Calculo por Decisao Suave. Esse algoritmo é apresentado na Figura 4.24. De fato, esté-se
tentando modificar o formato de modulagao de BPSK (com as degradagoes de ruido de fase
e desvio da frequéncia) para um formato do tipo CW. Contudo, se o sinal de entrada fosse
um sinal de tipo CW diretamente, se evitaria o uso do conjugado complexo e o sinal passaria
diretamente ao processo correcao do desvio de frequéncia.

Apéds o processamento realizado pelo algoritmo de Célculo por Decisao Suave, o sinal é
submetido ao modelo que traqueia a frequéncia por meio do método de maxima verosimilhanca
(ML). Esse método toma os dados do argumento de entrada e os passa para o sistema de
unwrapping. Esse sinal é entao somado a um valor constante de 2w, que é introduzido pela
funcao unwrapping. Neste ponto, essa é a entrada do algoritmo MMSE, baseado-se na Equagao
3.20.

Na Figura 4.28, apresenta-se o algoritmo principal, onde é feito o calculo do desvio da
frequéncia. Neste caso, tém-se varios blocos que utilizam sinais discretos no tempo, com indice
[n], como na Equacao 3.20. Assim, é preciso criar os sinais que acompanham o sinal de entrada
(tipo rampa), além do ruido de fase e do ruido gaussiano. Os sinais discretos no tempo sao
criados nos sistemas acumulativos, que sao usados como sinais de treinamento para o algoritmo
MMSE. Esses dados criados nos acumuladores servirao como referéncia no sistema principal
de calculo do desvio da frequéncia. O bloco central da Figura 4.28, denominado “Matriz de
FEquagoes”, contém as equagoes que fazem o cdlculo do desvio da frequéncia. O algoritmo
implementado nesse bloco é descrito a seguir.

1 function [yl,y2] = matriz_mmse(n,bl, b2)
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Figura 4.27: Implementacao em Matlab-Simulink do algoritmo MMSE

para correcao de frequéncia no segmento de preambulo.

(nx(n+1)x(2xn + 1)) /(6);
(nx(n+ 1)) /(2);

di1;

[36 dl; d2 d3];

— [bl b2]’;
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9
10

C = inv (A)«*B;
yl =C(1);
y2 = C(2)+C(1);

O algoritmo descrito usa duas saidas, mas, por enquanto, se esta trabalhando apenas com
o célculo do desvio da frequéncia (y1). Isso é devido ao fato do ruido de fase e a fase inicial
serem estimados logo apds, usando-se o algoritmo V&V, o qual faz um calculo mais fino das
degradagoes residuais. A saida é multiplicada por um sinal do tipo rampa, usado como referéncia
no tempo discreto, [n]. A parte final da Figura 4.28 mostra uma série de scopes. Na verdade,
esses ultimos sao usados para realizar-se o controle visual do desenvolvimento do algoritmo,
durante a etapa de provas. Na parte final, o sinal que contém a estimacao da frequéncia, é
multiplicado por uma exponencial-complexa para que esse sinal seja a entrada do ltimo bloco.

O bloco na cor azul, na Figua 4.27, é usado para verificagdo e controle no diagrama de
constelagoes que nao tem o processamento do algoritmo MMSE. Este bloco é desenvolvido para
fins didaticos.

Por fim, no tltimo bloco da Figura 4.27, na cor rosa, o sinal oriundo da estimacao da
frequéncia é multiplicado pelo sinal de entrada que esta degradado com ruido de fase e desvio
da frequéncia. Essa multiplicacao cria um efeito de compensacao do desvio da frequéncia, de
forma que o novo sinal tera apenas um desvio de frequéncia residual e o ruido de fase. No
entanto, nesse estagio, o sinal estd na faixa em que o algoritmo V&V pode efetuar a corregao
e, finalmente, estabilizar os simbolos no formato de modulacao de entrada BPSK.

SR

Figura 4.28: Implementacao em Matlab-Simulink do algoritmo MMSE.
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4.2.8 Resultados do Algoritmo de MMSE

A aplicagao dos conceitos de preambulo e do método MMSE estao baseados nas atuais
tecnologias disponiveis de laser, especialmente, acerca da estabilidade de frequéncia de curto
prazo (short-term stability), na largura de linha espectral e nos processos de simulagao extensiva
(experimentos para varios cendrios de simulagao).

Nesta secao, sao revisados alguns dos resultados das simulagoes, especialmente para a
validagao das implementacoes realizadas com o método de MMSE, para estimacao da frequéncia
e com uma segunda etapa de estimacao de frequéncia residual e ruido de fase como algoritmo
V&V. As simulacoes foram feitas no ambiente Matlab-Simulink.

