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Resumo

Comparamos o desempenho de quatro arquiteturas de recuperacdo de portadora tipo feedforward
em receptores QPSK e 8-PSK coerentes com multiplexag@o de polarizacio e decodificacio diferen-
cial. Analisamos os cendrios que apresentam desequilibrio entre as SNRs nas duas polarizacdes, tal
como ocorre em sistemas com PDL. Usando simula¢des de Monte Carlo, observamos que o mé-
todo de estimacgdo conjunta proposto apresenta penalidade em SNR de 1,1 dB de penalidade em
SNR para uma razdo largura de linha/ taxa de simbolo = 5 x 1073, enquanto as outras trés ar-
quiteturas investigadas t€ém penalidade de 1,8 dB, 2,0 dB, e 3,9 dB para o formato de modulacdo
QPSK. Para o formato 8-PSK, a arquitetura de recuperacdo conjunta apresenta 1,1 dB para uma ra-
730 largura de linha/ taxa de simbolo = 7,5 x 1074, enquanto as outras trés arquiteturas tém
penalidade 1,5 dB, 1,7 dB e 2,8 dB, para BER = 102 ¢ um desequilibrio em SNR de 3 dB.

Palavras-chave: comunicacgdes Opticas, detec¢do coerente, modulagdo de fase.

Abstract

This work compares the performance of four feedforward carrier recovery architectures in cohe-
rent QPSK and 8-PSK receivers, with polarization multiplexing and differential decoding. We fo-
cused on the scenarios showing an SNR imbalance between orthogonal polarizations, as in PDL
impaired systems. Using Monte Carlo simulations, we observed that the proposed joint estimation
method yields an SNR penalty of 1.1 dB, for a laser linewidth/ baudrate ratio of 5 x 1073, while the
other three investigated architectures 1.8 dB, 2.0 dB and 3.9 dB, for the QPSK modulation format.
As for 8-PSK, the proposed joint feedforward carrier recovery architecture exhibits a 1.1 dB SNR
penalty for a laser linewidth/ baudrate ratio of 7.5 x 10~%, while the other three architectures 1.5
dB, 1.7 dB and 2.8 dB, for a BER = 103 and 3 dB SNR imbalance.

Keywords: optical communication, coherent receiver, phase modulation.
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2 = 2r AUT,

Ak, A\ € L, varidveis aleatdrias gaussianas, média nula, 03 = 02 = o
A A m

o variancia do ruido aditivo

0%  variancia do ruido de fase

s ruido de fase no instante &

M-PSK modulagao de fase M-aria

Sk simbolo transmitido no instante k

T tempo de simbolo

wy  ruido aditivo AWGN, média nula e 02, = N,
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Capitulo 1

Introducao

A deteccdo coerente de sinais Opticos em sistemas com multiplexacdo por divisdo por compri-
mento de onda (wavelength division multiplexing — WDM) torna-se imprescindivel a medida que
aumentam a taxas de transmissao por canal.

Ha trés motivos essenciais. O primeiro é o aumento da sensibilidade do receptor, apresentando
a melhor sensibilidade para formatos de modulacao de fase dentre todos os formatos de modulagao,
expresso em fétons/bit [1]. Em segundo lugar aparece a compensacgao eficiente de efeitos lineares
intrinsecos a transmissdo pela fibra 6ptica por meio de técnicas de processamento digital de sinais
(digital signal processing — DSP). Os algoritmos de processamento digital de sinais podem ser usados
principalmente para compensar a dispersdo cromatica (chromatic dispersion — CD), [2, 3, 4], e a
dispersdao de modo de polarizacdo (polarization mode dispersion — PMD) [5, 6]. Por fim, o terceiro
motivo € a separagdo linear de sinais multiplexados em polarizagcdes ortogonais. Essa multiplexacao
de polarizacdo diz respeito a utilizacdo de duas polariza¢des ortogonais na transmissao para enviar
sinais independentes a0 mesmo tempo, aumentando a eficiéncia espectral do sistema.

Um componente importante do detector coerente € a recuperacao de portadora, responsavel por
compensar a diferenca de fase resultante de processos ruidosos nos lasers transmissor e oscilador
local. Como exemplo, pode-se usar um digital delay lock loop (DLL) ou alguma arquitetura de

feedforward carrier recovery (FFCR). Essa tltima € preferivel, principalmente, por ndo apresentar



uma realimentacdo no sistema, fonte de instabilidade, e apresentar maior imunidade a ruido de fase.
[7, 8].

Para tanto, propusemos nesta dissertacdo um mecanismo de recuperacdo de portadora em uma
arquitetura do tipo FFCR que utiliza conjuntamente informagdes sobre o ruido de fase nas duas po-
larizagdes ortogonais. O mecanismo € especialmente interessante em sistemas onde a relacao sinal-
ruido (signal-to-noise ratio — SNR) nas duas polariza¢des € desigual (assumindo a separagdo perfeita
das duas polarizacgdes) [9], como pode acontecer em sistemas sujeitos a atenuacdo dependente de po-
larizagdo (polarization-dependent loss — PDL) [10]. Além de propor o novo método, avaliamos seu
desempenho em sinais com modulac¢io por comutacao de fase em quadratura (quadrature phase-shift
keying — QPSK) [9] e 8-PSK, para a qual a influéncia do ruido de fase € mais severa [11].

Além de analisar o desempenho das arquiteturas FFCR, posteriormente serd necessario aprofundar-
se nos estudos do elemento de phase unwrapper, responsdvel por converter o argumento da portadora
recuperada de —7 /M a /M para —oo a oo [12]. A modelagem desse componente ¢ analiticamente
dificil por sua ndo-linearidade, o que justifica o uso de simulagdes.

Um dos primeiros trabalhos tratando de receptores do tipo FFCR apds o reaparecimento dos
sistemas com recep¢ao coerente foi apresentado por Noé [13]. O caso proposto foi o uso de lasers
do tipo DFB em sistemas QPSK. Para a recuperacio de portadora, usou-se um filtro plano finito. O
resultado foi comparado com modelos analiticos que por sua vez desconsideravam o elemento do
phase unwrapper. Uma outra contribui¢io, dada por Kazovsky, Kalogerakis e Shaw [7], revisa os
receptores coerentes € o desempenho do FFCR e de um sistema com PLL. Esse desempenho foi
medido por meio de simulagdes de Monte Carlo assumindo também um filtro plano finito para a
arquitetura FFCR. Ainda sobre FFCR e recep¢do coerente, Ip and Kahn [8, 14] publicaram estudos
para sistemas com uma polarizagdo e duas polarizag¢des (sistema com diversidade de polarizagao).

Kuschnerov et al. [15] propuseram uma arquitetura FFCR para sistemas QPSK (quadrature
phase-shift keying) com diversidade de polarizacdo com canais adjacentes com modulagdo bindria
e limitado pelos efeitos da modulagao cruzada de fase (cross-phase modulation — XPM). O mo-

delo usa um filtro plano passa-baixas e um fator de acoplamento para as duas polariza¢des obtido



experimentalmente. Outro trabalho sobre o impacto da PDL sobre sistemas coerentes PolMux-NRZ-
DQPSK foi apresentado por Duthel et al. em [10], em que € mostrado que a orientacao do sinal
com multiplexa¢do de polariza¢do (PolMux) e a PDL tém grande influéncia na SNR. No entanto, ndo
foram discutidas ou investigadas as técnicas de FFCR e um filtro plano foi assumido. El-Darawy et
al. investigaram um algoritmo de rastreamento rapido e adaptativo para sistemas com PDL em um
protétipo em FPGA (field-programable gate array) [16]. Também foi usado um esquema com um
filtro plano finito e mostrou-se que € possivel reduzir a penalidade devida a varia¢ao de polarizacao.
Esta dissertacdo estd assim dividida: no Capitulo 3 trataremos de uma revisdo tedrica de recep-
tores coerentes, diversidade de polarizacdo e ruido de fase. Ainda formularemos o modelo sist€émico
usado dai em diante. No Capitulo 4 estudaremos quatro propostas de recuperacdo da fase da por-
tadora dptica, sendo uma delas uma contribuicao deste trabalho [9]. Além disso, trataremos da for-
mulacdo analitica da estimagdo de parametros do sistema, como energia de simbolo e variancia do
ruido aditivo. No Capitulo 5 mostraremos os desempenhos observados para as arquiteturas estudadas
no Capitulo 4. Por dltimo, o Capitulo 6 traz as conclusdes do trabalho e algumas perspectivas de

trabalhos futuros.



