S",A UNIVERSIDADE ESTADUAL DE CAMPINAS
v,.y' Faculdade de Engenharia Elétrica e de Computagao

UNICAMP

Fabio Aparecido Barbosa

Avaliacao da Interacao entre a Formatacao
Probabilistica de Constelacoes e Etapas de
Processamento Digital de Sinais para Sistemas

Opticos Coerentes Digitais

Campinas
2021



Fabio Aparecido Barbosa

Avaliacao da Interacio entre a Formatacao Probabilistica de
Constelacoes e Etapas de Processamento Digital de Sinais

para Sistemas ()pticos Coerentes Digitais

Tese apresentada a Faculdade de Engenha-
ria Elétrica e de Computacdo da Universi-
dade Estadual de Campinas como parte dos
requisitos exigidos para a obten¢do do titulo
de Doutor em Engenharia Elétrica na drea

de Telecomunicagdes e Telemética.

Orientador: Prof. Dr. Darli Augusto de Arruda Mello

Este exemplar corresponde a versao final
da tese defendida pelo aluno Fabio Apa-
recido Barbosa, e orientada pelo Prof. Dr.
Darli Augusto de Arruda Mello.

Campinas
2021



Ficha catalografica
Universidade Estadual de Campinas
Biblioteca da Area de Engenharia e Arquitetura
Rose Meire da Silva - CRB 8/5974

Barbosa, Fabio Aparecido, 1991-

B234a Avaliacao da interagao entre a formatacgao probabilistica de constelacoes e
etapas de processamento digital de sinais para sistemas opticos coerentes
digitais / Fabio Aparecido Barbosa. — Campinas, SP : [s.n.], 2021.

Orientador: Darli Augusto de Arruda Mello.
Tese (doutorado) — Universidade Estadual de Campinas, Faculdade de
Engenharia Elétrica e de Computacgao.

1. Comunicagdes Opticas (Transmissao de dados). 2. Processamento
digital de sinais. |. Mello, Darli Augusto de Arruda, 1976-. Il. Universidade
Estadual de Campinas. Faculdade de Engenharia Elétrica e de Computacgao.
[1l. Titulo.

Informacdes para Biblioteca Digital

Titulo em outro idioma: Investigation of the interplay between probabilistic constellation
shaping and digital signal processing algorithms for digital coherent optical systems
Palavras-chave em inglés:

Optical communications (Data transmission)

Digital signal processing

Area de concentracdo: Telecomunicagdes e Telematica

Titulagado: Doutor em Engenharia Elétrica

Banca examinadora:

Darli Augusto de Arruda Mello [Orientador]

Dalton Soares Arantes

Renato da Rocha Lopes

Marcelo Luis Francisco Abbade

Joédo Cris6stomo Weyl Albuquerque Costa

Edson Porto da Silva

Data de defesa: 03-09-2021

Programa de Pés-Graduacgao: Engenharia Elétrica

Identificagao e informagoes académicas do(a) aluno(a)

- ORCID do autor: https://orcid.org/0000-0001-5891-4495
- Curriculo Lattes do autor: http:/lattes.cnpqg.br/9823342568901433



COMISSAO JULGADORA - TESE DE DOUTORADO

Candidato: Fabio Aparecido Barbosa. RA: 162625.
Data da Defesa: 3 de setembro de 2021.

Titulo da Tese: "Avaliacdo da Interacdo entre a Formatacdo Probabilistica de Constelagdes e
Etapas de Processamento Digital de Sinais para Sistemas Opticos Coerentes Digitais".

Prof. Dr. Darli Augusto de Arruda Mello (Presidente).
Prof. Dr. Dalton Soares Arantes

Prof. Dr. Renato da Rocha Lopes

Prof. Dr. Marcelo Luis Francisco Abbade

Prof. Dr. Joao Criséstomo Weyl Albuquerque Costa
Prof. Dr. Edson Porto da Silva

A ata de defesa, com as respectivas assinaturas dos membros da Comissdo Julgadora, encontra-se
no SIGA (Sistema de Fluxo de Dissertacdao/Tese) e na Secretaria de P6s-Graduacio da Faculdade
de Engenharia Elétrica e de Computacao.



Dedico esta tese a minha familia



Agradecimentos

Agradeco primeiramente a Deus. A caminhada até a finalizacao desse trabalho foi
longa e ardua. Mas, quem poderia dizer que ela seria um pouco mais dificil nas fases finais por
causa de uma pandemia? Uma certeza eu tenho: certamente essas caracteristicas seriam signifi-
cantemente amplificadas caso eu ndo tivesse o suporte de diversas pessoas. Comeco agradecendo
ao apoio incondicional de minha familia, em especial de meus pais, Ivone e Aparecido. Agradeco
por ndo medirem esforcos para que eu alcangasse meus objetivos e sonhos. Pelo imenso amor,
apoio e inspiracdo sou eternamente grato. Agradeco a Beatriz, pelas incansaveis vezes em que
me mostrou o lado bom das coisas e por estar sempre pronta para ouvir minhas preocupacoes.
Obrigado por ser minha inspirag@o e pelo imenso apoio.

Gostaria de agradecer também ao meu orientador, o Prof. Darli. Durante estes anos
de pesquisa juntos desenvolvemos uma excelente relacido de trabalho. Além disso, agradeco
imensamente pela amizade que criamos, pelos riquissimos conselhos e suporte em momentos
de divida. Agradeco por sua honestidade e honradez, bem como por todo o esfor¢co empregado
neste projeto. Estendo aqui meus agradecimentos ao Prof. Dalton, por seus conselhos e apoio
no desenvolvimento deste trabalho. Muito obrigado por me receberem tao bem no ComLab.
Agradeco a todos os amigos do ComLab e da Unicamp: Lailson, Alaelson, Ruby, Veruska, Dimas
Augusto, Carlos, Lorena, Aparna, Kayol, Jonathan, Yalena e Claudio. Muitissimo obrigado pelo
convivio. Agradeco também ao Thyago, pela amizade, conversas e conselhos.

Pela oportunidade de fazer parte da BrPhotonics e da Idea! como estudante de
doutorado por um periodo conjunto de 16 meses agradeco ao Dr. Jacklyn Reis e ao Dr. Julio
Oliveira. Certamente foi um periodo de muito aprendizado. Agradeco também ao Daniel por todo
o apoio durante o referido periodo. Também agradego ao grupo de comunicagdes 6pticas do CPqD
pela oportunidade de usar os laboratdrios para fazer coletas experimentais. Em especial, agradeco
ao Sandro Rossi por suas contribui¢cdes indispensdveis nessas tarefas. Ao Omar Darwiche, meu
muito obrigado. Seus c6digos de otimizagao das constelacdes me ajudaram muito.

Meu muito obrigado aos professores da Faculdade de Engenharia Elétrica e Compu-
tacdo (FEEC) da Unicamp, os quais contribuiram de forma essencial para a minha formacao.
Agradeco a Unicamp pelo apoio estrutural, e o apoio financeiro do Fundo de Apoio ao Ensino,
Pesquisa e Extensdo (FAEPEX), da Fundagdo de Amparo a Pesquisa do Estado de Sao Paulo
(FAPESP), processo 2015/24341-7, e do Conselho Nacional de Desenvolvimento Cientifico e
Tecnoldgico (CNPq), processo 166102/2018-0. Viva a Ciéncia!



“Ninguém caminha sem aprender a caminhar, sem aprender a fazer o caminho caminhando,
refazendo e retocando o sonho pelo qual se pos a caminhar.”
(Paulo Freire)



RESUMO

Avalia-se a interacdo entre a formatac@o probabilistica (probabilistic shaping - PS) de cons-
telagcOes e tipicas etapas de processamento digital de sinais (digital signal processing - DSP)
empregadas em receptores Opticos coerentes digitais. O canal 6ptico € modelado como um canal
de ruido aditivo gaussiano branco (additive white Gaussian noise - AWGN) e a aplicacao de
PS segue a distribui¢cdo de Maxwell-Boltzmann (MB). Expressoes analiticas sdo apresentadas
para uma versao totalmente supervisionada do tradicional algoritmo de recuperagdo de fase da
portadora (carrier phase recovery - CPR) conhecido como algoritmo de busca cega de fase (blind
phase search - BPS). Enquanto essa versao supervisionada somente é afetada negativamente pela
aplicagdo de PS quando sio usadas janelas pequenas de rejeicao de ruido, demonstra-se por meio
de simulagdes e experimentos que o algoritmo BPS € fortemente afetado mesmo com longas
janelas. Além disso, observa-se que a regido de pior caso para o funcionamento do BPS est4 na
proximidade da condi¢do de formatagdo que, em tese, maximiza a informag¢do mutua (mutual
information - MI) sob o canal AWGN quando PS ¢ aplicado de acordo com a distribui¢ao de
MB, principalmente em regido de baixa relacdo sinal-ruido (signal-to-noise ratio - SNR). Nesse
cendrio, a aplicacao de PS se traduz em penalidades considerdveis em termos de MI. Propde-se
como solugdo a esse problema um processo de otimizag¢do do fator que controla a magnitude de
formatacdo das constelacdes chamada de deslocamento do fator de formatacdo (shaping factor
detuning - SFD). Operacdes estaveis sdo obtidas ao longo das regides avaliadas e demonstram
que os ganhos decorrentes do uso de PS podem ser garantidos. Investiga-se por meio de dados
experimentais a etapa de recuperagdo de fase da portadora (carrier frequency recovery - CFR)
demonstrando que o algoritmo da 4 poténcia (4-th Power) também € afetado pela aplicacdo de
PS, e uma solucao baseada em pilotos é uma vidvel alternativa. De fato, observa-se que ambas
as etapas de CFR e CPR podem se beneficiar da inser¢ao de simbolos piloto nas sequéncias
transmitidas. Por fim, apresenta-se uma andlise matematica de dois dos principais detectores de
erro de temporizagao (timing error detectors - TEDs), o TED de Gardner e o TED modificado de
Gardner, mostrando que o segundo possui um desempenho dependente da curtose da fonte e,
portanto, da aplicagdo de PS as constelagdes. Por meio de extensas simulacdes essas afirmagdes
sdo validades e estendidas a outras duas estratégias, o TED de Godard e o TED modificado de
Godard. Assim como o TED modificado de Gardner, o TED modificado de Godard é afetado
pelo uso de PS. Este trabalho demonstra que para garantir os beneficios da aplicagao de PS
em sistemas Opticos, a adequacgdo dos algoritmos de DSP usados em receptores coerentes €

requerida.

Palavras-chaves: Comunicagdes Opticas; Formatacdo probabilistica; Processamento digital de
sinais; Sistemas Opticos coerentes digitais; Recuperacao de fase da portadora; Recuperacao de

frequéncia da portadora; Deteccdo de erro de temporizagao.



ABSTRACT

This work investigates the interplay between probabilistic shaping (PS) and typical digital signal
processing (DSP) stages employed in digital optical coherent receivers. We model the optical
channel as an additive white Gaussian noise (AWGN) channel, and PS follows the Maxwell-
Boltzmann (MB) distribution. We present analytical expressions for a fully supervised version
of the traditional carrier phase recovery (CPR) algorithm called the blind phase search (BPS)
algorithm. While PS negatively affects the supervised algorithm only at short noise rejection
windows, we show by simulations and offline processing of experimentally collected traces that
PS affects the BPS algorithm even at long windows. In addition, the worst-case scenarios for
the BPS occur in the vicinity of the shaping condition that, in theory, maximizes the MI for
the AWGN channel when one uses the MB distribution, especially at low signal-to-noise ratio
(SNR) regimes. We propose a technique called shaping factor detuning (SFD) as a solution to
this problem. SFD provides a stable operation, and it preserves the expected gains related to the
use of PS. We also assess using experimentally collected traces the carrier frequency recovery
(CFR) stage, and we show that the PS affects the 4 Power algorithm. However, a viable solution
1s using a pilot-based strategy. In fact, we observe that both the CFR and CPR stages can take
advantage of pilot symbols periodically inserted into the transmitted sequences. Finally, we
present mathematical modeling of two of the most significant timing error detectors (TEDs),
namely the Gardner TED and the modified Gardner TED. Our analysis shows that the source
kurtosis and, consequently, the PS affects the modified Gardner TED. We confirm this through
extensive simulations, and we also extend the analysis to the Godard TED and the modified
Godard TED. Similar to the modified Gardner TED, the modified Godard TED is also affected
by PS. This work demonstrates that one should properly adjust the DSP stages to guarantee the

benefits of using PS in digital coherent optical systems.

Keywords: Optical communications; Probabilistic shaping; Digital signal processing; Digital
coherent optical systems; Carrier phase recovery; Carrier frequency recovery; Timing error

detection.