A Figura 4.29 exibe a convergéncia do algoritmo na estimagao do desvio de frequéncia
ngS, em funcao do tempo, representado pelo nimero de simbolos processados. A simulacao foi
realizada para uma tnica polarizagao, com um tom CW, com dados combinados das degradacoes
de desvio de frequéncia e fase. Como se pode observar, a convergéncia é rapida e atingida,
aproximadamente, entre 250 e 300 simbolos.

o
o) —
T
@
e
I

|

~

Valor Estimado (¢)
o o
NS
°

—0.4f . qg
7 B ¢e

[ ]
0 100 200 300 400 500
Tempo de Estimagao (Simbolos)

~

Figura 4.29: Desvio de frequéncia estimado, (¢), em fun¢ao do nimero
de simbolos processados

A Figura 4.30 exibe o ntimero de simbolos (iteragoes) necessarios para atingir-se a conver-
géncia do desvio de frequéncia, num cenario mais severo de degradacoes. Nesse cendrio, tem-se
o desvio normalizado de frequéncia da ordem de ¢, = 6,28 x 1072 rad, uma grande quantidade
de ruido de fase (AvT, = 2,5 x 107?) e manteve-se o mesmo nivel de OSNR de 11 dB. Desta
forma, pode-se perceber que o efeito do ruido de fase faz com que o algoritmo necessite de um
nimero bem maior de simbolos processados para atingir uma resposta satisfatéria, em torno de
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Finalmente, os resultados quanto a convergéncia do algoritmo na estimacgao do desvio de
frequéncia gZA>, em funcao do tempo, representado pelo niimero de simbolos processados, é exibido
para um terceiro cenario na Figura 4.31. Nesse cendrio, a convergéncia ocorreu por volta dos
100 simbolos processados. O presente cenario apresenta OSNR de 15 dB, desvio de frequéncia
normalizado da ordem de ¢Ae = 1.055 rad e ruido de fase de nivel intermediario igual a AvT, =
1 x107%. Assim, pode-se concluir que o nivel de ruido de fase tem um impacto direto no método
de estimacao MMSE. Conforme esperado, quanto maior é o ruido, mais o algoritmo necessitara
de dados de entrada para fazer uma estimacao confiavel do valor de desvio.

Uma outra forma bastante interessante de analisar os resultados é por meio do curve fitting,
exibido na Figura 4.32. Nessa figura, é mostrado como o algoritmo MMSE faz a estimacao das
degradagoes. A curva na cor azul refere-se ao desvio de frequéncia somado ao ruido de fase e ao
ruido gaussiano dos dados de entrada, enquanto a curva na cor vermelha exibe o curve fitting
dos dados de entrada. E igualmente interessante perceber que a diferenca estre as curvas nas
cores azul e vermelha representa o desvio de frequéncia residual somado ao ruido de fase dos
lasers. Neste cendrio, foi utilizada OSNR de 11 dB, AvT, =1 x 1073 e ¢ de 6,28 x 1072 rad e
de 1,005 rad.

O resultado final do algoritmo MMSE é apresentado pela Figura 4.33. Nessa figura, tem-se
o resultado do desvio de frequéncia corrigido pelo algoritmo e, finalmente, restando um ruido
de fase e um desvio de frequéncia residual, que sao estimados pelo algoritmo de V& V.
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Capitulo

Conclusoes

Este trabalho apresentou um método para recuperacao do desvio da frequéncia realizado por
meio da aplicacdo do MMSE (Minimum Mean-Square Error). Com este método, foi feita uma
estimativa grosseira do desvio da frequéncia e, em seguida, uma segunda etapa para a estimativa
fina do desvio de frequéncia residual e do ruido de fase. Foram apresentadas expressoes analiticas
para o estimador MMSE ideal no modo rajada para receptores épticos coerentes. Dessa forma,
obteve-se uma reducao dos parametros de complexidade temporal para O(n) e de complexidade
espacial para O(log(n)), onde n é o tamanho do bloco de estimagao. Os resultados obtidos por
meio de simulagoes foram apresentados, comprovando a rapida convergéncia do estimador, bem
como a comutagao suave com o algoritmo V&V (Viterbi-Viterbi) para rastreamento de fase e
filtro de Wiener para a segunda etapa de recuperacao de portadora.