Capitulo 2

Formatos avancados de modulacao

Os formatos de modulacdo 6ptica podem ser classificados de acordo com as caracteristicas do

campo elétrico que transportam a informagdo, como a intensidade, a fase e a polarizagao.

2.1 Representacao de sinais digitais modulados em banda pas-
sante

No caso de uma modulacdo digital, ha um nimero discreto e finito de valores para os quais as
caracteristicas do campo elétrico da portadora serdo alteradas. Para tanto, em uma transmissao em
banda passante, o processo de modulacio desloca o sinal em banda bésica para uma regido perto da
freqiiéncia de uma dada portadora, e o desmodulador realiza a operagdo inversa a fim de recuperar
o sinal transmitido. Sinais modulados que tenham largura de banda comparativamente menor que a
freqiiéncia da portadora sdo sinais de faixa estreita em banda passante. A representacdo de um sinal

modulado s(t), com freqiiéncia de portadora f. pode ser descrito como
s(t) = a(t)cos(2m f.t + 0(t)). (2.1)

A amplitude é a(t) e 0(t) é a fase do sinal s(t). Assim, s(¢) é um sinal em banda passante com



2.1 Representacao de sinais digitais modulados em banda passante 5

uma freqii€ncia de portadora f.. Da mesma forma,
s(t) = Re[u(t)e?*™ !, (2.2)
no qual u(t), a envoltdria complexa da informagdo em banda basica, pode ser definida como
u(t) = a(t)e’? 0, (2.3)

Para todos os casos descritos daqui para frente, u(¢) procede de um sinal digital [17]. A represen-
tacdo de u(t) depende basicamente do formato de modulagéo adotado.

Modulacao PAM/DSB:

u(t) = Lg(t —nT)). (2.4)
n=0

Para uma modulacdo de intensidade ou modulacao de amplitude por pulso (pulse amplitude mo-
dulation — PAM) com duas bandas laterais (double sideband — DSB), u(t) pode ser da forma da Eq.
2.4. Tem-se que {1, } é a seqiiéncia dos M-ésimos niveis possiveis tomados a partir de log, M bits da
seqiiéncia desejada {a, }, e g(t) é uma fungdo continua que confere formato aos pulsos transmitidos.
A escolha adequada de ¢(t) deve levar em consideracéo as limita¢des de banda do canal no qual a
informacao serd transmitida.

Modulacdo PAM/SSB:

u(t) =Y ILlg(t — nTy) £ jg(t — nTy)). 2.5)

Para um sinal PAM com uma tnica banda lateral (single sideband — SSB), tem-se a Eq. 2.5, com
g(t) sendo a transformada de Hilbert de ¢(t). A escolha do sinal aditivo ou subtrativo escolhe entre
manter a banda superior ou inferior do sinal u(t). Como a modulagio PAM/SSB suprime uma das
bandas laterais, a eficiéncia espectral desse formato de modulacdo € o dobro quando comparado a

modulacao PAM/DSB.



2.1 Representacao de sinais digitais modulados em banda passante 6

Ao se tomar duas portadoras ortogonais moduladas por duas seqiiéncias {/,.} e {I,;}, pode-
se ter uma maior eficiéncia espectral. Esse mapeamento bidimensional € fruto de uma modulagao
de amplitude em quadratura (quadrature amplitude modulation — QAM). Nesse sinal QAM, temos
que tanto a parte real quanto a parte imagindria de {/,,} sdo portadoras moduladas separadamente
em intensidade. O nimero de niveis em cada portadora nao precisa ser igual, mas normalmente é.
Assim, os simbolos transmitidos sdo pontos em um plano complexo. O conjunto desses possiveis
simbolos transmitidos descrevem a constelacdo da modulagao M-QAM, onde log, M € o nimero de
bits transmitidos por simbolo e M, o nimero de simbolos da constelacio.

Modulagdao QAM:

oo

u(t) = > (Lo + jli)g(t — nTy), (2.6)

n=0

= i Ig(t —nTy).
n=0

A modulacdo QAM, vista como duas modulagdes em amplitude, acaba por gerar um sinal mo-
dulado em amplitude e fase. Além dos formatos de modulagdo em amplitude, pode-se obter uma
modulacdo de fase alterando a fase de g(¢) a partir da seqiiéncia desejada. Para tanto, escolhe-se um 6
em um conjunto de 27r(m — 1) /M, m = 1,2,3, ..., M, e faz-se por definigdo I,, = e/%". Esse formato

de modulagdo € conhecido como modulacao por comutagdo de fase (phase shift keying — PSK).

Modulacdo PSK:
u(t) = ILg(t —nT)). 2.7)
n=0
Para uma modulacdo por comutagdo de freqii€ncia (frequency shift keying — FSK), tem-se que:
Modulagao FSK:
u(t) =Y e™ng(t —nT,). (2.8)
n=0

Esse formato de modulacdo em freqiiéncia escolhe dentre M possiveis variacdes de freqii€ncia

A f, para serem aplicadas sobre a freqii€ncia da portadora f.. O FSK tem fase continua.
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Pode-se perceber que, dependendo da contengdo temporal de g(t), para cada instante de tempo
t, u(t) pode ser influenciado por simbolos anteriormente enviados. Essa interferéncia intersimbdlica
pode ser levada em conta na recep¢do do sinal e na decisdo do simbolo transmitido, que pode ser
feita de forma conjunta, como o faz o estimador seqiiencial de maxima verossimilhanca (maximum-
likelihood sequence estimation — MLSE), obtendo um melhor desempenho.

Se ¢(t) é um pulso limitado no tempo, de duragdo 7}, e o canal é ilimitado em freqiiéncia, os
simbolos transmitidos em intervalos de 7, ndo sdo afetados pelos simbolos adjacentes, podendo,
entdo, ser feita a estimacdo simbolo a simbolo, na decisdo, sem prejuizo. Para os casos nos quais ndo

hd interferéncia intersimbdlica, s(¢) pode se resumir a

s(t) = Re[l,g(t)e?*™ ). (2.9)

Pulsos que tenham nulos temporais em multiplos de 75 ndo introduzem, semelhantemente ao caso
acima citado, interferéncia intersimbdlica, mesmo para canais limitados. Estes pulsos s@o conhecidos
como Pulsos de Nyquist.

O formato de modulacdo bindrio € o formato mais simples e mais utilizado atualmente. Outros
formatos, como o duobinério (DB), apresentam o espectro menor que a modulacdo bindria, com o
custo de um pequeno acrescimo em complexidade. Por ser espectralmente mais eficiente, apresenta
também uma maior robustez a dispersdo. Sua desvantagem, no entanto, € a reduzida imunidade ao
ruido.