Lista de abreviaturas e siglas

ADC Analog-to-Digital Converter - Conversao Analdgico-Digital

AIR Achievable Information Rate - Taxa Atingivel de Informacao

ASE Amplified Spontaneous Emission - Emissao Espontanea Amplificada

AWGN Additive White Gaussian Noise - Ruido Aditivo Gaussiano Branco

BER Bit Error Rate - Taxa de Erro de Bit

BICM Bit-Interleaved Coded Modulation - Modulagao Codificada com Bits Inter-
calados

BMD Bit-Metric Decoding - Codificagdo com Métrica Bindria

BP Balanced Photodetection - Fotodetec¢do Balanceada

BPS Blind Phase Search - Busca Cega de Fase

BW Bit-Wise - Baseado em Bits

CD Chromatic Dispersion - Dispersao Cromatica

CFR Carrier Frequency Recovery - Recuperacio de Frequéncia da Portadora

CPR Carrier Phase Recovery - Recuperagdo de Fase da Portadora

M Coded Modulation - Modulacao Codificada

CMA Constant Modulus Algorithm - Algoritmo do Mdédulo Constante

CS Cycle Slip - Escorregamento de Fase

CwW Continuous Wave - Onda Continua

DA Data-aided - Auxiliado por Dados

DAC Digital-to-Analog Converter - Conversor Analdgico-Digital

DCI Data Center Interconnect - Interconexdo de Data Centers

DFT Discrete Fourier Transform - Transformada Discreta de Fourier

DGD Dispersdao Group Delay - Dispersao do Atraso de Grupo



DM
DPLL

DSP
ECL
EDFA
FDE
FEC
FFT
FIR
FS-CFR

FSE
FWM
GN
G-TED

Go-TED

GSOP

GVD
HD
IDFT

IFFT
1id

IPM
IQM
ISI
LDPC

Distribution Matcher - Casador de Distribui¢ao

Digital Phase Locked Loop - Lago de Realimentacdo Digital Travada em
Fase

Digital Signal Processing - Processamento Digital de Sinais

External Cavity Laser - Laser de Cavidade Externa

Erbium-Doped Fiber Amplifier - Amplificador a Fibra Dopada com Erbio
Frequency Domain Equalization - Equalizacdo no Dominio da Frequéncia
Forward Error Correction - Correcdo de Erro Adiante

Fast Fourier Transform - Transformada Rapida de Fourier

Finite Impulse Response - Resposta ao Impulso Finita

Fully-Supervised Carrier Frequency Recovery - Recuperacdo de Frequéncia
da Portadora Totalemente Supervisionada

Fractionally-Spaced Equalizer - Equalizador Fracionério
Four-Wave Mixing - Mistura de Quatro Ondas
Gaussian Noise - Ruido Gaussiano

Gardner Timing Error Detector - Detector de Erro de Temporizacdo de
Gardner

Godard Timing Error Detector - Detector de Erro de Temporizacio de
Godard

Gram-Schmidt Orthogonalization Procedure - Procedimento de Ortogonali-
zacdo de Gram-Schmidt

Group Velocity Dispersion - Dispersdo de Velocidade de Grupo
Hard-Decision - Decisdo Abripta

Inverse Discrete Fourier Transform - Transformada Discrete Inversa de
Fourier

Inverse Fast Fourier Transform - Transformada Inversa Répida de Fourier

Independent and Identically Distributed - Independente e Identicamente
Distribuido

Iterative Polar Modulation - Modulacao Polar Iterativa
In-Phase and Quadrature Modulator - Modulador em Fase e Quadratura
Intersymbol Interference - Interferéncia Intersimbolica

Low-Density Parity-Check Code - Cédigo de Verificagdo de Paridade de
Baixa Densidade



LF

LLR
LMS

LO

MB
MG-TED

MGo-TED

MIMO
MI

M-QAM

MLC-MSD

MLC-PDL

MSE
MZM
NB-CM
NCO
NLI
OSNR
PAM
PAS
PBC
PBS
PB-CFR

PB-CPR

PC

Loop-Filter - Filtro de Lago

Log-Likelihood Ratio - Razao de Log-Verossimilhanca
Least Mean Square - Média Quadratica Minima

Local Oscillator - Oscilador Local
Maxwell-Boltzmann

Modified Gardner Timing Error Detector - Detector de Erro de Temporizacao
Modificado de Gardner

Modified Godard Timing Error Detector - Detector de Erro de Temporizacdo
Modificado de Godard

Multiple Input Multiple Output - Multiplas Entradas e Multiplas Saidas
Mutual Information - Informacdo Miutua

M-ary Quadrature Amplitude Modulation - Modula¢ao M-aria de Amplitude
em Quadratura

Multilevel Coding with Multistage Decoding - Codificacao Multinivel com
Decodificacao em Multiestigios

Multilevel Coding with Parallel, Independent Decoding of the Individual
Levels - Codificagdo Mulinivel com Decodificacio Paralela e Independente
dos Niveis Individuais

Mean Square Error - Erro Médio Quadrético

Mach-Zehnder Modulator - Modulador Mach-Zehnder

Non-binary Coded Modulation - Modulaciao Codificada Nao Bindria
Numerically Controlled Oscillator - Oscilador Controlado Numericamente
Nonlinear Interference - Inferferéncia Nao Linear

Optical Signal-to-Noise Ratio - Rela¢do Sinal-Ruido Optica

Pulse Amplitude Modulation - Modulagao de Pulso em Amplitude
Probabilistic Amplitude Shaping - Formatacio Probabilistica de Amplitude
Polarization Beam Combiner - Combinador de Feixes de Polarizacao
Polarization Beam Splitter - Separador de Feixes de Polariza¢ao

Pilot-Based Carrier Frequency Recovery - Recuperacao de Frequéncia da
Portadora Baseada em Pilotos

Pilot-Based Carrier Phase Recovery - Recuperacao de Fase da Portadora
Baseada em Pilotos

Polarization Controller - Controlador de Polarizagdo



PCA
pdf
PI
PMD
pmf
ppm
PS
PSM

PU

RC
RDE
ROF
RRC
SBS

SE

SD
SD-SW

SD-BW

SGD
SMF
SNR
SPM
SPS
SRS
SSFM
SW
TED
TIA

Principal Component Analysis - Andlise de Componentes Principais
Probability Density Function - Funcdo Densidade de Probabilidade
Proportional-Integral - Proporcional-Integral

Polarization Mode Dispersion - Dispersao dos Modos de Polarizacao
Probability Mass Function - Fungao Massa de Probabilidade

Parts per Million - Partes por Milhdo

Probabilistic Shaping - Formatagao Probabilistica

Phase-Shifted Superposition modulation - Modulagdo de Superposi¢do Des-
locada por Fase

Phase Unwrapper - Desempacotador de Fases

Raised Cosine - Cosseno Levantado

Radius-Directed Equalization - Equaliza¢ao Direcionada ao Raio
Roll-Off Factor - Fator de Roll-Off

Root-Raised Cossine - Raiz de Cosseno Levantado

Stimulated Brillouin Scattering - Espalhamento de Brillouin Estimulado
Spectral Efficiency - Eficiéncia Espectral

Soft-Decision - Decisao Suave

Soft-Decision Symbol-Wise - SD-SW) - Decisdes Suaves com Métricas
Baseadas em Simbolos

Soft-Decision Bit-Wise - SD-SW) - Decisoes Suaves com Métricas Baseadas
em Bits

Stochastic Gradient Descent - Gradiente Descendente Estocastico
Single-Mode Fiber - Fibra Monomodo

Signal-to-Noise Ratio - Relagdo Sinal-Ruido

Self-Phase Modulation - Auto-modulacao de Fase

Supervised Phase Search - Busca de Fases Supervisionada
Stimulated Raman Scattering - Espalhamento Estimulado de Raman
Split-Sted Fourier Method - Método de Fourier de Passo Dividido
Symbol-Wise - Baseado em Simbolos

Timing Error Detector - Detector de Erro de Temporizacao

Transimpedance Amplifier - Amplificador de Transimpedéncia



UWB Ultra-wideband - Banda Ultralarga
VOA Variable Optical Attenuator - Atenuador Optico Varidvel

WDM Wavelength Division Multiplexing - Multiplexacao por Divisao de Compri-
mento de Onda

XPM Cross-Phase Modulation - Modulac¢iao Cruzada de Fase



Sumario

1 Introduclo . . . . . v i v i i i i i i it it e e et et ettt 18
1.1 Contribuig®es . . . . . . . . . . i e e e 21

1.2 Publicagbes AssociadasaTese . . . . . . .. ... .. ... ... .. 22
1.2.1 Outras Publicagbes . . . . . . . . . . .. .. .. ... ... 23

2 Sistemas ()pticos Coerentes . . . . . v v v i i i i i it e e e e e e e 24
2.1 Transmissores Opticos . . . . . . . . o oo 25
2.1.1 Formatos de Modulac¢ao e Formatacdo de Pulso . . . . . . .. ... .. 26

2.1.2  Lasers Semicondutores . . . . . . . . . ... ... 29

2.1.3 Moduladores Opticos . . . . . . . o v i i 30

2.2 Canalde Comunicag@o . . . . . . . . v v v v vt e e e e e 33
221 AeNUACAO . . . . .. e e e e e e e e 33

2.2.2 Dispersdao Cromatica . . . . . . . . . . . i e 35

2.2.3 Efeitos Dependentes da Polarizagdo . . . . .. ... ... ....... 36

2.2.4 Efeitos Nao Lineares . . . . ... ... ... .. ... .. ....... 39

2.3 Receptores Coerentes Digitais . . . . . . . ... ... ... ... ...... 41
2.3.1 Detecgao Coerente . . . . . . . . .. ... 41

232 AmOStragem . . . .. ... e e e e e e e e e e e 44

24 Esquemasde CM . . . . .. . . . . ... ... 45

3 Formatacdo Probabilistica . ... ....... ...ttt 48
3.1 Fundamentos de Teoria da Informacdo Aplicados a Sistemas de Comunicagdo . 48
3.1.1 UtilizacgodaMIcomo AIR . . ... ... ... .. ... ...... 50

3.1.2 UtilizaggodaGMIcomo AIR . . . . ... ... ... ... ..... 51

3.2 Comunicagdo sobum Canal AWGN . . . ... ... ... ... ........ 33
3.2.1 Formatagdode Constelacdo . . . . . . . . .. ... ... ... ..... 55

3.3 Formatagdo de Constelagdo em Sistemas Opticos Coerentes . . . . . . . . . . . 56
3.3.1 Probabilistic Shaping . . . . . .. ... ... L oo 59

3.3.2 Avaliacdo de Desempenho de SistemascomPS . . .. ... ... ... 61

4 Algoritmos de DSP aplicados a Sistemas ()pticos Coerentes Digitais . ... ... 64
4.1 Compensacdode Skew . . . . . . ... e 65
4.2 Ortogonalizag@o . . . . . . . . . .. 66
4.3 Compensacgao de Disper¢ao Cromédtica . . . . . . . . . . .. .. ... ..... 67
4.4 RecuperagdaodeRelogio. . . . . . . ... o 69
4.4.1 Estratégias de Estimacao do Erro de Temporizagdo . . . . .. ... .. 71

442 Loop Filter . . . . . . . . . e e 73

443 Controlador . . . . . ... L 74

444 Interpolador . . . . . .. ... L 75



4.5 Equalizacdo Adaptativa . . . . . . . ... 75

4.5.1 Algoritmos de Equalizacdo Nao Supervisionada . . . . . . .. ... .. 78
4.5.2 Equalizadores Fraciondrios . . . . . . . ... ... ... .. ... .. 79

4.5.3 Equalizagio MIMO em Sistemas Opticos . . . . . . . ... ...... 80
4.5.4 Equalizacdo AdaptativaePS . . . . . . ... o000 82

4.6 Recuperagdo de Frequénciada Portadora . . . . . . . .. ... ... .. .... 85
4.6.1 Algoritmo4-th Power . . . . . . . . . . . ... .. 87
4.6.2 Algoritmos de CFR e TransmissdéescomPS . . . . ... ... ... .. 88

4.7 Recuperagdo de Fase da Portadora . . . . . .. ... ... ... ... ..... 88
47.1 AlgoritmoBPS . . . . .. ... 90
4.7.2 Algoritmos de CPR e Transmissdées comPS . . . . .. ... ... ... 92

S Avaliacido da Interacio entre PS e 0 AlgoritmoBPS . ... ............ 93
5.1 AvaliacdodoMSE . . . . . . . Lo 93
5.1.1 Modelagem teérica do MSE associadoaoSPS . . . . . . ... ... .. 93

5.1.2  Avaliacdo do MSE para os algoritmo SPSeBPS . . . . .. ... ... 97

5.2 Avaliagdo da Ocorréncia de Escorregamentos de Fase . . . . . . ... ... .. 103
5.3 AvaliacdodaMI . . . . . ... . 106
54 Resumo . . . ... e 110
6 Algoritmos de Recuperaciao de Frequéncia e Fase para Transmissoes com PS . . 112
6.1 Deslocamento do Fator de Formatacao . . . . .. ... ... .......... 112
6.1.1 Algoritmo de CPR de Dois Estagios . . . . .. ... .. ... ..... 114
6.1.2 Resultados das Simulagdes . . . . . . . ... ... 115

6.2 Avaliacdo Experimental das Etapasde CFRe CPR . . . . . . .. ... ... .. 117
6.2.1 Algoritmo de CFR Baseado em Simbolos Piloto . . . . . . . ... ... 117
6.2.2 Esquema de CPR Baseado em Simbolos Piloto . . . . . .. ... ... 118

6.2.3 Configuracdo Experimental . . . . . .. .. ... ... ... ... 119

6.2.4 Avaliagdo de Esquemasde CFR . . . ... ... ... ... ...... 121

6.2.5 Avaliacdo de Esquemasde CPR . . . . . . ... ... ... .... .. 123

6.3 Desdobramentos . . . . . . . . ... L 128
6.4 Resumo . . . . . .. 129
7 Limitacoes de TEDs em TransmisséescomPS . ... .. ... ... ....... 131
7.1 Modelagem Teérica do Comportamento do G-TED e do MG-TED . . . . . .. 131
7.1.1 Modelagemdo G-TED . . ... ... ... ... ... .. .. ..... 132
7.1.2 Modelagemdo MG-TED . . . . . . ... ... ... .. ........ 134

7.2 Avaliagdao de TEDs em Transmissdes comPS . . . . .. ... ... ... ... 138
7.3 Avaliagdo do Jitter dos TEDs em TransmisséescomPS . . . . . . . . ... .. 143
7.4 Desdobramentos . . . . . . . . ...l e 149
7.5 Resumo . . . . . .. e 149

< S 70 1 1) L1 3 T Y 151



8.1 Trabalhos Futuros . . . . . . . . . . . . e

Referéncias



18

Capitulo 1

Introducao

Em um canal de ruido aditivo gaussiano branco (additive white Gaussian noise -
AWGN), o emprego de formatos M-arios de modulacdao de amplitude em quadratura (M-ary
quadrature amplitude modulation - M-QAM) com simbolos equiprovaveis ndo constitui uma
abordagem 6tima. H4 para esse cendrio uma penalidade assintética de we/6 ~ 1,53 dB com
relacdo a capacidade do canal ou limite de Shannon em termos de relacao sinal-ruido (signal-
to-noise ratio - SNR) [1, Sec. IV-B],[2, Fig. 1]. Por capacidade de canal entende-se o limite
superior das taxas atingiveis de informacao (achievable information rates - AIRs) [3]. Por sua
vez, para um dado canal e caracteristicas fixas da fonte de informagdo, uma AIR define a méxima
quantidade de informagao por uso do canal que pode ser transmitida com probabilidade de erro
arbitrariamente pequena.