Também, foram explorados outros métodos de estimacao da portadora, por meio da aplicacao
do algoritmo DPLL (Digital Phase Locked Loop), o qual usou o algoritmo CORDIC (COordinate
Rotational Dlgital Computer) para a implementacdo do DDS (Direct Digital Synthesizer).
Acerca disso, resultados indicam que existem algumas limitacoes no processamento realizado por
meio de retroalimentacao, dado que apenas foi possivel rastrear valores de ruido de fase muito
baixos, da ordem de AvT, = 1,0 x 107%. Contudo, em trabalhos futuros pode-se considerar a
hipotese de implementacao desses algoritmos em cascata , de forma a realizar uma estimativa
grosseira de portadora, combinado com algoritmos como o BPS (Blind Phase Search) ou V&V
para a estimativa fina de portadora. Com isso, é possivel obter-e uma reducao do niimero de
blocos de prova utilizados pelo algoritmo BPS.

Acerca da estabilizacao da frequéncia (portadora) por meio do uso de preambulo, foram
utilizados tanto os formatos de modulagao QPSK e BPSK, com a aplicagao do processo de pares
conjugados adjacentes (Operacao de Alinhamento), quanto um tom de tipo CW (Continuous
Wave) diretamente. Como alguns desses formatos de modulagao sao do tipo PSK, desenhou-se
solucoes para estabilizacao de portadora por meio do algoritmo V&V, o qual, usando a forma
generalizada, conseguiu corrigir de maneira robusta valores de ruido de fase mais elevados, da
ordem de AvT, = 1,0 x 1073, Por outro lado, quando submetidos a ruidos de fase da ordem de
AvT, = 1,0 x 1072, problemas de cycle slips foram percebidos. Além disso, com ruidos de fase
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ainda mais elevados, o algoritmo de Célculo por Decisao Suave, desenvolvido neste trabalho,
apresentou melhor sensibilidade que o algoritmo V&V. Com o aumento da poténcia do sinal,
¢é possivel controlar o problema de cycle slips, tendo o algoritmo de Calculo de Decisao Suave
apresentado bom desempenho para uma relacao OSNR de 19 dB.

Como é natural, quando ocorre a comutacao do segmento de preambulo para uma transmis-
sao tipo rajada, os dados trabalharao em formatos de modulagao de ordem superior como, por
exemplo, 16-QAM ou 64-QAM. Portanto, para o traqueamento do ruido de fase, nao poderia
ser mais empregado o algoritmo V&V original. Para isso, foi estudada a aplicacao do algoritmo
BPS para rastrear a portadora nesses formatos mais eficientes de modulacao, um algoritmo
eficiente que faz uso do método de distancia minima. Com formatos de modulagao como 16-
QAM, o nimero de fases de prova é da ordem de 32 blocos. Quanto mais é aumentada a ordem
da modulagao, maior serd também o nimero de fases de prova. Por esta razao, vislumbrou-
se a aplicacao do algoritmo CORDIC, buscando a reducao da quantidade de elementos de
processamento, almejando a implementacao dessa solucao em sistemas embarcados.

No que se refere a trabalhos futuros, existem boas perspectivas. Primeiro, deve-se considerar
a corregao do problema de cycle slips por meio de implementacao de codificacao diferencial, o que
possibilitaria a operacao com OSNRs de ordem menores no sistema de transmissao coerente,
o que é muito importante para diminuicao dos niveis de poténcia empregados e consequente
viabilizacao de implementacao em dispositivos moveis. Também, sugere-se um estudo acerca
da otimizacao e resultante diminui¢ao da quantidade de blocos no sistema BPS. Por exemplo,
pode-se empregar sistemas em cascata que facam um calculo grosseiro das degradagoes na
portadora, utilizando o algoritmo BPS para uma estimativa fina. Além disso, sugere-se a
implementacao do sistema completo, com diferentes cenarios, por meio de ferramentas como
o simulador VPI photonics, para validar as simulacoes por meio da emulagao ainda mais realista
dos cenarios 6pticos. Finalmente, sugere-se a integracao do sistema desenvolvido em hardware,
principalmente por meio de ferramentas de prototipagem rapida e o emprego de FPGAs, visando
a obtencao de uma prova de conceito.
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Apéndice A

Funcao Embutida no Sistema de Céalculo de
Decisao Suave

%% Cddigo Matlab, para a fun¢ao embarcada
% do procesamento dos simbolos com o método de decisao suave
function [y_real ,y_imag] = iterative (ul,u2)

© 00 N O U R W N =

N e e i T e e e e
S © 00 N O Uk W= O

x1 = real(ul);
x2 = imag(ul);
x11 = real(u2);
x22 = imag(u2);
yl_real = x1 —

if siml <= sim?2
y_real = x11;
y_imag = x22;
else
y_real = —x11;
y_imag = —x22;
end

x11;
yl_imag = x2 — x22;
y2_real = x1 4+ x11;
y2_imag = x2 + x22;
siml = sqrt(yl_real 2
sim2 = sqrt(y2_real 2

+ yl_imag"2);
+ y2_imag " 2);
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