O cbdigo de modulacdo duobindrio (DB) resulta do uso de um alfabeto {-1/2, 1/2} com um
pulso g(t). A escolha deste alfabeto em cima de uma seqiiéncia pré-codificada tem como objetivo
apresentar um nulo espectral na freqiiéncia de Nyquist, que corresponde a metade da taxa de simbolos
transmitidos. Certamente, este nulo garante uma redugao considerdvel na banda necessaria. Este nulo
€ conseguido confinando a soma digital corrida (running digital sum — RDS) alternada da seqiiéncia
de simbolos pares e impares, que € a diferenga de uma pela outra. Por causa da reducdo do espectro,

o DB reduz a diafonia (crosstalk) entre canais vizinhos [18, 19].
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Assim, para o sinal DB,

g'(t) = [m(t) + m(t — Ty)], (2.10)

onde m(t) é um pulso de Nyquist carregando um simbolo do alfabeto {—1/2,1/2} e ¢'(¢) é uma
seqiliéncia pseudoterndria.

E possivel também gerar nulos espectrais nas freqiiéncias zero e de Nyquist simultaneamente.
Esse € o caso do codigo duobinario modificado. Para isso, confina-se também a RDS direta. O
DB impde certas restrigdes sobre as seqiiéncias de digitos, com a finalidade de obter determinadas
propriedades espectrais, por isso s@o chamados de cédigos de conformacao espectral [20]. Para um

alfabeto terndrio resultante e um pulso ¢(¢), a modulagio fica reduzida a:

Modulagdo DB:
u(t) = ILg(t —nT.), (2.11)
n=0
em que
I, € {1,0,—1}. (2.12)

Mais objetivamente, as marcas positivas de uma seqiiéncia {0, 1} passam a ter um acréscimo de
fase de m quando separadas por um nimero impar de zeros. Essa regra é que reduz o espectro total por
causa do nulo espectral na freqiiéncia de Nyquist, simplesmente cuidando da alocagdo de fases zero
ou 7. Apds a detec¢do quadratica nos fotodiodos, naturalmente, a propriedade duobinaria é perdida.
O estreitamento espectral na fibra facilita a filtragem 6ptica do sinal e reduz a incidéncia de efeitos
nao-lineares. Entretanto, o diagrama de olho de um sinal DB € mais fechado que o do OOK, o que
reduz sua tolerancia ao ruido.

A modulacgido de fase PSK, como descrita na Eq. 2.7 codifica a informagao na fase do sinal. Como
a amplitude do sinal é constante, a energia é uniformemente distribuida no periodo 7§, o que reduz
os efeitos ndo-lineares dependentes da variacao de intensidade. Para a mesma poténcia 6ptica média,
a poténcia Optica de pico € 3 dB mais baixa para os formatos de modulacio de fase do que para as

modulacdes em intensidade.
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Na falta de uma referéncia de fase, o mais conveniente é usar uma codificacdo e deteccdo dife-
rencial, onde o simbolo anterior € referéncia de fase para o simbolo atual e assim por diante. Esse
formato diferencial de modulacdo de fase (differencial phase shift keying — DPSK) possui uma tole-
rancia maior ao ruido de 3 dB ao ser comparada a modulacido em intensidade quando usado detec¢do
balanceada. Esta tolerancia pode ser utilizada para estender a distancia de transmissao, reduzir a
poténcia Optica ou relaxar especificagcdes de componentes. Sistemas com modulagdo DPSK sdo os
maiores candidatos para transmissao de longa distancia com canais espacados de 100 GHz, no entanto
sua largura espectral € semelhante ao formato OOK.

De forma geral, contudo, a detec¢do de sinais modulados com DPSK exige receptores mais caros
e complexos em comparacao aos usados na deteccao de sinais modulados em intensidade.

O DQPSK ¢ o formato multi-nivel de modula¢@o de fase mais simples, transmitindo dois bits por
simbolo, com um aumento da eficiéncia espectral. Pode ser detectado com recepores coerentes e nao-
coerentes, usando decodificacdo diferencial. A diminuicdo da taxa de simbolos (20 Gbaud para 40
Gb/s) confere maior imunidade a interferéncia intersimbdolica causada, por exemplo, pela dispersao

cromética ou pela PMD. O espectro reduzido permite também altissima imunidade a filtragem.



Capitulo 3

Receptores coerentes com diversidade de

polarizacao

3.1 Recepcao coerente

No receptor 6ptico, deseja-se obter, a partir das caracteristicas opticas do campo elétrico do sinal,
a informacao transmitida. A utilizacdo convencional de um fotodiodo € capaz de recuperar somente
a intensidade do sinal 6ptico, mas nao a sua fase. Esse tipo de recepcao € dita detec¢ao direta. Uma
desvantagem de seu uso € a baixa eficiéncia espectral dos formatos de modulagdo detectados por esse
tipo de receptor.

Ja os receptores diferenciais, ndo-coerentes, conseguem veicular informacgao na diferenca de fase
entre simbolos adjacentes. Os exemplos mais comuns sao o DBPSK (differential binary phase-shift
keying) (1 bit/simbolo) e 0 DQPSK (differential quadrature phase-shift keying) (2 bits/simbolo). O
DBPSK tem tolerancia superior de 3 dB ao ruido aditivo de emissdo espontanea amplificada (ampli-
fied spontaneous emission — ASE) quando comparado ao tradicional formato de modulag@o binario.
Quando associado a pulsos de retorno-a-zero (RZ-DPSK ou RZ-DQPSK), o formato de modulagao
de fase ainda oferece maior robustez as ndo-linearidades na fibra.

Os receptores coerentes sdo aqueles que, na recep¢do, fazem o batimento do sinal com um os-

10
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cilador local (local oscillator — LO). O resultado da interferéncia do sinal com o oscilador local
gera componentes em fase e em quadratura em banda bdsica que podem ser usados para descrever
completamente o sinal recebido. Comparativamente com o QPSK, a modulagdo por comutagdo de
fase em quadratura diferencialmente coerente (differencially coherent quadrature phase-shift keying
— DCQPSK), em que a descodificacdo € diferencial, mas a deteccao ndo o €, precisa de uma SNR/bit
2 dB maior. O QPSK, além disso, possui a mesma taxa de erro de bit (bit error rate — BER) que a
modulac@o por comutacdo fase bindria (binary phase-shift keying — BPSK) com a metade da largura

de banda para a mesma SNR [21, 17].

3.2 Ruido de fase

Todo oscilador usado em comunicagdes sofre de instabilidade em sua fase, chamado de ruido de
fase do oscilador. Para os sistemas de comunicagdes Opticas coerentes, o ruido de fase do laser € um
fator limitante [8, 22, 13], degradando severamente o desempenho do sistema. Isso porque os lasers
apresentam um espectro com distribui¢do Lorentziana [23] com uma banda tipica, para os lasers DFB,
entre 100 kHz a 10 MHz [21].

O método tradicional de desmodulacdo de sinais coerentes, elétricos ou 6pticos, usa um PLL
(phase-locked loop) para sincronizar a freqiiéncia e a fase do LO com a portadora da fonte. O de-
sempenho de receptores coerentes Opticos baseados em PLL, tanto para a modulagao por comutacio
de fase (phase-shift keying — PSK) quanto para a modulacao de amplitude em quadratura (quadrature
amplitude modulation — QAM), foi estudado por [24, 25]. Os PLLs sao sensiveis ao atraso dentro do
lago de repeti¢do. Para o caso de um sistema a 10 Gb/s, mostrou-se que o atraso de poucas dezenas
de nanosegundos torna o lago instavel. E mesmo dentro dessa restricao, esse elemento € fortemente
dependente da largura de linha do laser.