Para que seja possivel operar proximo a capacidade do canal existem dois fatores
primordiais: a codifica¢do de canal e a formatagdo de constelagdes (constellation shaping) [2,4].
O objetivo da codificacdo de canal € o de reduzir a susceptibilidade das transmissdes a erros.
Tipicamente, isso € feito inserindo redundancias a sequéncia transmitida e utilizando-as no
receptor para a identificacdo e correcdo de eventuais erros, abordagem esta que consiste na
ideia central de cédigos de correcido de erro adiante (forward error correction - FEC) [5]. E
valido mencionar que o desempenho supracitado para formatos M-QAM somente € atingido
sob condi¢des ideais de codificagdo. J4 a formatacdo de constelagdes destina-se a adequar o
alfabeto de sinalizacdo da fonte ao canal de comunicagdo. Sabidamente, o sinal 6timo para o
canal AWGN consiste naquele que possui elementos que seguem uma distribuicdo gaussiana
continua [3], a qual incorre em limitagdes praticas de realizagdo. Na maioria dos sistemas de
comunicacao, esfor¢os iniciais foram centrados no desenvolvimento de esquemas FEC poderosos.
Argumenta-se que uma das principais razdes para isso € a de que ganhos mais expressivos sao
alcancados por meio de esquemas de codificagdo. Por exemplo, em canais AWGN ganhos de
codificagdo na ordem de 10 dB podem ser atingidos enquanto que os ganhos associados a
formatagdo de constelagdes sdo limitados a e /6 ~ 1,53 dB [6]. Outro ponto € a ndo trivialidade
da combinagdo de codificacdo e formatagcdo de constelagdes [7, Cap. 3].

Modernos sistemas 6pticos de comunicagdo sdo tipicamente baseados em receptores
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coerentes e processamento digital de sinais (digital signal processing - DSP). A fim de melhor
explorar os recursos de transmissdo utilizam-se formatos M-QAM em transmissdes de sinais
multiplexados em polarizagdes ortogonais. Esses, por sua vez, sdo aliados a esquemas FEC em
um processo de elaboracdo conjunta denominado de modulagdo codificada (coded modulation -
CM). O canal 6ptico pode ser satisfatoriamente modelado como AWGN sob transmissdes de
longas distancias sem compensacdo de dispersdo cromatica (chromatic dispersion - CD) ao
longo do enlace [8,9]. E, contudo, convencional o uso de constelagdes associadas a distribui¢des
uniformes de probabilidade. Entretanto, com o estabelecimento de c6digos FEC como os c6digos
de verificacio de paridade de baixa densidade (low-density parity-check codes - LDPCs) [10], a
possibilidade de atingir ganhos extras por meio de técnicas de formatacao de constelacao tem
ganhado espago consideravel recentemente. Em especial, a técnica conhecida como formatagao
probabilistica (probabilistic shaping - PS) de constelacdes tem sido avaliada.

PS € uma técnica de comunicagao digital fundamentada na teoria da informacao pela
qual simbolos de uma determinada constelacio sdo transmitidos com diferentes probabilidades a-
priori. Sem pormenorizar, seu uso atribui aos simbolos de maior amplitude uma menor frequéncia
de ocorréncia. Para uma dada constelagdo e SNR a AIR do esquema de transmissao pode ser
maximizada por meio de PS, e sob certas condi¢des o limite de capacidade do canal € atingido
[4,11,12]. Destaca-se que, no ambito de sistemas opticos, ndo somente busca-se aumentar o
desempenho das transmissdes em termos de AIRs usando PS, mas também a adaptabilidade das
transmissoes.

Uma das primeiras avaliagdes de PS no ambito de sistemas Opticos foi apresentada
em [13]. No referido trabalho explora-se a estabelecida técnica de PS chamade de trellis shaping
[4]. Esta € combinada a um esquema de CM baseado em c6digos FEC bindrios. Em [14],
empregou-se um outro significativo método de aplicacao de PS, shell mapping [15-18], em
um esquema de CM com possibilidade de adaptacdo da taxa de transmissdo. Investigou-se
o impacto de sistemas Opticos de taxa varidvel e com PS em um ambiente de rede em [19].
Cdédigos FEC do tipo Turbo foram usados em combinagdo com PS em transmissdes Opticas
em [20]. A proposi¢do de uma arquitetura denominada formatagdo probabilistica de amplitude
(probabilistic amplitude shaping - PAS) representou um significativo avanco na realizagdo prética
de sistemas com PS [21]. Usando PAS, avaliou-se a integracdo de PS com c6digos LDPC em
[22]. A primeira demonstragcdo experimental de PS em sistemas 6pticos foi reportada em [23],
também empregando a abordagem PAS. Além dos ganhos de AIRs do sistema, examina-se
nesse trabalho a atraente caracteristica de adaptabilidade da taxa de transmissao ofertada por
sistemas que usam PS. Desde entdo, PS tem sido aplicado em diferentes cendrios: transmissoes
transoceanicas [24, 25], sistemas opticos sem repeti¢ao [26], enlaces sem amplificacdo [27],
dentre outros. Resultados promissores motivaram a realiza¢do do primeiro sistema comercial
que explora PS [28]. Mas, detalhes limitados acerca da abordagem usada estdo disponiveis.

Apesar do vasto nimero de investigacdes acerca de PS em sistemas 6pticos, no

ambiente de pesquisa € habitual o uso de condi¢gdes controladas e algoritmos de DSP totalmente
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supervisionados. Ou seja, as sequéncias transmitidas sao conhecidas e os algoritmos se beneficiam
disso ao longo de seus processamentos. Logo, o real funcionamento dos algoritmos ndo é
evidenciado, bem como potenciais penalizagdes ao desempenho dos sistemas decorrentes de
limitacdes das estratégias de DSP usadas. De fato, pouca atencdo tem sido depositada a intera¢io
entre PS e os algoritmos que tipicamente compdem a cadeia de DSP de receptores coerentes.

A literatura apresenta vasto nimero de estudos acerca do comportamento de algo-
ritmos de equalizacdo adaptativa nao supervisionada, como o algoritmo do médulo constante
(constant modulus algorithm - CMA) [29], sob a hipétese de constelagdes associadas a distribui-
¢oes de probabilidade gaussianas [30—34]. A medida que a curtose da fonte se aproxima daquela
atribuida a distribuicdes gaussianas, a convergéncia desses algoritmos € severamente afetada. Em
sistemas Opticos, a etapa de equalizacdo adaptativa € responsdvel ndo somente por mitigar efeitos
de natureza variante com o tempo, como a dispersdao dos modos de polarizacao (polarization
mode dispersion - PMD), mas também para garantir a separagc@o dos sinais transmitidos em pola-
rizacdes ortogonais. Apenas recentemente a questao da equaliza¢do adaptativa em transmissoes
com PS foi abordada no contexto de sistemas Opticos coerentes [35, 36].

O ruido de fase originado na caracteristica nao monocromatica dos lasers empregados
nas transmissoes € um efeito degradante de consideravel impacto no desempenho final de um
sistema Optico coerente. Sua natureza aleatdria causa a perda de referéncia de fase da constelagao
transmitida. A vista disso, torna-se entdo imprescindivel o papel de estratégias de recuperagio de
fase da portadora (carrier phase recovery - CPR) na cadeia de algoritmos de DSP dos receptores.
Uma das primeiras investigacdes da inter-relacio entre PS e a etapa de CPR foi apresentada em
[37]. Sob uma perspectiva fim-a-fim, o desempenho de um esquema de CPR de dois estigios
foi comparado ao de um esquema puramente supervisionado na presenga de constelagdes de
simbolos ndo equiprovdveis. Demonstrou-se que ambos os esquemas podem atingir desempenhos
similares em regime linear de propagacao nas fibras. Contudo, penalidades sdo observadas com
o esquema de dois estidgios quando em regime ndo linear de propagacdo. O fator preponderante
para a obtengdo de tal resultado é que o ruido de fase ndo linear se intensifica a medida que PS é
aplicado as constelagdes. Embora esse estudo conceda extensa visdo do problema, a abordagem
fim-a-fim de andlise torna intricada a otimizacdo especifica da tarefa de CPR.

O desenvolvimento de sistemas Opticos que usam PS estd intimamente sujeito a
garantia dos ganhos proporcionados por tal abordagem enquanto apresenta-se viabilidade de
realizacdo eficiente do processamento dos sinais. O aprofundamento das andlises do impacto de
PS na cadeia de algoritmos de DSP €, portanto, de suma importancia. Sob esta visdo, a presente
tese investiga o impacto de PS em etapas de DSP que compdem os receptores dpticos coerentes
e propde solugdes para contornar limita¢des. Para tanto, modela-se o canal dptico como um
canal AWGN. Nao se assume neste trabalho arquitetura especifica de realiza¢do de PS, mas
considera-se que a aplicacdo usa como base a distribuicdo de Maxwell-Boltzmann (MB) [38].
Essa distribui¢do conhecidamente maximiza a entropia da fonte e apresenta um desempenho em

canais AWGN que significativamente se aproxima daquele obtido com a distribui¢do gaussiana
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continua 6tima [6,21, 38].

Nesta tese, analisa-se inicialmente o comportamento de uma tradicional estratégia de
CPR em sistemas Opticos conhecida como algoritmo de busca cega de fases (blind phase search -
BPS) [39]. Esse algoritmo envolve um processo de decisao interna de simbolos sujeito a erros
que dificultam seu modelamento tedrico conciso. Em resposta, um modelamento matematico é
formulado com base em uma versao supervisionada desse algoritmo chamado aqui de algoritmo
de busca supervisionada de fases (supervised phase search - SPS), o qual é equivalente a
recuperagdo de fase supervisionada de maxima verossimilhanca (maximum likelihood - ML) [40,
Eq. 2.69][41, Cap. 5]. A avaliagdo do algoritmo BPS ¢€ entdo inicialmente conduzida por meio de
simulagcdes, mas € posteriormente validada usando dados coletados experimentalmente. Propoe-
se entdo uma metodologia de otimizagdo de PS que considera a etapa de CPR e que tem resultado
mais evidente em niveis altos de ruido de fase e em constelagdes de maiores cardinalidades. Por
meio do processamento de dados experimentais investiga-se também a etapa de recuperacao
de frequéncia da portadora (carrier frequency recovery - CFR), mais especificamente quando
esta € realizada pelo algoritmo da 4* poténcia (4-th Power). Em adi¢do, comparagdes sdo feitas
entre estratégias de CFR e CPR ndo supervisionadas e baseadas em simbolos piloto inseridos
periodicamente ao longo da sequéncia de informacdo transmitida.

Os efeitos de sinais com PS em detectores de erro de temporizacao (timing error
detectors - TED) usados na etapa de recuperagdo de relégio também sdo examinados. Um
modelamento matemaético € apresentado para dois TEDs existentes na literatura que se destacam
por serem simples e eficientes: o TED de Gardner (G-TED) e o TED modificado de Gadner
(modified Gardner timing error detector - MG-TED) [42-44]. Extensas simula¢cdes e andlises
comumente aplicadas a TEDs sao realizadas a fim de validar o modelamento matematico proposto.
Algumas outras estratégias similares, mas que operam no dominio da frequéncia, sdo também
avaliadas por meio de simulacdes. Sdo elas o TED de Godard (Go-TED) e TED modificado de
Godard (MGo-TED) [45,46].

O Capitulo 2 desta tese descreve os fundamentos bésicos associados a sistemas
opticos coerentes. O Capitulo 3 apresenta uma detalhada discussdo sobre PS juntamente com
conceitos de teoria da informagdo. O Capitulo 4 apresenta uma discussdo sobre os algoritmos de
DSP utilizados em receptores coerentes. Os algoritmos SPS e BPS sdo avaliados no Capitulo 5.
Com base nos resultados obtidos no Capitulo 5, a metodologia de otimiza¢do de PS € proposta
e avaliada no Capitulo 6. Neste capitulo avaliam-se também estratégias de DSP baseadas em
simbolos pilotos para transmissdes com PS. No Capitulo 7, os TEDs sao avaliados. Por fim, o

Capitulo 8 conclui este trabalho.

1.1 Contribuicoes

Aborda-se nesta tese o campo pouco explorado da avaliagdo de algoritmos de DSP

para sistemas que empregam PS. Intimeros trabalhos t€m demonstrado o potencial de PS em
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sistemas opticos tanto em relagdo ao aumento da AIR dos sistemas quanto a introducdo de
adaptabilidade as taxas de transmissao. Todavia, € imprescindivel que esses ganhos estejam
acompanhados de algoritmos realistas de DSP para transceptores 6pticos. Os resultados obtidos
neste trabalho demonstram que € preciso adequar os algoritmos as constelacdes formatadas
probabilisticamente para que os ganhos esperados sejam na prética alcangados.

De maneira especifica, a primeira contribuicao desta tese consiste na identificagdo do
fato de que o algoritmo BPS € substancialmente afetado pela aplicacdo de PS. Interessantemente,
evidencia-se que o cendrio de pior caso para tal abordagem ocorre em condi¢cdes de formatagcdo
que sdo 6timas para o canal AWGN segundo a distribuicao de MB. Nesse cendrio a aplicacao
de PS ¢é, de fato, responsavel por perdas considerdveis com relacdo ao caso transmissdes de
simbolos equiprovaveis, sobretudo quando em baixa SNR. E vilido ressaltar que o algoritmo
BPS € tipicamente utilizado como referéncia em sistemas Opticos devido a sua robustez. Uma
contribuicdo decorrente da limitacao apresentada pelo algoritmo BPS € o método de otimizagao
de PS aqui proposto, chamado de deslocamento do fator de formatacao (shaping factor detuning
- SFD). Este possibilita recobrar significante parcela dos ganhos esperados sem o aumento de
complexidade do algoritmo de CPR. Essa técnica exibe resultados mais evidentes em regimes de
alto ruido de fase e potencialmente quando aplicado a constelacdes de maior ordem. A terceira
contribui¢cdo desta tese consiste na demonstracao de que as etapas de CFR e CPR podem se
beneficiar da inser¢cao de simbolos piloto nas transmissdes. Embora essa estratégia reduza a
eficiéncia espectral das transmissdes, efeitos como os escorregamentos de fase (cycle slips - CS)
jé justificam seu uso em indmeros casos praticos, dados os regimes de elevados niveis de ruido
aos quais PS € normalmente empregado.

A quarta contribuicao deste trabalho € alcancada no ambito da recuperacio de relégio.
O modelamento matematico do MG-TED em um ambiente com PS abre espacgo para avaliacdes
importantes. Demonstra-se que 0 MG-TED tem um desempenho intimamente associado a curtose
da fonte. Quanto mais préxima a de uma fonte gaussiana, pior € o desempenho do MG-TED. Por

outro lado, prova-se que o G-TED nao € afetado pela aplicacdo de PS.
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Capitulo 2

Sistemas Opticos Coerentes

O crescimento sustentado da demanda por capacidade de transmissdo aliado ao
interesse em explorar de maneira mais eficiente a largura de banda das fibras conduziram a
introducdo da deteccdo coerente em sistemas opticos. Esse método de recepcao de sinais permite
recuperar os graus de liberdade do campo 6ptico no dominio elétrico o que, junto ao desenvolvi-
mento de conversores digital-analdgicos (digital-to-analog converters - DACs) e conversores
analdgico-digitais (analog-to-digital converters - ADCs) de altas taxas de operagdo, abre espagco
para novas perspectivas aos sistemas opticos. A amplitude, a fase e a polarizacdo do campo
optico podem ser utilizadas para a transmiss@o de informacao por meio de sinais com formatos
avancados de modulagdo e conformados digitalmente com pulsos espectralmente eficientes.
Ademais, oferece-se a possibilidade de compensacdo de efeitos degradantes decorrentes da
propagacdo pelas fibras opticas por meio de técnicas de DSP utilizadas nos receptores. Um
sistema Optico que combina detec¢ao coerente € DSP é comumente chamado de sistema 6ptico
coerente digital.