Ap6s a conversao do sinal complexo recebido em fase (I) e quadratura (Q) para o dominio digital,
varios tipos de processamento podem compensar efeitos outrora limitantes, sejam eles lineares, como

aCD [26, 4] e a PMD [5, 12], ou ndo-lineares.
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Além do uso do PLL para sincronismo da fase do LO, hd uma forma de fazer isso digitalmente,
com arquiteturas do tipo feedforward (feedforward carrier recovery — FEFCR). Esta técnica de recu-
peracdo de fase da portadora pode estar conjugada com um método de estimagdo e tratamento do
ruido de fase do transmissor. Se ndo compensado, o ruido de fase degrada o sinal rotacionando a
constelacao M-QAM ou M-PSK, causando erros na detec¢do. Essa rotacdo, para o caso ndo diferen-
cial, acaba por impedir a recuperacio da informac¢do de forma correta, pois, para um dado limiar de
decisao fixo, a rotagdo provoca erros.

E nesse sentido que se buscou abarcar os estudos e implementagio em simuladores dos formatos
xQPSK - DQPSK, QPSK e DCQPSK.

Freqiientemente, as técnicas de DSP ndo eram utilizadas para sistemas Opticos, principalmente
pela necessidade de conversores analdgico-digitais impraticdveis para uma elevada taxa de bits. No
entanto, a evolucao da eletronica de semicondutores propiciou o aparecimento de pastilhas de circuito
integrado (chips) de alto desempenho, amostragem de sinais a altas taxas, e alto poder de processa-
mento. Pode-se pensar em utilizar tais chips para compensar efeitos lineares e ndo-lineares, gerar
formatos avancados de modulag@o [27] ou, ainda, melhorar o resultado da deteccdo dos simbolos
por meio de uma estimacio seqiiencial de méxima verossimilhan¢a (maximum likelihood sequence
estimation — MLSE). (maximum likelihood sequence estimation — estimador seqiiencial de méxima
verossimilhancga).

O desmodulador digital recupera o k-ésimo simbolo de um conjunto de M possiveis formas de
onda, e o descodificador do canal recupera [ bits a partir do simbolo, sendo [ = log, M. A diferenca
do sinal recebido e do transmitido € uma medida da distor¢ao introduzida pelo sistema. Uma medida
do desempenho do sistema € por meio da taxa de erro de bit (BER) ao final do processo de recepg¢ao.

Na Fig. 3.1, temos o desempenho dado pela BER em funcdo da SNR de dois formatos de modu-
lagcdo de fase multi-nivel, o QPSK e o 8-PSK, para trés arquiteturas de transmissdo/recep¢do. As trés
curvas pretas, mais abaixo, referem-se ao QPSK e as trés azuis, mais acima, ao 8-PSK. As curvas pon-
tilhadas dizem respeito ao sistema nao-coerente com codificagao/descodificacao diferencial dos sim-

bolos, enquanto as curvas tracejadas sdo sistemas de recep¢do coerente e codificacdo/descodificacdo
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diferencial. As curvas continuas referem-se a sistemas com recep¢do coerente sem descodificacdao

diferencial.

10
107
107
o
L
m
10 ° | === QPSK
----- DQPSK
|| == =Dcarsk
10" | =——8-PSK
““““ D-8-PSK
- = = DC-8-PSK
107° : ‘ ‘ :
6 7 8 10 11 12

9
SNR (dB)

Figura 3.1: Curva de taxa de erro de bit (BER) em funcdo da relacdo sinal-ruido (SNR) para dois
formatos de modulagdao multi-nivel e trés arquiteturas diferentes para cada formato.

Percebe-se, a partir da Fig. 3.1, que para um mesmo formato de modulagao, seja ele o QPSK ou o
8-PSK, para uma dada BER, os sistemas coerentes apresentam uma menor SNR necessaria. Ou que
para uma mesma SNR, o sistema coerente apresenta uma menor BER frente ao sistema nao-coerente.
Além disso, fica evidente que o formato QPSK tolera uma SNR menor para uma dada BER.

Com base no desempenho apresentado na Fig. 3.1 e a literatura apresentada no Capitulo 1, os
estudos se concentraram em sistemas 6pticos coerentes com descodificacao diferencial, tratados daqui
para frente simplesmente como QPSK e 8-PSK. Na Secdo 3.3 faremos a modelagem do sistema
estudado e no Capitulo 4 estudaremos especificamente técnicas de recuperacdo da fase da portadora.

Para sistemas ndo-coerentes, a ausencia de deteccao diferencial leva a erros catastréficos.

3.3 Modelo do sistema

No transmissor, Fig. 3.2, dois sinais complexos modulam o laser transmissor por meio de dois

moduladores Mach-Zehnder [+Q (I+Q MZM) em fase e em quadratura, a fim de produzir dois sinais
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com modulacdo de fase multi-nivel. Esses sinais sdo entdo acoplados em um combinador de pola-
rizagdo (polarization beam combiner — PBC), resultando em um sinal multiplexado em polariza¢ao
(polarization multiplexed signal — PolMux). A representacdo complexa do sinal PolMux em banda

base é dada por:

v
Sk

Sp = , 3.1)

H
Sk

em que SZ e skH s@o0 os simbolos transmitidos nas polarizacdes vertical (/) e horizontal (H).

Em seu percurso pela fibra, o sinal PolMux é corrompido pela PDL e pelo ruido aditivo ASE
advindo dos estagios de amplificagdo. No receptor, o sinal é misturado ao LO por um conjunto de
hibridas de 90°. O sinal € entao detectado nos fotodetectores balanceados, seguindo para um banco

de filtros casados aos sinais transmitidos. Assume-se amostragem perfeita.

————————————

Hjbrid]: * — Re(r)
ap° =i i
i} — Im(r,))
Hibrid] * _ Relr)
il — Im(r)
' | kT,

Filtro casad

Figura 3.2: Sistema de multiplexacdo de polarizacdo em um receptor homdédino.

PBS PBC |
== +’
[voa |
L—1 PDL

Figura 3.3: Modelo para PDL
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A PDL, Fig. 3.3, pode ser representada com um elemento divisor de polarizacio (polarization
beam splitter — PBS), um atenuador 6ptico variavel (variable optical attenuator — VOA) e um ele-
mento combinador de polarizacao (PBC) como na Fig. 3.3. Apds a recuperacao ideal de polarizagao
feita digitalmente juntamente com a equalizacdo (Fig. 3.4), o sinal obtido no receptor pode ser re-
presentado como o sinal distorcido pela PDL, o ruido de fase e o ruido resultante dos amplificadores

opticos EDFAs (erbium-doped fiber amplifiers — amplificadores a fibra dopada com érbio):

Iy = HSk exp(jé’k) + ng, (32)

em que H € a matriz de transmissao da PDL, 6, € a diferenca de fase do LO e do laser do transmissor
no instante &, € n; € o vetor bidimensional com o ruido aditivo gaussiano branco complexo (additive
white gaussian noise — AWGN) resultante dos amplificadores. A matriz H é usualmente apresentada

em fungdo do coeficiente de PDL I'(dB) = 101log i—z:

cosa —sina V1—7 0 cos 3 —sin
H-— , 3.3)
sina  Cos « 0 V14 sin(3  cosf3

sendo que a primeira e a ultima matrizes sdo rotagdes referentes ao elemento gerador de PDL (Fig.
3.3), e a matriz central € responsdvel pela atenuagdo em uma das polarizagdes ortogonais rotaciona-
das.

Apés a recepgao coerente, os sinais sao equalizados (Fig. 3.4). No modelo da equalizacdo, a
matriz de separacdo W compensa idealmente o descasamento de polarizacao entre o sinal recebido e

a orientacdo do LO:

Y. = Wry = W [Hs,exp(jbi) + ny]

= WHs;, exp(j@k) + Wn,, 3.4)

sendo w, = Wny,.
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Figura 3.4: Modelo de um receptor coerente homddino ideal com um médulo de recuperacdo de
portadora do tipo feedforward baseado em DSP e um algoritmo de decisao de distancia minima.

Ap6s a devida equalizacdo e separacao de polarizagdo, os sinais podem ser representados por:
Yi. & Sp exp(jbx) + Wi, (3.5)

em que y, € um vetor com os sinais nas duas polarizagdes, s;, € o vetor dos sinais transmitidos, 6 o
ruido de fase (escalar), e w;, € um vetor de ruidos aditivos. Embora os ruidos aditivos sejam processos
independentes em cada polarizacdo, o ruido de fase, por sua vez, é 0 mesmo.

Sendo o deslocamento de fase 6, o mesmo para as duas polariza¢des, resulta, para cada polariza-
¢do, em:

yr s exp(j6r) + wy (3.6)

o H

A N . . v
em que o2, a variancia de w;, para a polariza¢do horizontal (H), pode ser diferente de 02", a

variancia de wy, para a polarizagdo vertical (V), (por exemplo, na presenca de PDL).



Capitulo 4

Recuperacao de portadora tipo feedforward

Foram investigados métodos de recuperagao de portadora do tipo feedforward (feedforward car-
rier recovery — FFCR) em sistemas PoIMux com relagdo sinal-ruido (SNR) desigual em cada polariza-
¢d0, como acontece em sistemas acometidos com atenuagao dependente de polarizacao (polarization-
dependent loss — PDL). Foi proposto um mecanismo de estima¢dao FFCR conjunta com amostras das
duas polarizacdes que foi comparado com outros trés métodos alternativos. A penalidade em SNR

para cada arquitetura foi medida a partir de simulagdes de Monte Carlo.

4.1 Uma polarizacao

A recuperacdo de portadora usando o esquema de FFCR para um sistema com uma tnica polari-
zacdo € capaz de estimar 6, a partir de um sinal y;, corrompido com ruido aditivo ASE e um ruido de

fase descrito por um processo de Wiener [28], tal que:
Yr = s exp(jb) + ws, 4.1)

em que wy, é um processo aleatério AWGN complexo com média nula e variancia 02 = Nj.

w —

Um modelo classico proposto por Viterbi e Viterbi [29] para estimacdo da portadora por meio

17
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do esquema FFCR para uma unica polarizacdo € o algoritmo que aparece na Fig. 4.1. O primeiro
passo do algoritmo € remover a dependéncia dos dados. Em sistemas M-PSK, isso pode ser obtido
elevando o sinal complexo a M-ésima poténcia. Depois disso, filtra-se a seqiiéncia para mitigar o
papel do ruido aditivo. Em seguida, toma-se o argumento desse sinal dividido por M. Segue-se,
entdo, um dispositivo de phase unwrapping (PU) para permitir que a fase estimada possa excursionar

de —oo a 400 em vez de —m /M a +m /M, no caso sem o PU [6], resultando em:

PU() = () + (E + %J) QMW (4.2)

A Fig. 4.2a mostra a estimacdo de fase antes do elemento PU, resultando em uma descontinuidade
na fase para valores de —7w/M e +x/M. O mesmo ndo acontece para as amostras da Fig. 4.2b

posteriores ao elemento PU.

>

¥i I_ phase , g
(. )M " LPFWeighed " (1/M)arg( . )_’unwrapping k

Figura 4.1: Recuperagdo de portadora do tipo feedforward para um sistema com dnica polarizacao

O modelo de 6, obedece a um processo discreto de Wiener, em que o elemento no instante k é

resultado da soma do ruido no instante £ — 1 e uma variavel aleatéria de média nula Ay:

O = Ok—1 + Ay;
i—1
Ori = Ok + D Ami 4.3)
m=0
i—1
Ok = Ok + Y fim. (4.4)
m=0

Nas equagdes acima, Ay, A, € 1, s40 varidveis aleatorias com distribui¢des gaussianas de média
nula e varidncia 0} = 03 = o), = 2rAvT. A largura de banda Av é a soma das bandas de 3 dB do

laser transmissor € do LO e T € o periodo de simbolo. De maneira anédloga, a Eq. e a Eq. 4.3 O vetor
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2: 500 amostras do ruido de fase estimado (a) antes do elemento phase unwrapping — PU, e

(b) depois do elemento PU (para QPSK com AvTg = 1073).

com as amostras recebidas, ap6s o primeiro bloco do diagrama da Fig. 4.1, y, pode ser representado

em fungdo de suas amostras passadas. Essas amostras, y}/ ., podem ser escritas como [9, 28]:

i—1

yM . = {sp_jexplj(0, + Z Am)] + wr_i P

m=0
i—1

= splexp[M(O+ Y Am)] + 2, (4.5)

m=0

em que zj_;, resultado de todos os termos da operagdo da poténcia de M a excecdo do primeiro, é

uma varidvel aleatoria (VA) gaussiana com média nula e variancia 0> = M?EM =152 e B, = s3]

Assumindo que o ruido de fase seja suficientemente pequeno, podemos escrever que:

i—1
el m BN exp(GMO) [ 14 M A | + 2. (4.6)

m=0

De forma andloga, os simbolos futuros podem ser escritos como:

i—1
Yot ~ EM/2 exp(j M6y) (1 —l—jMZum) + Zkis- 4.7)

m=0
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Deseja-se obter a estimacido de maxima verossimilhanga (ML) de 6. A funcdo densidade de pro-
babilidade do vetor recebido r = [yp” v, ..., ypZ1, yp', ypty, - Yt n]”, que agrega amostras passadas

e futuras para um dado 6y, pode ser escrita como:

1
(7)L72(detC) 172

Jrio, (x|0r) = exp [—(r —mp)C}(r —my)] (4.8)
em que mp = E{r} = E"? exp(jM6,)1, e C é a matriz de covariancia:

C = EMM*Ko + EMT'MPK,,. (4.9)

Para a matriz C, K,, = ail Lxz para um filtro de comprimento L = 2N + 1, e K dado por:

N -~ 21000 - 0
2 21000 --- 0
1 11000 --- 0
K= 0 000O0O0:--0 (4.10)
0 0oo0oo011 -1
0 00012 ... 2
0 ---00012 - N |
A partir da Eq. 4.8 € possivel derivar a funcdo de verossimilhanga:
A =In ! — (r—mp)?’C7(r — my) (4.11)
n () L/2(det C)1/2 r T '
que deve ser maximizada, resultando em:
- 1 {1fct.
B — L arctan L r) 4.12)

M R{1'Ct-r}
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Levando em conta o esquema de FFCR da Fig. 4.1, 0), é dado por:

; 1
O, = PU {M arg (17C7" - r)} : (4.13)

4.2 Duas polarizacoes

Para o caso em que haja diversidade de polarizacdo, ou seja, em cada polarizacdo, V' e H, hd um
sinal independente, quatro arquiteturas de recuperacao de portadora foram investigadas e comparadas.

As diferencas entre elas estio essencialmente nos pesos do filtro passa-baixas e na localizacao do PU.