A Fig. 1 apresenta o esquema bdsico de um sistema Optico de comunicagdo que faz
uso de fibras monomodo padrdo (single-mode fibers - SMFs) e destaca suas trés principais partes:
o transmissor (TX), o canal de comunicagdo e o receptor (RX). Neste capitulo considera-se
que o transmissor é capaz de gerar sinais com formato de modulagdo de alta ordem e que
o receptor emprega detec¢cdo coerente e DSP, elementos estes que sdo comuns em sistemas
opticos coerentes digitais. A extensa banda disponivel para transmissdo em fibras opticas €
explorada por meio do uso da multiplexacdo de sinais por divisdo de comprimento de onda
(wavelength division multiplexing - WDM). De fato, a banda disponivel € dividida em faixas
de transmissdo com certas extensdes em frequéncia, compondo uma grade que acomoda os
canais de transmissao WDM. Os sistemas com grades fixas usualmente possuem canais com
espacamento de 50 GHz. Na regidao de 1550 nm, a qual exibe a menor atenuacio aos sinais
opticos, esse espagcamento € equivalente a 0,4 nm [47]. Assumindo um paradigma de grades
flexiveis, o espaco em frequéncia alocado a um canal é um madaltiplo inteiro de 12,5 GHz
[48]. Distintos transmissores produzem sinais opticos em diferentes comprimentos de onda

AI* se adequando a grade de transmissdo. SMFs possibilitam a transmissio em dois modos
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Figura 1 — Esquema bdésico de um sistema 6ptico de comunicagdo com transmissio WDM. Mux: multiplexador;
Demux: demultiplexador.

ortogonalmente polarizados, entdo usualmente os transmissores geram sinais multiplexados em
polarizagdes ortogonais, o que permite dobrar a eficiéncia espectral da transmissdo em cada
canal. Os sinais dos diversos transmissores sao entdo multiplexados para serem transmitidos
simultaneamente ao longo de uma mesma fibra. Em sistemas amplificados, os canais WDM
usualmente sdo aplicados a amplificadores 6pticos ao longo da transmissdo. O advento da
tecnologia WDM estd intimamente associado ao desenvolvimento dos amplificadores a fibra
dopada com érbio (erbium-doped fiber amplifiers - EDFAs), os quais oferecem a possibilidade
de amplificar de maneira conjunta diversos canais WDM diretamente no dominio 6ptico. Esses
dispositivos sdo amplamente utilizados nos sistemas coerentes atuais. Logo na entrada da fibra,
um amplificador comumente denominado booster € utilizado com o intuito de prover um sinal
de alta poténcia. Em transmissdes de longas distancias, o enlace dptico € particionado em secdes
ou spans com comprimentos entre 80 e 100 km de SMF seguidos de um amplificador 6ptico,
como ilustrado na Fig. 1. A funcdo destes amplificadores é compensar as perdas totais do span
imediatamente anterior a sua posicdo. Além dos amplificadores de linha, denominagao esta
dada aos dispositivos de amplificacio utilizados periodicamente ao longo do enlace, os sistemas
contam ainda com um pré-amplificador, o qual tem por finalidade prover um nivel adequado
de poténcia ao sinal que chega ao receptor. Nesta resumida descri¢do dos sistemas, o canal de
comunicagdo € entdo formado pelas fibras, amplificadores e dispositivos WDM envolvidos na
transmissdo. No destino das transmissdes, um demultiplexador € utilizado para separar os canais
opticos que posteriormente sao processados nos receptores.

O presente capitulo discute conceitos fundamentais de sistemas coerentes digitais
e seus principais componentes. Serdo omitidos os detalhes do processo de multiplexagdo e

demultiplexacdo dos sinais Opticos.

2.1 Transmissores ()pticos

A Fig. 2 apresenta o esquema bdsico de um transmissor Optico. Sistemas Opticos
coerentes modernos empregam esquemas de codificacio de canal do tipo FEC especialmente
projetados em conjunto com formatos de modulagdo de alta ordem, processo este que da origem
ao conceito de CM. Além disso, esses sistemas exploram a capacidade exibida por fibras
Opticas monomodo de transmissdo em dois modos ortogonalmente polarizados. Informacdes a

serem transmitidas nas polarizagdes ortogonais horizontal H e vertical V sdo processadas pelo
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Figura 2 — Esquema bdsico de um transmissor éptico utilizado em sistemas coerentes.
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codificador CM, composto por um codificador FEC e um mapeador ou mapper, e convertidas
em simbolos.! Em seguida, as componentes em fase (/) e quadratura (Q) dos simbolos de cada
polarizagdo sao filtradas no dominio digital com o intuito de se realizar formatagao de pulso.
Os sinais gerados sdo entdo aplicados a uma etapa de pré-equalizacdo, a qual tem por objetivo
compensar previamente algumas distor¢cdes associadas as transmissdes, como limitacdes de
banda dos transmissores e ndo linearidades associadas aos moduladores. Apds a conversao
digital-analdgica, os sinais de informacgdo sdo preparados para, por meio de um modulador
optico, alterar a amplitude e a fase do sinal 6ptico produzido por um laser. Por fim, este sinal
modulado € lancado no canal de comunicagdo que, em suma, é composto por fibras opticas e
outros elementos, como amplificadores e multiplexadores 6pticos.

A seguir, apresenta-se uma descri¢ao sobre os principios de comunicacao digital. O
conceito de modulacao digital € analisado de maneira separada do processo de codificagdo de

canal. Posteriormente, discutem-se conceitos sobre lasers e moduladores 6pticos.
2.1.1 Formatos de Modulacao e Formatacao de Pulso

O envelope complexo s(¢) de um sinal a ser transmitido em banda passante pode ser

representado como [49]

s(t) = Y x[klg(t —KT;), 2.1)
k

em que x[k] € um simbolo no plano complexo, g(¢) é um formato de pulso e T; é o periodo de
simbolo associado a taxa de simbolos R;. De fato, os simbolos x[k] podem ser modelados como
realizacdes de uma varidvel aleatoria X com alfabeto X = {x1,xp,---,x) } de tamanho |X| =M
de modo que, para cada instante discreto k, sdo selecionados conforme uma distribuicao de
probabilidade px (x) = Pr{X = x}, x € X.

Em modernos sistemas 6pticos, € comum a utilizacao de formatos M-QAM. A Fig.
3(a) apresenta graficamente o alfabeto, ou constelagdo, de formatos M-QAM, com M =4, 16,

64. Ao longo dessa tese, assume-se que todas as constelacdes M-QAM sio quadradas, a menos

I A Seciio 2.4 apresenta mais detalhes sobre o conceito de CM.
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Figura 3 — (a) Constelagdo de formatos M-QAM, com M = 4, 16 e 64. (b) Exemplo de mapeamento de Gray
aplicado a uma constelagdo 16-QAM.

que seja especificado de outra maneira. Os circulos representam os simbolos, enquanto que as
linhas tracejadas delimitam os formatos de modulagdo e suas correspondentes constelagdes. Na
Fig. 1, assume-se um esquema de CM genérico. Alguns sistemas empregam codificadores FEC
bindrios de modo que a entrada do mapeador de simbolos ou mapper é uma sequéncia de bits
codificados. Nesse caso, 0s mappers sdo responsaveis por atribuir a conjuntos de m = /M bits,
b ={b1,bs, -+ ,by}, um correspondente simbolo pertencente ao alfabeto X. O mapeamento de
Gray ¢ amplamente utilizado na defini¢dao da correspondéncia entre simbolos e bits. Esse arranjo
especifico atribui conjuntos binérios que se diferem por um tnico bit a simbolos vizinhos com
distdncia minima, conforme ilustrado na Fig. 3(b) para a constelagdo 16-QAM. O aumento de M
tem impacto positivo na efici€éncia espectral (spectral efficiency - SE) das transmissdes. Todavia,
para uma mesma energia média E{|x|?>}, o aumento da cardinalidade das constelagdes conduz
a reducdo da distancia entre simbolos vizinhos. Isso torna as transmissdes mais susceptiveis a
ruidos aditivos e perturbacdes de fase.

E comum que a distribuicio de probabilidade py (x) associada ao alfabeto X seja
uniforme, isto €, todos os simbolos possuem a mesma probabilidade a-priori px(x;) = 1/M,
Vie {1,2,--- ,M}. Contudo, constelagdes M-QAM quadradas como as mostradas na Fig. 3 sdo
comumente nao 6timas. Técnicas de formatacao de constelacdes sdo entdo propostas para melhor
adequar as constelacdes as caracteristicas do canal de comunicac@o, seja por alteragdo de px (x)
ou por meio da alteragdo da posicdo dos simbolos da constelagdo. Este assunto € tratado em
detalhes no Capitulo 3.

O pulso g(7) estd intimamente relacionado a faixa espectral ocupada pelo sinal s().
De acordo com o teorema de Nyquist, o processo de amostragem na recep¢ao pode ser conduzido
sem que haja interferéncia intersimbolica (intersymbol interference - ISI) desde que a soma da
transformada de Fourier do pulso g(7), G(f), satisfaga a condicao [41]

- |
Ly G(f_Ti) —1, 22)

S j=—o0

em que Ty = 1 /R; é o periodo de simbolo, com Ry representando a taxa de simbolos. Essa mesma



Capitulo 2. Sistemas Opticos Coerentes 28

condicdo implica no fato de que, para uma dada taxa de simbolos Ry, a menor largura de banda
capaz de garantir transmisséo sem ISI é dada por W, = 1/(27;), medida em banda base.

A largura de banda minima € alcangcada por meio de um pulso com formato sinc no
dominio temporal, o qual ndo € pratico devido a sua duracdo infinita. Em adicao, tais pulsos sdao
consideravelmente susceptiveis a erros de amostragem [41]. Sistemas reais usam pulsos com
extensdo em frequéncia dada por W, = (1 + Bror)/(27T;), em que Bror recebe o nome de fator
de roll-off (roll-off factor - ROF) e indica o excesso de banda ocupado pelo pulso. Todos os
formatos de pulso que satisfazem (2.2) sio chamados de pulsos de Nyquist. E comum a utilizagio

de pulsos cosseno levantado (raised cosine - RC), dados na frequéncia por

1, If] < 1— BROF’
Grel(f) =40, £ > ”BROF, 2.3)

1 Ty 1—ﬁROF>]} 1B 148
1+ cos { ( ———— )|y RE>|f] = R
2 { Bror i 2T; T u L

Os sistemas de transmissdo empregam filtragem no transmissor e no receptor. Entdo,
para que ndo exista ISI nas transmissdes, o formato de pulso total que é de fato g(¢) deve atender

a condicao expressa em (2.2). No dominio da frequéncia é possivel representar tem-se que

G(f) - GTx(f)GRx(f)v (2.4)

em que G(t), Grx(f) e Gre(f) correspondem a transformada de Fourier de g(7), g7:(t) e grx(2).
Estes dois ultimos correspondem ao filtros usados no transmissor e receptor, respectivamente.
E vilido salientar aqui que a tarefa de atribuir um formato de pulso grx(t) a uma sequéncia
de simbolos transmitidos x[k| é conhecida como formatac¢@o de pulso. Considerando um canal
ideal e a presenga de filtragem casada no receptor, para que G7(f) = Gre(f) € necessério que
Gre(f) = Gre(f) = /Gre(f). Os pulsos com formato 1/Ggc(f) sdo denominados de raiz de
cosseno de levantado (root-raised cosine - RRC).

Com o intuito de aumentar a SE das transmissdes, atuais sistemas Opticos coerentes
usam pulsos de Nyquist, especialmente pulsos RC ou RRC com ROF Brop < 0.1. Contudo, é
valido mencionar que em algumas situagdes especificas, como no caso da interconexdo de data
centers (data center interconnect - DCI), discutida no padrao 400zr [50], contempla-se o uso de
pulsos com ROFs maiores ou até mesmo a nao utilizac¢do de pulsos de Nyquist. Quando realizada,
a formatacdo de pulso em sistemas Opticos € feita no dominio digital. Entao, no transmissor
tem-se uma etapa de sobreamostragem da sequéncia de simbolos e entdo a utilizacdo de filtros
discretos gry[k|, por exemplo, com em média 512 coeficientes. O sinal gerado nessa etapa serd
entdo, apds a devida adequacdo, utilizado para o controle do modulador 6ptico. Desconsiderando
a etapa de pré-equalizacdo apresentada na Fig. 1, as componentes / e Q dos sinais a serem
transmitidos nas polarizacGes ortogonais H e V do sinal 6ptico podem ser representadas na saida

de DAC:s ideais como

sta(t) =Y R{xuk]} gre(t — kTy), (2.5)
k
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sou(t) =Y 3 {xulk]} gr(t — KTy), (2.6)
k

sty (1) =Y R{xv[k]} gre(t — kTy), 2.7)
k

sow (1) =Y S {xv[k]} gre(r —kTy), (2.8)
k

em que xg[k| e xy[k] correspondem aos simbolos das polarizagdes H e V, respectivamente, e

R{-} representa a parte real de um nimero complexo, enquanto que 3{-} a parte imaginaria.
2.1.2 Lasers Semicondutores

Lasers semicondutores sdo dispositivos que se baseiam no processo de emissao
estimulada de fétons em um meio com ganho e realimentag@o para a producao de um sinal 6ptico
[51, Cap. 3]. Em sistemas Opticos coerentes, lasers sdo utilizados como fonte de onda continua
(continuous wave - CW) que produzem a portadora Optica a ser modulada por um componente
externo. Em notacdo complexa, o campo elétrico do sinal 6ptico produzido por um laser ideal €

dado por
E[* = \/Pel™" (2.9)

em que P; € a poténcia média do sinal produzido na frequéncia angular wy. Em lasers reais,
emissdes espontaneas de fétons ocorrem em adi¢do as desejadas emissdes estimuladas. Esse
processo faz com que fétons com fases aleatdrias se somem ao campo coerente produzido pelas
emissoes estimuladas [51]. Como resultado, o campo elétrico € afetado por flutuagdes na poténcia

P;(t) e ruido de fase 6(¢), de modo que (2.9) pode ser reescrita como [52]

E; = /P + 8P(1)e/l 0] (2.10)

O processo de emissao espontanea também € responsavel por alargar o espectro
de frequéncias ocupado pelo sinal éptico produzido pelos lasers, o qual em tese deveria ser
monocromaético. Neste contexto, define-se a largura de linha L,, dos lasers como a largura
espectral total medida a meia poténcia (full width at a half maximum - FWHM).

E possivel considerar que a fase instantinea do sinal produzido pelo laser descreve
no dominio temporal um processo do tipo caminhada aleatéria (random walk) [53]. Consequen-
temente, 0(¢) é comumente modelado como um processo de Wiener. Considerando a fase em

instantes separados por um periodo arbitrario 7 segundos, tem-se que
AO(t)=06(t)—0(t—T), (2.11)

em que A (t) é uma varidvel aleatéria gaussiana de variancia 63 = 27L,,|T| [54, Cap. 2]. Para
um mesmo intervalo 7', quanto maior a largura de linha L,, do laser, maior ¢ a intensidade do ruido
de fase. A maioria dos sistemas coerentes atuais usa lasers de cavidade externa (external-cavity
lasers - ECL) com L,, < 100 kHz.
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Figura 4 — Esquema basico de um (a) modulador de fase e de um (b) modulador Mach-Zehnder (Mach Zehnder
modulator - MZM).

O ruido de fase causa a perda de referéncia da constelacdo transmitida. Esse é um
efeito critico em sistemas Opticos coerentes, ja que nesses sistemas sdo utilizados formatos de
modulacdo que transmitem informac¢do nido somente por meio da amplitude, mas também da fase
dos simbolos. A mitigacdo deste efeito é imprescindivel para a manuten¢do do desempenhos das

transmissoes. Esta tese discute estratégias para realizar tal fun¢do em transmissdes com PS.
2.1.3 Moduladores ()pticos

Como mencionado anteriormente, a portadora dptica ¢ modulada por um componente
externo sem que haja alteracdo do funcionamento do laser. Esse procedimento € realizado por
meio de um modulador 6ptico. A geracdo de formatos avancados de modulacdo, como os
formatos M-QAM, estd comumente associada a utilizacdo de moduladores em fase e quadratura
(in-phase and quadrature modulators - IQMs). De fato, IQMs sdo capazes de gerar qualquer
simbolo em um plano complexo. Para tanto, sua estrutura é formada pela combinacdo de um
modulador de fase e de moduladores Mach-Zehnder (Mach-Zehnder modulators - MZMs).

A estrutura de um modulador de fase é destacada na Fig. 4(a). Os termos Ej,(t)
e E,,(t) representam o campo elétrico do sinal 6ptico na entrada e na saida da estrutura,
respectivamente, e v(¢) corresponde ao sinal elétrico de controle do modulador. A aplicagio
de tensdo elétrica a determinados materiais € capaz de modificar seus indices de refracao e,
consequentemente, o indice de refracdo efetivo de guias de onda construidos com esses materiais
[52]. Por sua vez, a modificagdo do indice de refragdo efetivo se traduz em alteracdo na fase de
um sinal propagante pelo guia de onda. Moduladores de fase exploram este efeito para alterar a
fase da portadora dptica de acordo com o sinal elétrico v(), de modo que a relagdo entre E,,;(t)
e Ein(1) se resume a [52, Eq. 2.10]

(2.12)

em que V corresponde a tensdo elétrica capaz de causar uma rotagdo de 7 radianos na fase do
sinal de entrada.

MZMs utilizam o principio da interferéncia entre sinais propagantes para produzir a
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modulacao do sinal 6ptico. A Fig. 4(b) apresenta o esquema de um MZM. Seu guia de ondas
possui dois ramos ou bragos nos quais moduladores de fase sdo posicionados. A tensdo elétrica
de controle do modulador de fase no ramo superior é indicada por v(¢), enquanto que a do
outro modulador ¢ indicada por v;(z). O sinal 6ptico que entra na estrutura é dividido nesses
dois ramos e sofre uma alteragdo de fase de acordo com a tensdo elétrica aplicada ao respetivo
modulador de fase. Dependendo da modificacao na fase realizada em cada um dos ramos, a
subsequente recombinacdo dos sinais pode resultar em um padrdo de interferéncia construtiva ou
destrutiva. Com base em (2.12), a fun¢do de transferéncia associada ao MZM ¢ dada por

i“ol-:l((tt)) B % <ejwn ! ej%g)n) ’ (2.13)
considerando que ambos os moduladores de fase possuem o mesmo valor de V.

Uma maneira de se operar o MZM consiste em garantir que v (f) = —v,(¢), confi-
guracgdo esta conhecida como push-pull [52]. Assumindo moduladores de fase idénticos, essa

configuracdo faz com que a alteragcdo na fase realizada em ambos os ramos do MZM seja de

resume-se a

mesma magnitude, porém, de sinal inverso. Caso vi(t) = —v, (1) = v(t) /2, a expressdo em (2.13)

=3 ”vi?ﬂ) = cos (%n) . (2.14)

Entdo, por meio de um MZM operado em configuracio push-pull, modulacdo de amplitude

Eou(t) l (ej;g;n_i_ej2
pode ser realizada. Ademais, é importante notar que hd valores de v(r) capazes de garantir
a inversao da polaridade do campo elétrico de entrada. De fato, o MZM nessa configuracao
pode ser utilizado para gerar um sinal 6ptico com modulacdo ditada por qualquer uma das
componentes especificadas nas expressoes de (2.5) a (2.8). No entanto, o correto controle do
MZM ainda depende de seu ponto base de operagao com respeito a funcdo de transferéncia
cossenoidal em (2.14). Para um sinal arbitrério s'(¢) obtido apés a etapa de formatagdo de pulso

para uma componente (/ ou Q), o sinal de controle do MZM v(t) é comumente definido como
V(1) = vpias +5'(2), (2.15)

em que Vpi,s consiste em um valor continuo de tensdo elétrica, chamado de bias. Este tem o
intuito de estabelecer um ponto de operacdo do MZM. A geracdo de modulacao de amplitude
com a possibilidade de inversao da polaridade do campo elétrico estd tipicamente associada ao
ponto de minima transmitancia, atingido quando vy, = —Vz +2iVy, em que i € um nimero
inteiro. A Fig. 5(a) mostra a avaliagdo de (2.14) em funcéo de v(¢)/Vz e a geragdo de um sinal
com modula¢do de amplitude do pulso (pulse amplitude modulation - PAM) de 4 niveis.

E vilido ressaltar que, por ser associada a uma senoide, a fungdo de transferéncia do
MZM em (2.14) pode causar distor¢des no sinal modulado dependendo da excursdo de v(t). Isso
se torna mais provavel a medida que o nimero de niveis distintos de amplitude a serem gerados
cresce. A fim de solucionar este problema é comum que seja aplicado a s'(¢) uma pré-distor¢do

de modo que o sinal de controle em (2.15) € reescrito como [55]

2V,
V(1) = Vpjas + %aresen (s'(t)) . (2.16)
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Figura 5 — (a) Funcdo de transferéncia associada a um MZM e indicacdo da geragdo de um sinal 4-PAM. (b)
Constelacio 16-QAM gerada por um IQM em que cada MZM gera um sinal 4-PAM.
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Figura 6 — Esquema bésico de um modulador em fase e quadratura (in-phase and quadrature modulator - IQM)
composto de dois MZMs e um modulador de fase.

Os IQMs usam a capacidade de MZMs para a geracao de sinais Opticos com modula-
cdo em fase e quadratura. O esquema de um IQM ¢€ ilustrada na Fig. 6. O sinal 6ptico que entra
na estrutura € dividido igualmente em dois ramos. Um desses ramos € responsdvel pela geracao
da componente em fase e outro pela componente em quadratura do sinal dptico resultante do
processo de modulagdo. Cada ramo possui um modulador MZM em configuragdo push-pull e
no ponto de minima transmitancia. O MZM do ramo responsdvel pela componente em fase / €
controlado pela sinal v;(t), enquanto o associado & componente em quadratura Q é controlador
por vo(t). Ambos os MZMs geram modulagdo similar aquela apresentada na Fig. 5(a). O sinal
Optico proveniente do ramo de quadratura do IQM ¢ aplicado a um modulador de fase. Este,
por sua vez, tem a fungdo de induzir uma defasagem de pi/2 radianos entre os sinais opticos
provenientes do ramo de fase e quadratura do IQM. Consequentemente, a recombinacao desses
sinais na saida da estrutura € capaz entdo de representar pontos no plano complexo. A Fig. 5(b)
apresenta como exemplo uma constelacdo 16-QAM que pode ser gerada operando o IQM de
modo que cada MZM que o compde gere um sinal 4-PAM. Com base em (2.12) e (2.14), a
funcao de transferéncia de um IQM é dada por

o) — Seos () +ieos (480x). @17)



Capitulo 2. Sistemas Opticos Coerentes 33

vea(t) vor(t)  Guia de Ondas

QM [
Polarizacdo H ;\\ L
Ein(t) , PBC G—Eou(?)
IQM Rotagdo /
Polarizagio V. de 7r9/2 —

vy () vov(t)

Figura 7 — Esquema basico de um modulador formado pela combinagdo de dois IQMs que pode ser usado para a
geracdo de sinais multiplexados em polarizagdes ortogonais.

A combinagdo de dois IQMs possibilita a geracdo de sinais 6pticos com multiplexa-
cdo em polarizagdes ortogonais. Uma possivel configuracdo € ilustrada na Fig. 7. O sinal 6ptico
que adentra na estrutura é dividido em dois ramos, um responsavel pela polarizacdo H e outro
pela polarizacdo V, nos quais sdo posicionados IQMs. Cada IQM recebe os sinais elétricos de
controle referentes a uma das polarizacoes, vy z(f) e vo p(t) para a polarizagido H e viy(t) e
vov(t) para a polarizagdo V. Enquanto o sinal 6ptico proveniente do IQM responsdvel pela
polarizacdo V € aplicado a um componente que produz uma rota¢do de polarizagio de /2
radianos, o sinal Optico associado a polarizacdo H tem sua orientacdo inalterada. Por esta razdo,
0s sinais se tornam ortogonais. Assim, apds o combinador de feixes de polarizacio (polarization

beam combiner - PBC) gera-se um sinal 6ptico multiplexado em polarizagcdes ortogonais.

2.2 Canal de Comunicacao

No ambito de sistemas dpticos coerentes digitais, o canal de comunicacio é composto
por fibras Opticas e demais componentes envolvidos na propagacdo do sinal, como amplificadores
opticos, filtros e dispositivos inerentes a transmissdo WDM. Os atuais sistemas Opticos coerentes
baseiam-se em SMFs, as quais toleram a transmissao de sinais em duas polariza¢des ortogonais.
Fibras Opticas sdo meios de propagacdo que apresentam comportamentos lineares, como a
atenuacao e os efeitos dispersivos, mas também efeitos nao lineares. A presente secio discute

conceitos fundamentais associadas ao canal éptico.
2.2.1 Atenuacio

Ao se propagarem pelas fibras, os sinais sofrem atenuagdes devido a diversos fatores,
como a absor¢do de poténcia pelo proprio material utilizado na fabricacdo das fibras e eventuais
impurezas no mesmo, imperfei¢des na interface nicleo-casca e o espalhamento Rayleigh [47,51].

Assumindo que na posic¢do longitudinal z = 0 da fibra um canal possui a poténcia Pe,(z = 0), ao
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se propagar por um comprimento L sua poténcia serd de [51, Eq. 2.5.2]
Pin(z=L) = Pp(z=0)e (2.18)

em que & € o coeficiente de atenuagdo associado a fibra em Np/km. O coeficiente de atenuagido
¢ dependente do comprimento de onda de operacdo do canal. Na regido de 1550 nm, esse
coeficiente estd em torno de 0.2 dB /km para SMFs.?

O alcance das transmissdes €, entre outros fatores, afetado pela atenuacao imposta
pela fibra aos sinais propagantes. O aumento do alcance por meio da elevagdo da poténcia de
lancamento € limitado devido ao comportamento nao linear que as fibras exibem sob sinais
de altas intensidades, como serd discutido na Sec¢do 2.2.4. Como alternativa, sistemas opticos
empregam amplificacdo periddica do sinal ao longo do enlace. EDFAs sdo tipicamente utilizados
em tal fungiio em configuragio como aquela ilustrada na Fig. 1.3 Os amplificadores de linha sdo
configurados para compensar todas as perdas do span imediatamente anterior a sua posicao. Os
EDFAs se baseiam em emissdes estimuladas de fétons para realizar a amplificagiao do sinal no
dominio dptico. Todavia, no interior dos amplificadores também ocorrem emissdes espontaneas
de fotons. Esses fétons sdo posteriormente amplificados, dando origem ao nao desejado ruido de
emissdo espontanea amplificada (amplified spontaneous emission - ASE) [47].

O ruido ASE se comporta como um ruido aditivo de banda larga. Apesar de nao
possuir um espectro plano, tal ruido € tradicionalmente modelado como um AWGN. Isto, pois
seu espectro pode ser considerado plano ao longo da banda de um canal de comunicacao [56].
Uma métrica importante nas transmissoes € a relacao sinal-ruido 6ptica (optical signal-to-noise
ratio - OSNR), definida como [57, Eq. 33]

Psinal
OSNR = ———. (2.19)
2NASEB et

O termo Py, refere-se a poténcia total média do sinal éptico por canal, a qual equivale a soma
das poténcias médias do sinal nas duas polarizagdes no caso de transmissdo com multiplexagdo
em polarizacdes ortogonais. Por sua vez, Nasg € a densidade espectral de poténcia do ruido ASE
para uma polarizacdo, B.r € uma banda de referéncia de 12,5 GHz e o fator 2 € utilizado levando
em conta o ruido nas duas polarizacdes ortogonais suportadas por uma SMF. Assumindo um
amplificador configurado para compensar as perdas totais de um span de comprimento Ly,qy,
padrio este utilizado no projeto de sistemas dpticos de longas distancias, Nasg pode ser calculada
como [51]

Nasg = %h fo(e¥Espan — 1), (2.20)

em que F; € a figura de ruido do amplificador, i € a constante de Planck e fj € a frequéncia
da portadora optico do sinal. Em (2.20) utiliza-se a aproximagdo comum F, = 2ngp, em que

nsp € o fator de emissdo espontinea do amplificador [47,51]. Esta aproximagao € valida para

A seguinte relagdo é vélida: a[Np/km] = o¢[dB/km]/(10log;qe).