4.2.1 Estimacao individual

Essa arquitetura, mais intuitiva a partir do modelo para uma polarizacdo da Fig. 4.1, utiliza as
amostras em cada polariza¢ao individualmente (Fig. 4.3). As estimacgdes de éX e é,f resultam da

filtragem dos simbolos recebidos elevados a M -ésima poténcia nas polarizacdes V e H:

A 1
0, = PU {M arg [17(CY) ' - r"] } : (4.14)
07 = PU {% arg [17(C")~" - "] } : (4.15)
7
g 03¢
Vi I_ phase - gV
CM LPFwcigrens [ (LMDarg( . )_'unwrapping *

N phase -
v |_( il P veigety [ (1/Mare( )_bunwrapping ng
o (S2
%)
&S

Figura 4.3: Estimacdo individual do ruido de fase para um sistema com diversidade de polarizacao.
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4.2.2 Estimacao média

A estimacdo de fase pela média usa dos mesmos filtros da estimag@o individual com os pesos
LPF cigheds € LPFyeighedy- NO entanto, € calculada a média aritmética dos fasores complexos, ge-
rando uma unica estimagdo para as duas polarizagdes dada por 0. Percebe-se que, se o PU for
colocado equivocadamente em outro lugar, pode acarretar em uma situagdo que gera erros catastro-
ficos. O elemento PU, ndo linear, acrescenta miltiplos de 27 /M a fase estimada a fim de que esta
possa excursionar de —oo a +00, em vez de —m /M a +7 /M. No entanto, dependendo da magnitude
do ruido de fase ou do ruido aditivo, podem acontecer cycle slips.

Cycle slips sdo deslocamentos de 27 /M na fase do sinal que podem potencialmente induzir erros
ao valor estimado. Esse problema pode ser minimizado usando descodifica¢do diferencial, imune a
deslocamentos de fase, permitindo que ocorra somente um par de erros nas fronteiras dos cycle slips.
Um exemplo de equivoco ao posicionar o PU € mostrado na Fig. 4.4. A média aritmética realizada
ap6s o PU € equivocada, pois se ocorrer um cycle slip apenas em um dos ramos de polarizacdo, a
recuperacdo de fase fica totalmente comprometida.

A arquitetura apropriada € apresentada na Fig. 4.5, sendo o PU posicionado apds a média aritmé-

tica dos fasores complexos. Assim, a estimagao ¢, é obtida por:

(4.16)

A 1 17 ¢V 41t (et e
Qk—PU{Marg[ 5 ]}

v L — phase ] S
( - ) > LPFweighedX ™ (I/M)arg( . )+unwrapping 1
1+2) ()
hase 2
. M . B Bl p
kal_( ) LPFwelghedy (I/M)arg( - ) unwrapping 2 ng

Figura 4.4: Média dos angulos ap6s o PU. Essa arquitetura ndo funciona, pois permite que ocorram
erros catastroficos.
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Figura 4.5: Estimacdo média de recuperacdo de portadora do tipo feedforward em sistemas PolMux.

4.2.3 Estimacao com filtro plano

Essa arquitetura usa um filtro plano finito para realizar a mitiga¢ao do ruido aditivo. A estimagdo
por meio de um filtro plano tem sido largamente utilizada em laboratérios e experimentos em campo,
com comprimento do filtro 6timo obtido experimentalmente. Um dos motivos € a sua relativa facili-
dade de implementacdo. Com o auxilio de algum algoritmo adaptativo, o tamanho do filtro pode ser
alterado a fim de minimizar a taxa de erro de bit (BER). Por exemplo, o uso de FEC (forward-error

correction) pode ser adequado para isso. A estimacao de fase pode ser dada por:

N )

N
) Z (yl‘c/-m)M + Z (y/?-',-i)M
0, = PU{ — arg | ==X 5 —— ;

N (4.17)

sendo IV escolhido para minimizar a BER. A Fig. 4.6 apresenta o diagrama de recuperacio de fase
para o modelo com um filtro plano.

Uma expressdo analitica para o tamanho 6timo desse filtro pode ser encontrada em [30].

4.2.4 Estimacao conjunta

Propomos neste trabalho um método que usa conjuntamente as amostras recebidas nas duas pola-

rizacdes foi proposta e publicada em [9]. A estimagdo conjunta busca encontrar 0y, tal que a fungdo
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VMM 1PF,, P (1/Mare( . ) unwrapping
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Figura 4.6: Recuperagdo de portadora do tipo feedforward para duas polarizacdes fazendo uso de um
filtro plano finito.

Jr*10, (’[0k) seja médxima, sendo:

r’= [(yl‘f/—N)J\/lv () (yl‘f/)Mv () (yl‘f/—l—N)Mu (yl?—N)J\/[7 EERE) (yf)ﬂ/l7 EERE) (ylg{i-N>M]T (418)

Note que r’ inclui amostras das polariza¢des verticais e horizontais. A matriz C’ associada ao

vetor r’ pode ser descrita como:
C’ = EMM’K’0% + EMTIMPK,,, (4.19)

em que K’ e K’,, podem ser obtidas da matriz K e K,, definida na Secdo 4.1:

K K
K = : (4.20)
K K
ILXLUiV 0
K, = " . (4.21)
0 ILXLUiH

A formulacdo da matriz K’ € baseada no fato de que os simbolos recebidos nas polarizagdes V'
e H sao corrompidos pelo mesmo ruido de fase. Assim, a estimag@o conjunta do ruido de fase é

calculada pesando as amostras conjuntamente das duas polarizagdes:

6, = PU {% arg [17C7' - r’] } . (4.22)
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Figura 4.7: Recuperacdo de portadora por meio de estimacdo conjunta das amostras nas duas polari-
zagoes.
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A Fig. 4.8 mostra, para efeitos de ilustragdo, os coeficientes de um filtro com N = 10 usado para
a estimacdo individual e conjunta para um cendrio em que SNRy =7 dB e SNRy = 4 dB, e o ruido
de fase € um processo de Wiener gerado pelo acimulo de um processo gaussiano com média zero e
o3& = 2rAvT, = 271074,

A curva vermelha, tracejada, € obtida dos coeficientes do filtro, calculados, individualmente, para
cada polarizag¢do (polarizacdo V' a esquerda, e polarizacdo H a direita). De fato, a forma 6tima do
filtro depende da significancia do ruido aditivo e do ruido de fase de Wiener. Como esperado, a
forma do filtro para a polarizacdo H € mais suave, ja que a SNR € menor e o ruido aditivo se torna
relativamente mais importante. Para a polariza¢do V' o filtro é mais afiado, pois para uma SNR mais
alta, o ruido de fase se torna mais proeminente.

A curva continua mostra os coeficientes do filtro para a estimagao conjunta. Nota-se que tanto
para a polariza¢do V' quanto para a polarizacdo H, o filtro de estimagdo conjunta tem forma diferente
do filtro de estimagdo individual, assim como o filtro da polarizacdo //, com menor SNR, apresenta
coeficientes mais atenuados que o filtro da polarizagao V.