3 EDFAs sdo comumente utilizados nas bandas C e L de transmissdo das SMFs.
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Figura 8 — Efeito da CD em pulsos transmitidos. O alargamento dos pulsos pode causar o aparecimento de ISI.

amplificadores de ganhos G elevados (G > 1). Devido a amplificag@o periddica, o ruido ASE se
acumula ao longo do enlace. A vista disso, a OSNR ao fim de um enlace de N, spans é dada por
Psinal
NyF,hfo(e¥span — 1)Byes”
E util definir a correspondéncia entre a SNR (elétrica) e a OSNR. Em [57, Seg. III-C]

discute-se que essa relacdo se resume a

OSNR = (2.21)

2B
SNR = I OSNR, (2.22)
polfts

em que Ry € a taxa de simbolos e N, refere-se ao nimero de polarizagdes do sinal ptico
que foram utilizadas para a transmissdo. Destaca-se que esta relacdo € valida na presenca de
receptores coerentes ideais capazes de converter linearmente o ruido ASE e o sinal do dominio

Optico para o elétrico.
2.2.2 Dispersao Cromatica

Os sinais Opticos transmitidos pela fibra ocupam uma faixa de frequéncias que é
funcdo da largura de linha da fonte L,,, do formato de pulso utilizado g7,(¢) e também da taxa
de simbolos R, associada ao processo de modulacdo. Ao ser langado na fibra, as diferentes
componentes de frequéncia do sinal 6ptico se propagam com velocidades de grupo distintas
devido a dependéncia nio linear da constante de propagagio 3 da fibra com a frequéncia. Este
efeito € conhecido como dispersao cromatica (CD) [47,51]. No dominio temporal, a CD se
traduz em um alargamento dos pulsos transmitidos conforme o sinal propaga pela fibra, o que
conduz ao aparecimento de ISI. A Fig. 8 ilustra esse fendmeno. E vélido ressaltar que a CD é um
efeito que independe da polarizac¢do do sinal transmitido.

A constante de propagagio fB(w) é tipicamente avaliada em termos de sua expansao
em série de Taylor até o terceiro termo tendo como referéncia a frequéncia angular @y da
portadora. Nesse caso, B(w) é dada por [51, Eq. 2.4.4]

B(w) ~ Bo+ PrAm + %sz + %Aaﬁ, (2.23)
em que A® = @ — oy e fB; = (0'8/9 @) p—a,- Desconsiderando a atenuagdo, a propagagdo das
componentes espectrais de um sinal na fibra optica ocorre entdo de acordo com [54, Eq. 3.38]

_; Boain2 B3 a3
52, @) = 5,(0,@)e T PrrhdorFaottaet): (2.24)
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em que S,(z, ) € a transformada de Fourier do sinal na posi¢do longitudinal z da fibra s, (z,7).
Em (2.24), By esta relacionado a uma simples rotagdo de fase constante. Por outro lado, 3
esta associado a um atraso de propagacdo. Ja 3, € o termo que governa o efeito da dispersdao
cromética, sendo denominado de parametro de dispersao de velocidade de grupo (group-velocity
dispersion - GVD). Por fim, 3 estd relacionado a varia¢des nos valores da CD ao longo do
espectro [51]. Seu efeito € relativamente pequeno tendo em vista um unico canal e, por esta
razdo, é comumente desconsiderado. Analisando isoladamente o efeito do termo com 3, nas

componentes espectrais, tem-se que (2.24) se resume a

Sp(z @) = $,(0, @)~ A", (2.25)
de modo que € possivel modelar o efeito da CD por meio de um filtro passa tudo dado por
— B2 A0?
Hep(z,Am) = e /2 . (2.26)

Na prética, o pardmetro de GVD 3, é comumente associado ao pardmetro de disper-
sdo D definido como 5
Tc

em que c¢ € a velocidade da luz e A é o comprimento de onda central do sinal 6ptico. Em SMFs,
o pardmetro D ¢ aproximadamente 17 ps/(nm x km) considerando A = 1550 nm [54]. De posse
desse parametro, o alargamento temporal AT de pulsos que originalmente tem largura de banda

em termos de comprimento de onda AA é dado por
AT = AALD, (2.28)

ap6s propagarem por uma distancia L de fibra. Sistemas coerentes exploram a capacidade de
compensacao digital deste efeito por meio de equalizadores estiticos na recepg¢ao, ao invés da

compensacdo ao longo da transmissao.
2.2.3 Efeitos Dependentes da Polarizacao

O modo fundamental de SMFs pode ser decomposto em dois modos linearmente
polarizados em dire¢des ortogonais. Em condicdes ideais, esses dois modos possuem a mesma
constante de propagacdo e, portanto, sio chamados degenerados. Entretanto, fibras reais apresen-
tam irregularidades no formato e didmetro do nucleo e da casca causadas durante os processos
de fabricacdo ou por estresse mecanico no local de instalagdo. A quebra da simetria cilindrica da
estrutura da fibra resulta na perda da propriedade degenerada dos modos e diz-se entdo que a
fibra passa a exibir birrefringéncia, a qual consiste na diferenca entre as constantes de propagagcao
de cada um dos modos ortogonais [47]. Neste cendrio, as partes dos sinais lan¢ados na fibra que
excitam os dois modos ortogonalmente polarizados irdo se propagar com velocidades de grupo
distintas, causando o alargamento temporal dos pulsos. Esse efeito € conhecido como dispersdao

dos modos de polarizagdo (polarization-mode dispersion- PMD).
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Supondo que uma fibra exiba uma birrefringéncia constante em amplitude e direcao
€ possivel definir claramente uma polarizacao rdpida e outra lenta em termos de velocidade
de grupo. O atraso mutuo ou o atraso diferencial de grupo (differential group delay - DGD) T
entre pulsos propagando em cada um destes eixos cresce de maneira linear com a distancia de

propagacdo L por meio de [47, Cap. 2]

_AB
)

T (2.29)

Ao longo de sua extensdo, uma fibra convencional exibe alteracdes geométricas ou
€ exposta a estresse mecanico que nao sdo uniformes. Por esta razado, a birrefringéncia nio é
constante em termos de amplitude e dire¢do. Por diversas vezes ao longo da propagacdo ha
alternancia entre os modos de polarizacdo rapido e lento, e também ocorre alteracdo do estado
de polarizacdo dos sinais transmitidos. E valido ressaltar ainda que, além de ser dependente da
posicdo longitudinal, a birrefringéncia € afetada por variacdes de temperatura e se torna também
dependente do tempo [47, Cap. 2]. Os referidos fatores conferem a PMD um comportamento
estocastico. Como resultado, a DGD de um enlace nio se acumula linearmente como em (2.29),

mas evolui conforme uma distribuicdo Maxwelliana [58, Fig. 6.14]

2 T2e—’[2/(2a%)

=\ = 2.30

Al =y g (230)
em que o termo a; € dado por

ar = DGDS—PGC\/; (2.31)

2\/2/m

O numerador de (2.31) corresponde a média da distribui¢ao, m = DGDgpec V'L, em que DGDgpec
€ o chamado pardmetro de especificagdo da DGD. Para SMFs convencionais, DGDgpe. estd em
torno de 0.05 ps/v/km [54, Cap. 3].

Também como consequéncia da ndo uniformidade da birrefringéncia, sinais langados
em polariza¢des ortogonais rapidamente se acoplam conforme propagam pela fibra. De fato, na
recepg¢do tem-se uma combinacao linear dos sinais transmitidos além do préprio alargamento
temporal imposto pela PMD. Com a finalidade de modelar os efeitos mencionados, ¢ comum se
interpretar a fibra como sendo formada pela concatenagdo de Ny segmentos de tamanho /; em
que se pode considerar uma birrefringéncia constante. E em cada segmento, considera-se uma
orienta¢do aleatodria dos eixos rapido e lento. Uma ilustracdo desse modelamento € apresentada
na Fig. 9. Cada segmento birrefringente i é individualmente modelado por meio de uma matriz

2 x 2 dependente da frequéncia [59]
H;(0) = V;T;(0)U?, (2.32)

em que H indica o operador hermitiano e os termos V; e U; sdo matrizes unitdrias complexas

2 x 2. Para cada segmento i, essas matrizes podem ser obtidas a partir da decomposi¢do em
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@0 A

Figura 9 — Ilustracdo do modelamento dos efeitos impostos pela birrefringéncia das fibras. O modelo divide a fibra
em segdes de comprimento /; em que se pode considerar uma birrefringéncia constante. A orientagido dos
eixos rdpido e lento sdo aleatdrias ao longo dos segmentos. O efeito final é uma DGD média |z]|.

valores singulares de uma matriz 2 X 2 com elementos que obedecem a uma distribui¢io gaussiana

complexa [54, Cap. 3]. Por sua vez, T;(®) é uma matriz diagonal com a DGD do segmento T;
e/ 0Ti/2 0

0 T2 (2.33)

Como a evolucdo da DGD ¢€ descrita pela distribui¢io Maxwelliana em (2.30), 7; € dado por [54,

Cap. 3]

iy (2.34)

T =
l 8Nseg

E possivel interpretar que V; e U; sdo matrizes que definem rotagdes do estado de polarizacdo
dos sinais. Apesar de considerar-se um 7; constante por segmento, a aleatoriedade associada a
Vi e U; confere a DGD total da fibra o comportamento de uma distribui¢do Maxwelliana, como
esperado.

Assumindo que Ei, g(®) e Ei,v(®) representam no dominio da frequéncia os
campos elétricos dos sinais transmitidos nas orientacdes de polarizacdo H e V, na saida da fibra

os campos elétricos Eqy 7 (®) € Eouv (®) sdo dados por

Eout,H(w) :H(CO) Eian(w) , (2.35)

Eout,V(w> Ein,V(w)

em que H(w) é uma matriz 2 x 2 de Jones dada pela multiplica¢do das matrizes dos segmentos
individuais H;(®), tal que [60]

N, seg

H(w) = [[ViTi(0)U]' = Hyp (o) Hyvn(o)
i1

(2.36)
HHV ((1)) va(CO)

Os termos Hyy (®), Hyy (®), Hyg(®) e Hyy () definem as influéncias dos sinais de entrada
nas polarizagdes H e V nos sinais de saida polarizacdes H e V. Para serem mitigados os efeitos
impostos por H(®) nos sinais transmitidos, estruturas de equalizagio adaptativa do tipo miltiplas

entradas e multiplas saidas (multiple inputs multiple outputs - MIMO) precisam ser utilizadas.
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2.2.4 Efeitos Nao Lineares

A geometria das fibras Opticas induz uma alta concentra¢ao de energia do campo
elétrico propagante em uma pequena drea de se¢do transversal. Como resultado, a propagacdo dos
sinais pelas fibras estd sujeita a efeitos nao lineares, principalmente a medida que a poténcia de
lancamento dos canais aumenta. As nio linearidades presentes em SMFs podem ser classificadas
em duas principais categorias: a dos espalhamentos ineldsticos e as causadas pela susceptibilidade
ndo linear de terceira ordem y(3) [61, Cap. 1].

Como efeitos ineldsticos, destacam-se o espalhamento estimulado de Brillouin
(stimulated Brillouin scattering - SBS) e o espalhamento estimulado de Raman (stimulated
Raman scattering - SRS). Ambos os efeitos fazem com que parte da energia do sinal transmitido
seja transferida para o meio de propagacdo na forma de fonons, e também para ondas espalhadas
em frequéncia menor a do sinal transmitido [47,61]. O SBS envolve fonons acusticos e gera
uma onda de luz no sentido inverso ao da propagacao do sinal transmitido, tendo com este uma
diferenca de frequéncia de aproximadamente 10 GHz. O limiar de poténcia que faz do SBS um
efeito relevante é consideravelmente inferior ao do SRS. No entanto, esse é um efeito significante
somente em sistemas com transmissdes em baixas taxas. O SRS envolve fonons 6pticos e gera
ondas de luz em ambas as dire¢des com um deslocamento de frequéncia de 13 THz com relagao
ao sinal transmitido. Devido a poténcia 6ptica que o faz considerdvel, o SRS é comumente
associado a sistemas WDM. Nesse cendrio, o SRS pode causar a transferéncia de poténcia de
canais de menor comprimento de onda para os de maior comprimento de onda. A compensagao
deste efeito pode ser conduzida por meio de equalizacdo do espectro WDM periodicamente
[54]. De fato, o efeito SRS se torna mais critico a medida que passa a utilizar maiores bandas
de transmissdo disponiveis nas fibras Opticas, como nos recentes estudos de sistemas de banda
ultralarga (ultra-wideband - UWB) [62].

Em regime nao linear de propagacdo, a polarizacio P induzida pela silica possui

contribui¢des lineares e ndo lineares tal que [47, Ap. F]
P=P;.+Pns. (2.37)

O termo Pyz é dominado pela presenga da susceptibilidade de terceira ordem 23, a qual é
responsavel, dentre outros efeitos, pelo aparecimento da refracao nao linear e da mistura de
quatro ondas (four-wave mixing - FWM) [61]. A refracdo ndo linear consiste na dependéncia
do indice de refracdo da fibra com a intensidade do campo elétrico do sinal propagante. A auto-
modulacdo de fase (self-phase modulation - SPM) e a modulac¢ado cruzada de fase (cross-phase
modulation - XPM) est@o associadas ao fato de que essa dependéncia causa desvios na fase do
campo Optico que sdo proporcionais a intensidade do campo elétrico. A SPM se caracteriza
pelo fato de que os desvios de fase causados em um canal sdo proporcionais a variagdes na
intensidade de seu proprio sinal. Por outro lado, na XPM os desvios de fase sdo influenciados

por canais vizinhos. Em ambos os casos existe um alargamento do espectro dos sinais. O efeito
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FWM, por sua vez, consiste no fato de que trés sinais co-propagantes na fibra podem gerar um
quarto sinal em uma nova frequéncia. A frequéncia na qual esse novo sinal é gerado depende da
combinac¢do daquela dos trés sinais geradores. Esse novo sinal pode ser gerado sob um canal de
transmissao, causando interferéncias nas transmissoes.