A Fig. 4.9 mostra o resultado do rastreamento do ruido de fase para os quatro estimadores apre-
sentados: estimacdo individual para cada polarizacdo, V' (Fig. 4.9a) e H (Fig. 4.9b), estimagdo média
(Fig. 4.9¢), estima¢do com um filtro plano (Fig. 4.9d), e estimacdo conjunta com os sinais das duas
polarizacdes (Fig. 4.9¢). Sdo apresentadas 5000 amostras de ruido para um produto AvT, = 1073,

Da Fig. 4.9, podemos observar que para todos os métodos de estimagao, a fase consegue ser rastreada
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0.2 N

Figura 4.8: Pesos do filtro para as polarizacdes V' e H para SNRy = 7 dB (curvas a esquerda) e
SNRy = 4 dB (curvas a direita). Curva tracejada: estimac¢do individual. Curva continua: estimagdo
conjunta. A diferenca do ruido de fase entre amostras adjacentes € um processo gaussiano com
varidncia 03 = 2rAvT, = 2w107*. O tamanho do filtro € de N = 10. O eixo das abcissas representa
a k-ésima amostra e o eixo das ordenadas o peso normalizado dos coeficientes.

satisfatoriamente. A ocorrencia de cycle slips é observada em todos os casos diferentes da estimagdo

individual para a polarizacao V. No entando, a ocorrencia de dois cycle slips para a estimagao con-

junta, o que nao acontece para as demais, fez a estimacao coincidir novamente com o ruido de fase.

4.3 Estimacao adaptativa do ruido aditivo

A estimagao do ruido de fase apresentada assume que as variancias do ruido aditivo, Ui,v e afu 1y €
n n

a energia de simbolo, F/;, sejam parametros conhecidos. No entanto, em um ambiente real, € desejavel
estimar também esses parametros a partir, simplesmente, do vetor de simbolos recebidos. Thomas
Benedict e T. Soong [31] propuseram trés métodos de estimacdo conjunta do sinal e do ruido a partir
do envelope do sinal. O primeiro € um estimador de maxima verossimilhanca que, embora apresente
convergéncia Otima, necessita de calculos numéricos iterativos envolvendo funcdes de Bessel. O
segundo e o terceiro métodos sdo baseados no método de momentos, com solu¢ao mais simples.
Considere um vetor de N simbolos independentes recebidos em cada polarizagdo de acordo com

a seguinte funcdo densidade de probabilidade:

py) = (y/o®)Io(Py/o?) exp[—(y> + P?)/207] y >0, (4.23)
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sendo ¥ o simbolo recebido, o2 a variincia do ruido aditivo, P? a energia do simbolo e I, a funcdo
modificada de Bessel de ordem zero de primeiro tipo.

Quando utilizamos o segundo e o quarto momento, descritos por:

E[y?] = P* + 20?, (4.24)

Ely'] = P' 4+ 8P%0* + 80", (4.25)

as estimacodes da energia e do ruido podem ser reduzidas a:

P? = [2(y2)? — y1V/2, (4.26)
6% = %@ — P?). (4.27)

Todos os resultados apresentados do Capitulo 5 assumiram conhecimento perfeito da energia do

simbolo e da variancia do ruido aditivo nas duas polarizagoes.
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Figura 4.9: resultado do rastreamento do ruido de fase em 5000 amostras, com AvT, = 1073, para
SNR de 7 dB para a polarizacdo V' e 4 dB para a polarizacdo H. Para todas as figuras, as linhas
azuis, mais escuras, sdo o ruido de fase, e as curvas vermelhas, mais claras, representa o rastreamento
para cada arquitetura apresentada. (a) € a estimacgdo individual para a polarizag¢do vertical V', (b) € a
estimacao individual para a polarizac@o horizontal H, (c) é a estimagdo com a média, (d) a estimagao
a partir de um filtro plano, e (e) é a estimagao conjunta.
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Simulacoes

5.1 Configuracao da simulacao

Para avaliar o desempenho dos quatro métodos de recuperacdo de portadora foi necessario um
intenso processo de simula¢des de Monte Carlo. Todas as simulagdes foram feitas para dois forma-
tos de modulacao multi-nivel com diversidade de polarizacdo, receptores coerentes e decodificacdao
diferencial. Os formatos de modulag¢do utilizados foram o QPSK e o 8-PSK.

No transmissor, dois sinais com modulacao multi-nivel com multiplexacao de polarizagao (verti-
cal V e horizontal /) sdo gerados aleatoriamente pelo modulador, que sdo frutos de quatro seqii€éncias
pseudo-aleatodrias codificadas com cédigo de Gray. Para incorporar ao sinal gerado, ainda sem ruido
aditivo, o descasamento de fase resultante dos lasers do transmissor € do LO, os sinais V e H sdo
multiplicados igualmente pelo ruido de fase de Wiener com 03 = 27 AvT,, em que Av é a soma das
bandas de 3 dB do transmissor e do LO no receptor, e T} € o periodo de simbolo.

Assumindo uma perfeita separacdo das fontes, adiciona-se, por conseguinte, o ruido aditivo gaus-
siano branco complexo (additive white gaussian noise — AWGN) com 3 dB de desequilibrio em cada
polarizagdo, que apresenta 027 = 202V, Por exemplo, a Fig. 5.1 mostra a constelagdo dos sinais
recebidos para as duas polarizagdes, V' e H, antes e depois da recuperacdo de portadora, para uma

modulacdo QPSK. Da mesma forma, a Fig. 5.2 mostra a constelacdo dos sinais recebidos para as

29
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duas polarizagdes, V' e H, antes e depois da recuperacio de portadora, para uma modulacdo §-PSK.

O produto AvT, é tal que representa uma taxa de 40 Gb/s e banda de laser equivalente total de 10

MHz.

Quadratura
Quadratura

Quadratura
Quadratura

Fase

Figura 5.1: 5000 simbolos QPSK recebidos, corrompidos por ruido AWGN e de fase (processo de
Wiener) com AvT, = 1073, As figuras a esquerda sdo os sinais recebidos para a polariza¢do vertical
e horizontal anteriores a recuperacdo de portadora, e as da direita sdo as mesmas apds a recuperagao
de portadora utilizando-se da estimagdo individual. Nas curvas superiores a SNR € 3 dB maior (7 dB)
do que para as inferiores (4 dB).

O receptor consiste em uma das quatro arquiteturas de recuperacdo de portadora seguido de um
estimador de distancia minima e uma posterior decodificacdo diferencial. A BER, para cada polariza-
¢do, é calculada com pelo menos 2 x 10° bits transmitidos (10° em fase mais 10° em quadratura) para
a modula¢do QPSK e mais de 3 x 10° bits transmitidos para a modulagio 8-PSK para cada largura de
linha Av. Foram simulados 10 valores de Av.

Todas as simulagdes foram feitas para 40 Gb/s. Para o QPSK (2 bits/simbolo), T, = 1071%s. Para

o0 8-PSK (3 bits/simbolo), T, = 1,5 - 10719,
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Figura 5.2: 5000 simbolos 8-PSK recebidos, corrompidos por ruido AWGN e de fase (processo de
Wiener) com AvT, = 1,5 x 1073, As figuras a esquerda sio os sinais recebidos para a polarizagio
vertical e horizontal anteriores a recuperacdo de portadora, e as da direita sdo as mesmas apds a
recuperacdo de portadora utilizando-se da estimacao individual. Nas curvas superiores a SNR ¢ 3 dB
maior (7 dB) do que para as inferiores (4 dB).

A medida que o valor de Arv aumenta, uma maior penalidade de SNR é percebida com relagio
ao valor tedrico da BER sem a presenca de ruido de fase. As Figs. 5.3 e 5.4 mostram a penalidade
da SNR em dB em fung¢@o da razdo largura de linha/taza de simbolo. O valor das penalidades foi
obtido pela diferenca (para BER= 10~?) entre os valores experimentais e os valores teéricos de SNR.