De fato, os sistemas Opticos coerentes atuais sdo limitados pela pertubagdo dos sinais,
comumente denominada de interferéncia ndo linear (nonlinear interference - NLI), causada pelos
efeitos advindos da susceptibilidade de terceira ordem x(3). A propagacdo de sinais nesse cendrio
¢ descrita com boa aproximacao pela equagdo ndo linear de Schrodinger (nonlinear Schrodinger
equation - NLSE) em alguns casos especificos e relevantes para transmissoes opticas [S1, Eq.
2.6.18]. Em termos de simulag@o, a NLSE € solucionada numericamente por meio do método
de Fourier de passo dividido (split-step Fourier method - SSFM) [61, Sec. 2.4], o qual possui
alto custo computacional. Recentemente, no entanto, um modelo analitico simplificado para
caracterizagdo dos efeitos da NLI conhecido como modelo de ruido gaussiano (Gaussian noise -
GN) foi proposto e tem recebido considerdvel atencdo [8,63]. Uma das premissas basicas desse
modelo € que, em transmissdes de longas distancias com compensagdo de CD feita digitalmente
na recepg¢ao, a NLI pode ser modelada como sendo provocada por uma fonte de AWGN. Esse
ruido aditivo gaussiano é, por sua vez, estatisticamente independente dos dados transmitidos e do
ruido ASE. Como consequéncia, sua poténcia se adiciona a do ruido ASE acumulado ao longo
dos spans. O modelo GN tem mostrado estimar satisfatoriamente o efeito das ndo linearidades
no desempenho dos sistemas. Considerando uma poténcia de langcamento constante por canal
WDM, P, a SNR ao fim de um tnico span € entdo dada por [9, Eq. 22]

Pen
SNR = —z——5an - (2.38)
PR
em que P[] € a poténcia associada a NLI em um span, obtida como
P =P, (2.39)

O termo nﬁf’l" € o fator de eficiéncia nao linear para um tunico span, obtido com base em
parametros do sistema, porém, que € independente de P, [9]. Para um enlace com Ny spans, o
acumulo da NLI estd associado a um fator de coeréncia €ny 1, também dependente de parametros

do sistema, de modo que (2.39) € reescrita como
Paiy = N e pspanp3 (2.40)

De fato, diferentes expressodes existem para o cédlculo de nliffln e &vp1 dependendo
dos parametros do sistema e serdo omitidas neste trabalho. Mais detalhes podem ser obtidos
em [8] e [9]. Para este trabalho é importante perceber que, mesmo em regime nao linear de
propagacao, o canal optico pode ser satisfatoriamente modelado como uma canal AWGN, como
demonstrado pela utilizacdo do modelo GN. Isso motiva o uso de técnicas de formatacao de
constelacao que atribuem as constelagdes caracteristicas gaussianas, como serd abordado no

Capitulo 3.
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Figura 10 — Esquema bésico de um receptor coerente digital para sinais transmitidos com multiplexacdo em
polarizagdes ortogonais. No front-end do receptor, o sinal éptico recebido E,(¢) é misturado ao produzido
no oscilador local (local oscillator) Ey o(t) e o resultado disso é convertido em sequéncias discretas.
Posteriormente, essas sequéncias sdo aplicadas as etapas de DSP e de decodificacio.

2.3 Receptores Coerentes Digitais

A deteccdo coerente permite reconstruir satisfatoriamente no dominio digital o campo
6ptico do sinal recebido. E fundamental para esse processo a mistura entre o sinal éptico recebido
e um sinal de referéncia produzido no receptor. A mistura dos sinais € a conversao opto-elétrica
ocorrem no chamado front-end 6ptico do receptor. As correntes elétricas geradas sdo entdao
convertidas em sinais de tensdo por meio de amplificadores de transimpedancia (transimpedance
amplifiers - TIAs) e digitalizados em ADCs de alta velocidade de operacdo. Por fim, os sinais
digitais sdo aplicados a algoritmos de DSP e ao decodificador CM. A Fig. 10 ilustra o esquema
de um receptor coerente digital destacando trés subsistemas: o front-end do receptor, a cadeia de
algoritmos de DSP e o decodificador CM. Nesta secao s@o abordados os conceitos associados
ao front-end do receptor, em especial aos componentes dpticos que permitem obter o sinal no
dominio elétrico. Os algoritmos de DSP serdo detalhados no Capitulo 4, enquanto o decodificador

CM serd discutido na Sec¢ao 2.4.
2.3.1 Detecciao Coerente

Desconsiderando perdas de poténcia e o ruido aditivo ao longo da propagacio, o

campo elétrico do sinal recebido pode ser representado em nota¢do complexa como
E(t) = Ay(1)e/ %)\ /Prellent+0r(1)] (2.41)

em que A(7) e ¢5(¢) correspondem a amplitude e a fase do sinal dptico, Pr corresponde a poténcia
de operagdo do laser transmissor, @y é a frequéncia da portadora Gptica e 07(t) é o ruido de fase
associado ao laser transmissor. O sinal de referéncia no processo de deteccio coerente é também

gerado por um laser, o qual é comumente chamado de oscilador local (local oscillator - LO). De
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Figura 11 — Estrutura tipica de um front-end 6ptico destinado a recep¢do de sinais transmitidos em polarizagdo
tnica. A mistura dos sinais E, (1) e ELo(¢) € feita na hibrida de 90°. Em seguida, os sinais Gpticos sdo
convertidos em correntes elétricas por meio da fotodetec¢do balanceada.

maneira similar, seu campo elétrico pode ser escrito como

ELo(t) = /Poe/l®rot6o(t)] (2.42)

em que P o, @ o € B o(t) correspondem a poténcia de operag@o, a frequéncia de operagdo e ao
ruido de fase, respectivamente.

A deteccdo coerente € classificada em trés diferentes categorias de acordo com
a diferenca Aw = @y — @ o: homddina, heterddina ou intradina [64]. Na detec¢do homddina,
Aw = 0. Nesse caso, o sinal resultante do processo de recepgdo estd em banda base. J4 na deteccao
heterédina tem-se que A®w > W, em que W, € a extensdo em frequéncia do sinal transmitido
medida em banda base. Por sua vez, a deteccao intradina caracteriza-se por 0 < Aw < W,,. Nesses
dois dltimos casos, o sinal resultante do processo de detec¢do nio estd em banda base, mas
em uma frequéncia intermedidria. Na pratica os receptores empregam detec¢do intradina, com
Aw =~ 0. A completa coeréncia entre os sinais envolvidos na mistura € alcancada por meio de
técnicas de DSP.

O front-end 6ptico de um receptor coerente € responsavel pela conversdo optico-
elétrica do sinal recebido mantendo as informagdes de amplitude, fase e polarizagdo do sinal
optico. A Fig. 11 ilustra uma estrutura tipica composta por uma hibrida de 90° e fotodetectores
destinada a recepcao de sinais transmitidos em polarizacdo unica. O sinal de referéncia produzido
pelo LO € misturado ao sinal recebido na hibrida de 90°. Esses dispositivos podem ser construidos
por meio da combinagado de 4 acopladores de 3-dB, os quais possuem uma fun¢ao de transferéncia
dada por [53]

(1 1

Hy.=— , 2.43
ac \/§ 1 _1 ( )

e um defasador de 90°. As hibridas possuem duas entradas, as quais sdo aplicados o sinal éptico

recebido e aquele produzido pelo LO, e quatro saidas que sdo conectadas a fotodetectores.

Assume-se por questdo de simplificacdo que ambos os sinais pticos possuem o mesmo estado
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de polarizacdo. A mistura entre os sinais faz com que nas saidas 1, 2, 3 e 4 da hibrida de 90°

apresentada na Fig. 11 sejam obtidos os sinais de batimento

E(1) = 30 + 3 Ero(r), (2.44)
Es(1) = %E,(t) - %ELo(t)ej”, (2.45)
Es(1) = %E,(t) + %ELo(t)ej”/ 2, (2.46)
Eq(t) = %Er(t) + %ELo(t)e-’G”/z. (2.47)

Fotodetectores respondem a poténcia de um sinal 6ptico Py, (t) convertendo-a, pro-

porcionalmente a sua responsividade R, em uma corrente elétrica i(f) de acordo com relagio

i(t) = RPy(t). (2.48)

A responsividade do fotodetector é dada em A /W. Apesar da aplicacgdo individual dos campos
elétricos aos fotodetectores, estes sdo arranjados em configuracdo balanceada de modo que as
correntes elétricas produzidas a cada conjunto de 2 fotodetectores se subtraem. Considerando as
expressoes de (2.44) a (2.47), o processo de fotodectecdo balanceada (balanced photodetection -

BP) gera as correntes

igp1(t) = i1(t) —ia(2),

(
_R|LE (z)+1E (t)z—R I (t)+1E (1) i (2.49)
- ) r ) LO 2 r ) Loll)e ) .
inz(l) = i3(l) — i4(l),
1 1 im/2 ? 1 1 j37m/2 ?
=R EE;»(I) + EELO(t)ej —R EEr(t) + EELO(Z’)EJ (250)
Substituindo (2.41) e (2.42) em (2.49) e (2.50) obtém-se as seguintes expressoes
igp1 (t) = As(t)R\/PrPLocos (At + 6(1) + (1)), (2.51)
igpa(t) = As(t)R\/PrPLosen (Aot + 6(t) + ¢5(1)) (2.52)

em que A®w = (wp — o) e 0(t) = 0r(t) — OLo(1).

Analisando (2.51) e (2.52) é possivel perceber que as correntes igp; (7) € igp(t) s@o,
de fato, proporcionais as componentes em fase / e quadratura Q do sinal recebido e serdo a partir
de agora referenciadas como i;(t) e ip(t), respectivamente. Diz-se entdo que o front-end Optico
ilustrado na Fig. 11 apresenta diversidade de fase. No processo de deteccdo, informagdes da
amplitude e fase do sinal modulado sdo mantidas (As(7) e @s(t), respectivamente). H4, no entanto,
interferéncias causadas por um desvio de frequéncia A e por um ruido de fase 0(7). Ambos
esses efeitos podem ser compensados por meio de técnicas de DSP.

Para a deteccdo de sinais multiplexados em polariza¢des ortogonais, o front-end

optico € comumente formado pela combinagdo de duas estruturas iguais a discutida anteriormente.
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Figura 12 — Esquema de um front-end 6ptico destinado a recep¢do de sinais multiplexados em polariza¢des ortogo-
nais. Este receptor é formado pela jun¢do de duas estruturas como aquela ilustrada na Fig. 11. As setas
sob as linhas sdo indicacdes visuais das orientagdes de polariza¢do dos sinais.
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Cada uma dessas estruturas € responsédvel por detectar o sinal em uma dada polarizacdo. A Fig.
12 apresenta uma ilustracio desse front-end. O sinal 6ptico recebido € divido por um separador
de feixe de polarizagdo (polarization beam splitter - PBS) em duas polarizacdes ortogonais, H e
V, gerando os sinais E, g (t) e E,y(t). Um processo idéntico ¢ feito com o sinal de referéncia
produzido pelo LO de modo que se obtem os sinais E o g(f) € ELo v (?). E comum que o sinal
do LO esteja polarizado a 45° para que o PBS produza sinais de mesma poténcia em sua saida.
Os sinais de polarizagdes correspondentes sao entdo direcionados as mesmas hibridas de 90°.
Cada um desses dispositivos produz sinais de batimento como os apresentados nas expressoes
de (2.44) a (2.47). Por fim, os fotodetectores em configuragdo balanceada geram as correntes
iru(t), igu(t), irv(t) eigy(t) que sdo proporcionais as componentes em fase / e quadratura Q
dos sinais detectados nas polarizagdes H e V do front-end Optico. Por sua capacidade de tratar
sinais com polarizag¢des distintas ainda garantindo a manuten¢ao das informac¢des de amplitude
e fase do sinal dptico, diz-se que o front-end ilustrado na Fig. 12 possui diversidade de fase e
polarizacgdo.

E importante ressaltar que a orientagio de polarizacdo do receptor nio necessari-
amente corresponde ao estado de polarizagdo dos sinais recebidos. Como visto na Secao 2.2,
o estado de polarizacdo dos sinais evolui ao longo da propaga¢do devido a birrefringéncia.
Ademais, os sinais recebidos em polarizagdes ortogonais sao uma combinacao linear daqueles
transmitidos. No dominio digital, a recuperacio do estado de polarizacdo e a separacao dos sinais

transmitidos em polariza¢des ortogonais € feita por meio da etapa de equalizacdo adaptativa.
2.3.2 Amostragem

As correntes elétricas geradas no front-end Optico sdo convertidas em sinais de
tensao por meio de TIAs. Assumindo o front-end 6ptico com diversidade de fase e polarizagao
ilustrado na Fig. 12, na saida dos TIAs obtém-se os sinais de tensdo ry g (), ro u(t), riv(t)

e rov(t). Em seguida, esses sinais sdo aplicados a ADCs. Apesar de ser possivel realizar a
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Figura 13 — Diagrama de blocos de um sistema que usa um esquema genérico de CM. Sob a perspectiva do esquema
de CM, o canal de comunicagio € composto por todos os elementos entre o codificador e o decodificador
CM. Esse canal, por sua vez, pode ser representado por uma pdf fy x (y]x).

compensacdo digital de distor¢des adquiridas ao longo da propagagao por meio do processamento
de sinais amostrados a taxa de simbolos [65], sistemas Opticos coerentes usualmente operam
em sinais discretos com 2 amostras por simbolo (samples per symbol - SpS). Alguns dos
fatores que motivam isso sdo a necessidade de sinais com tal caracteristica para que alguns
algoritmos tradicionais de recuperagdo de reldgio sejam utilizados e também o impacto positivo
da utilizacao de equalizadores fraciondrios (fractionally-space equalizers - FSE) na etapa de
equalizacdo adaptativa. Ambos esses fatores sao comentados no Capitulo (4). No entanto, os
ADCs costumeiramente operem com taxas de amostragem Rapc inferiores a 2R, de modo que

as requeridas 2 SpS sdo obtidas por meio de uma reamostragem digital dos sinais.