O valor tedrico para a taxa de erro de bit (BER) em fun¢do da SNR para formatos de modulacao

multi-nivel, como o QPSK e o 8-PSK, ¢ dada pela Eq. 5.1 [28]:

Ey 1 . (TN [2E,logy M
BER{SNR=— |~ —2 — —. 5.1
( N0> log, M - Sm(M) No ©-1)

Usou-se um passo maximo de 0,06 dB de SNR para o QPSK e 0,1 para o §-PSK. O tamanho do

filtro na recuperacdo de portadora usando ML foi de L = 2N 4+ 1 = 21 para os dois casos. Para o
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caso de estimacdo com o filtro plano finito, o tamanho deste € tal que minimize a BER até o maximo
de L = 2N + 1 = 21. Isso € feito da seguinte maneira: 10 rodadas de simulagdes com mais de 10°
simbolos (0 que equivale a 2 x 10° bits para 0 QPSK e 3 x 10° bits para o 8-PSK) sio feitas para cada
valor de N (N variando de 1 até 10, e conseqiientemente, L. variando de 3 a 21). Tomou-se o valor

de N que apresentou a menor BER média das 10 rodadas e conseqiientemente a menor penalidade de

SNR.
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Figura 5.3: Penalidade da SNR versus razdo largura de linha/taza de simbolo para quatro arquite-
turas FFCR (para QPSK, 3 dB de desequilibrio na SNR devido a PDL, polarizacio com menor SNR
considerada e BER = 107?).

5.2 Resultados e discussoes

Simulou-se um sistema PolMux com PDL de 3 dB. A SNR da polarizacdo H foi suposta 3 dB
menor que a SNR da polarizacdo V. As curvas das Figs. 5.3 e 5.4 correspondem ao pior caso, 0
da polarizagdo H, que serd o fator limitante do sistema como um todo. Como a polarizacdo H tem
uma SNR 3 dB menor, a taxa de erro é maior para essa polarizacdo comparativamente a polariza¢ao
V. Embora para a polarizacdo V' a estimacao individual obtenha um bom resultado, é esperado que,
para a polarizacdo H, a estimacao individual apresente a maior penalidade de todas as arquiteturas

devido a menor SNR. As curvas para estimagao individual sdo apresentadas como curvas traco-ponto
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Figura 5.4: Penalidade da SNR versus razdo largura de linha/taza de simbolo para quatro arquite-
turas FFCR (para 8-PSK, 3 dB de desequilibrio na SNR devido a PDL, polarizacdo com menor SNR
considerada e BER = 107?).

vermelhas. As curvas pretas pontilhadas correspondem a penalidade devida ao filtro plano finito de
tamanho 6timo.

As curvas tracejadas em verde e as sdlidas em azul correspondem ao uso da média dos fasores
complexos e da estimacdo conjunta, respectivamente. Na Fig. 5.3 percebe-se que para um dado
laser do transmissor e um LO no receptor, a estimagao conjunta consegue quase dobrar a taxa de bits
possivel atingindo no méximo 1 dB de penalidade de SNR para uma BER = 103, quando comparada
com a arquitetura do filtro plano. Para o QPSK e uma razdo largura de linha/taxa de simbolo
de 5 x 1073, a estimacdo conjunta apresenta uma penalidade de 1,1 dB de SNR, enquanto a média
apresenta 1,8 dB, o filtro plano 2,0 dB e a estimacdo individual 3,9 dB. A escolha do valor maxino
tolerado do produto AvT implica inevitavelmente na escolha e uma banda dos lasers do sistema para
uma dada taxa de transmissdo desejada. Idealmente, escolheriamos o menor valor possivel para o
produto AvT,. No entanto, o custo de um laser com uma largura de banda especialmente pequena
ainda é proibitivo. Por isso tolera-se uma penalidade méxima para uma dada taxa de transmissao. A
alteracao do método de recuperagdo de portadora para um que tenha menor penalidade mantendo-se

as outras varidveis € desejavel e necessdria a medida que se requeira uma maior taxa de transmissao.
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Considerando o custo computacional requerido, tanto a arquitetura média quanto a conjunta levam
em conta o sinal nas duas polarizagdes. Ja a estimacdo com filtro plano necessita do cdlculo da
BER. De fato, uma estimagdo imperfeita da SNR e uma variacio rdpida da PDL podem diminuir
o desempenho das estimacdes média e conjunta frente ao filtro plano. No entanto, usualmente, a
variagdo da PDL é muito mais lenta que a duragao do simbolo [16].

Para a FFCR conjunta e média, a complexidade computacional é dominada pela etapa de filtragem
do sinal. Quando comparados entre si, a estimagao conjunta apresenta menor penalidade de SNR a
custa da inversdo de uma matriz maior, porém esparsa. Essas consideracdes tornam o seu uso atrativo
para o projetista de sistemas.

Afora um aumento geral da suscetibilidade ao ruido de fase, os resultados do 8-PSK, Fig. 5.4,
indicam um comportamento semelhante aquele observado com modulagdo QPSK [9]. A arquite-
tura FFCR com estimagdo conjunta apresenta uma penalidade de 1,1 dB de SNR para uma razao
largura delinha/ taxa de simbolo de 7,5 x 10™%, enquanto as outras arquiteturas tém penalidade

de 1,5 dB (média), 1,7 dB (filtro plano) e 2,8 dB (individual).
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Conclusao

O estimador de fase de portadora (carrier phase estimator — CPE) é um elemento central em
sistemas coerentes com sinais multi-nivel, como é o caso de sinais M-PSK. A medida que M au-
menta, mais importante se torna o CPE, como visto para o QPSK e 8-PSK. Um algoritmo CPE
adequado reduz potencialmente os requisitos de projeto quanto a largura de linha do laser do trans-
missor e do oscilador local. Em sistemas com diversidade de polarizacdo (PolMux), os métodos CPE
podem obter proveito dessa diversidade, haja vista que o ruido de fase € igual nas duas polariza-
coes. Esse receptor que leve em conta a diversidade de polarizacao deve, no entanto, se preocupar
com um possivel desequilibrio na SNR nas duas polarizacdes, no momento de calcular os coefi-
cientes do filtro do CPE. Propds-se nesse trabalho um CPE que faz uso de uma arquitetura FFCR
conjunta em um ambiente sujeito a PDL. Esta arquitetura foi comparada a outras trés arquiteturas.
Dessa forma, foi observado que em alguns casos essa arquitetura proposta quase que dobrou a razao

largura de linha/ taxa de simbolo toleravel comparada a arquitetura que usa um filtro plano finito.

6.1 Trabalhos futuros

Como observado na Secdo 4.3, em um sistema real, pode-se desconhecer a SNR em cada polari-

zacdo, sendo necessario um algoritmo de estimagao do ruido aditivo nas duas polarizagdes para obter
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um desempenho adequado da arquitetura FFCR. Da mesma forma, em um sistema qualquer, pode ser
necessario estimar a energia de simbolo do sinal. Outro ponto importante € o tratamento do sinal no
front-end a fim de prover a separacdo de fontes das duas polarizagdes e a equalizacdo necessdria para
o tratamento do sinal.

Todos esses pontos deverdo ser tratados em um outro momento, nao tendo sido objeto primeiro
desse trabalho. O estudo dos formatos avancados de modulagdo foi a motivagdo inicial para tratarmos
de sistemas coerentes, formatos de modulagao multi-nivel e arquiteturas de recuperagcao de fase da
portadora.

Um modelo analitico do PU permite um melhor entendimento das equacdes do sistema, sendo
possivel trabalhar com mais ferramentas que as simulacdes.

A medida que se aumenta a taxa de transmissio nos sistemas 6pticos, varios efeitos nio-lineares
comecam a serem percebidos. Todo um grupo de efeitos como o SPM, XPM e FWM, em sistemas

WDM devem ser estudados.
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