2.4 Esquemas de CM

Como brevemente discutido no Capitulo 2, modernos sistemas opticos coerentes
empregam esquemas FEC especialmente projetados em conjunto com formatos de modulacdo
de alta ordem em um processo conhecido como modula¢do codificada (CM). A Fig. 13 ilustra a
abstracdo feita pelos esquemas de CM tendo em vista um sistema 6ptico coerente. A informacao
I (binéria) a ser transmitida € primeiramente aplicada a um codificador CM, o qual gera em sua
saida uma sequéncia de simbolos X com elementos pertencentes ao alfabeto X.* Essa sequéncia
inclui redundéncias que sao utilizadas no receptor na tentativa de corrigir eventuais erros que
ocorrem ao longo da transmissdo. O transmissor, que inclui etapas de DSP e os dispositivos
opticos de modulagdo, adequam a sequéncia X para transmissdo ao longo do canal fisico de
comunicacao. Este engloba as fibras opticas e amplificadores. No receptor, a conversao opto-
elétrica dos sinais € feita no front-end Optico e, algoritmos de DSP sdo aplicados aos sinais
discretizados. O decodificador CM recebe entdo uma sequéncia Y a partir da qual produz uma
estimativa da informacdo transmitida, I. Sob a perspectiva da teoria da informagio, todos os
componentes entre o codificador e o decodificador CM podem ser modelados como fazendo
parte do canal (mais abrangente que o fisico) descrito pela fun¢do densidade de probabilidade
(probability density function - pdf) condicional fyx (y|x).

Esquemas de CM podem ser projetados de diversas maneiras. O processo realizado

Letras maisculas (por exemplo, H) indicam varidveis aleatdrias com realizacdes dadas por letras minusculas (por
exemplo, x). Por sua vez, os alfabetos sdo indicados por letras caligraficas (por exemplo, X). Letras maitsculas
em negrito (por exemplo, X) representam vectores de varidveis aleatdrias. Similarmente, letras mintisculas em
negrito (por exemplo, X) indicam vetores de realizagdes de varidveis aleatdrias.
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Codificador CM Decodificador CM
I___’ Codificador FEC DA Mapper )f_ Frix %) YA Demapper LLRj_ Decodificador FEC _'_’i
’|  Nio Binario " oad() [TV *l SD-sw | NaoBindrio |
(a)
I_* Codificador FEC| P [ Mapper | : X Fr O) Y : | Demapper | LLRS | Decodificador FEC _'_j
: Binrio | a,(B) [T [TYXVY *| SD-BW g Binrio :
Codificador CM Decodificador CM

(b)

Figura 14 — Diagrama de blocos de um sistema que faz uso de um esquema de CM genérico (a) com cédigo FEC ndo
bindrio e (b) com cédigo FEC bindrio. Considera-se que os procedimentos realizados pelo codificador e
decodificador CM sdo decompostos em duas etapas.

pelo codificador CM € comumente feito em duas etapas. A sequéncia bindria de informacgao I é
codificada usando um cédigo FEC bindrio ou ndo bindrio. Esse processo transforma a sequéncia
de informacdo em uma sequéncia codificada, chamada comumente de palavra-codigo (codeword).
O conjunto de todas as possiveis palavras-codigo é chamado codebook. A palavra-cédigo gerada
¢ entdo mapeada em simbolos de uma determinada constelagdo usando um mapeador ou mapper
sem memoria, gerando a sequéncia X. No receptor, o processo de estima¢do da sequéncia binaria
de informacdo transmitida, I a partir da sequéncia Y recebida é também tipicamente dividido em
duas etapas. Um demapper produz métricas calculadas a partir de Y, as quais sdo usadas pelo
decodificador FEC. Este estima a palavra-codigo transmitida e, subsequentemente, a sequéncia
bindria transmitida gerando I. De maneira simplificada (e em alto nivel), esquemas de CM
podem ser classificados de acordo com o codificador/decodificador FEC e suas interagdes com
o mapper /demapper. Decodificadores CM podem ser projetados com demappers que empregam
métricas baseadas em simbolos (symbol-wise - SW) ou em bits (bit-wise - BW). Métricas SW sdo
tipicamente usadas com esquemas FEC ndo bindrios, enquanto que métricas BW sdo usadas com
codigos FEC bindrios. Além disso, os decodificadores podem usar decisdes suaves (soft-decisions
SDs) ou decisdes abruptas (hard-decisions - HDs) feitas sobre Y. Na sequéncia, serdo descritos
esquemas baseados em SDs, ja que sao adotados em modernos sistemas opticos devido as suas
altas capacidades.

A Fig. 14(a) mostra o diagrama de blocos de um esquema de CM genérico com
c6digo FEC ndo bindrio. A sequéncia binéria I é codificada com o c6digo FEC nao binario
gerando uma palavra-cédigo ndo bindria D. Esta, por sua vez, ¢ mapeada na sequéncia X usando
um mapper M () que opera em cada elemento de D. Para a decodificagdo empregando decisdes
suaves com métricas baseadas em simbolos (soft-decision symbol-wise - SD-SW), um demapper
SD-SW calcula tipicamente calcula razdes de log-verossimilhanca (log-likelihood ratios - LLRs)
usando a sequéncia de simbolos recebidos Y. Os valores calculados sdo enviados para o decodifi-
cador SD-FEC (néo bindrio), o qual gera em sua saida a estimativa I. O decodificador CM para
esse cendrio serd referenciado ao longo deste trabalho como decodificador SD-SW. Esquemas de

CM nao binérios (non-binary coded modulation - NB-CM) usando cédigos de verificacdao de
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paridade de baixa densidade (low-density parity check - LDPC) nédo binérios e decodificadores
SD sdo exemplos de esquemas com arquitetura similar a descrita [66,67].

A Fig. 14(b) ilustra o diagrama de blocos de uma esquema de CM genérico com
codigo FEC bindrio. A sequéncia bindria I € codificada com o c6digo FEC bindrio gerando a
palavra-cédigo D, a qual agora é composta por bits. Em grupos de bits B = {By,By, - ,By;},
em que m = log, M, a palavra-c6digo D € mapeada gerando a sequéncia X. Esse processo €
feito por um mapper My (-) tipicamente como um processo um-para-um entre um conjunto B e
um elemento de X. Para a decodificacdo empregando decisdes suaves com métricas baseadas
em bits (soft-decision bit-wise - SD-BW), LLRs sdo calculadas com base na sequéncia Y. Ao
contrario do caso com decodificadores SD-SW, as LLRs sao calculadas com base em métricas
bindrias. Entdo, um decodificador SD-FEC bindrio usa as LLRs para a geracdo da estimativa
da sequéncia bindria transmitida, I. Osbits B = {B1,B>," - ,B;;} sdo comumente tratados como
sendo independentes na decodificagdo. Como exemplo de abordagens que usam uma estrutura
como a descrita é possivel citar os esquemas de modulagdo codificada com bits intercalados
(bit-interleaved coded modulation - BICM) que empregam c6digos LDPCs e decodificacdo SD
[68]. E vélido mencionar que alguns esquemas baseados em c6digos FEC bindrios exploram
durante a decodificagio a dependéncia entre os bits B = {By,B5, -, B, }. Exemplificando, é
possivel citar os esquemas BICM com decodificacdo iterativa (iterative decoding - ID) e de
codificacdo multinivel com decodificacdo em multiestagios (multilevel coding with multistage
decoding - MLC-MSD) [69, 70].
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Capitulo 3

Formatacao Probabilistica

O presente capitulo aborda o sistema do ponto de vista da teoria da informacao.
Pretende-se com isso discutir a motivagdo por trds de técnicas de formatacao de constelacdo, em
especial de PS, a qual se dedica esta tese. Primeiramente serdao apresentados conceitos funda-
mentais acerca de teoria da informag@o. Em seguida sdo discutidos conceitos sobre transmissoes

por canais AWGN. Por fim, aborda-se o conceito de PS em sistemas opticos.

3.1 Fundamentos de Teoria da Informaciao Aplicados a Sistemas de Co-

municacao

Como visto anteriormente, sob a 6tica da teoria da informacao € razodvel interpretar
o canal de comunicacao como sendo composto por todos os subsistemas entre o codificador e o
decodificador CM. Uma distribui¢do de probabilidade que relaciona a entrada e a saida desse
canal € entdo utilizada para descrevé-lo. Com o intuito de apresentar conceitos importantes
acerca da teoria da informagdo, considera-se inicialmente que a entrada e a saida do canal sdo
representadas por varidveis aleatorias discretas, X e Y, respectivamente, que assumem valores
em alfabetos de elementos complexos. X assume valores de um alfabeto X = {x,x2,--- ,xp}
de tamanho |X| = M de acordo com a fung¢@o distribui¢do de probabilidade (probability mass
function - pmf) px (x) = Pr{X = x}, x € X. De maneira similar, ¥ assume valores em um alfabeto
Y ={y1,y2, -+ ,ym} de tamanho || = M de acordo com a pmf py(y) = Pr{Y =y},y€ 9.0
termo py, x (y|x) consiste na pmf condicional de Y dado X, a qual resume as probabilidades de
transi¢do do canal de tempo discreto.
A informacao ou incerteza média associada a entrada X do canal € medida em bits
pela entropia
H,(X) £ E{~log[px (x)]}. G3.1)

Como X € uma variavel aleatodria discreta, (3.1) se torna

M

Ho(X) = =Y px(xi)log, [px (x:)]. (3.2)
i=1
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E também possivel medir a informacdo média na entrada X do canal dado que sua

saida Y foi observada. Isso é feito por meio da entropia condicional H,(X|Y) como

M M

H(X[Y) = Z Y pxv(xj,y)10g; [pxpy (x51yi)] (3.3)
i=1j=1

em que py,y(x;,y;) ¢ a pmf conjunta da entrada do canal X = x; e sua saida Y =y;.
A partir da entropia e da entropia condicional, a informag¢do mutua (mutual informa-
tion - MI) pode ser definida como [71, Eq. 1.4]

I(X;Y) = Ho(X) — Ho(X|Y), (3.4)

a qual indica a reducdo na informacio média associada a entrada X do canal dado que sua saida
Y foi observada. A MI € medida em bit por simbolo (ou eventualmente, bit por uso do canal).
Substituindo em (3.4) as expressdes de H,(X) and H,(X|Y), tem-se que

1(X;Y) ZPX xj)log, [px(x)) +Z ZPXY (xj,yi)logy [PX\Y(ij’x)] ; (3.5)
j= i=1j=1

e aplicando em (3.5) a lei da probabilidade total e o teorema de Bayes obtém-se

pyix (vilx;)
I(X:Y) Z pry (x7,v1) log {4] (3.6)
j=li=1 p ()’z)
M M
Py |x (vilx;)
= ). Px py|x (vilxj) logy - (3.7)
L, Pr) L pricbiks [z% px (x1) py|x (ilx)
Uma maneira alternativa de apresentacdo da MI em (3.7) consiste na expressao
PY|X()’ [x)
[(X;Y)=Exyqlog, | ———| ¢, (3.8)
’ pr(y)

em que Ex y{-} denota a operagdo esperanca calculada sobre a distribui¢do conjuntade X e Y.

Considerando que a saida Y do canal é uma varidvel aleatéria complexa e continua
de fungo densidade de probabilidade (pdf) fy(y), a pmf pyx(y|x) em (3.7) € substituida por
uma pdf fy|x (y|x) é o somatério interno é trocado por uma integral avaliada sobre o conjunto
suporte de Y, 9. A MI € entdo dada por

(3.9)

Trix(lx;) ] 4

I1(X;Y) I
( jZ’pX Xj /fyx )"xj) 08, [Zz 1px(xl)fY|X(y|xl)

Para o cendrio em que ambas a entrada e a saida do canal sdo varidveis aleatorias
complexas e continuas, todas as pmfs em (3.6) sdo substituidas por pdfs, e os somatdrios trocados

por integrais sobre os respectivos conjuntos suporte, X € 9, os quais sdo agora continuos. Entdo,

106Y) = [ [ fa ey logs [fyj'fy‘—gﬂ dxdy. (3.10)
X
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Uma expressdo similar a (3.8) também pode ser obtida para esses casos, resumindo-se a

O celebrado teorema de codificacdo de canal de Shannon atribui a MI o sentido

[(X;Y)=Exy {logz [ 3.11)

operacional de maxima taxa atingivel de informacao (AIR) [3]. AIRs fornecem um limite na
quantidade de informacao por uso do canal que pode ser transmitida de modo que se garanta
uma taxa de erro arbitrariamente pequena na recepg¢ao. Isso significa que, se a transmissao €
conduzida pelo canal a uma taxa R < I(X;Y) em bit por simbolo (ou bit por uso do canal),
existe um codigo de canal de tamanho suficientemente grande N, que assegura uma taxa de erro
arbitrariamente pequena apés a decodificacdo 6tima no receptor.!

O valor de I(X;Y) depende da distribui¢do de probabilidade associada a entrada X
do canal. Para uma determinada distribui¢do e um canal especifico, a méxima taxa de transmissao
de informagdo (ou méaxima AIR) é dada por /(X;Y). Maximizar /(X;Y) para um dado canal entre
todas as possiveis distribui¢des de entrada da origem a capacidade de canal C. Essa grandeza € o
limite superior de AIRs para um determinado canal. No cendrio com entradas modeladas como
varidveis aleatorias discretas, a capacidade C de um canal sem memoria € dada por

C =max{/(X;Y)}. (3.12)
px(x)

Ja no cendrio com varidveis aleatdrias continuas, a capacidade de um canal sem memoria é

C= max  {I(X;Y)}, (3.13)
fx ()E{|X ]2} <P
supondo uma restri¢io de poténcia E{|X|?} < P.

O teorema da capacidade de canal de Shannon permite interpretar que, para um
determinado canal, existe uma distribui¢do de probabilidade para a entrada X que maximiza
I[(X;Y) [71, Cap. 7]. A utilizagdo de uma distribuicdo para X que é diferente dessa pode acarretar
em perdas. Esse conceito estd intimamente relacionado a formatagdo de constelacdo, como sera
discutido mais adiante neste capitulo. A partir daqui, considera-se que a entrada X do canal

pertence a um alfabeto discreto e que Y € definida em um conjunto suporte continuo 9.
3.1.1 Utilizacao da MI como AIR

A MI é uma AIR para sistemas que usam esquemas de CM baseados em decodifica-
dores SD-SW 6timos [72, Sec¢. III-C][73, Sec. I1I-B]

ISD—SW :I(X;Y). (3.14)

Isto quer dizer que a méxima taxa em bit por simbolo que pode ser atingida com esquemas

que usam decodificadores SD-SW de modo que a taxa de erro seja arbitrariamente pequena

I A taxa R pode ser interpretada como a taxa de um esquema de CM.
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¢ sempre limitada pela MI. O valor exato € atingido em um cendrio de codificacdo ideal e
com palavras-cédigo suficientemente longas (e eventualmente impraticdveis). Esquemas do tipo
NB-CM e MLC-MSD possuem a MI como AIR [6,67].

Assumindo uma constelagio com M simbolos escolhidos uniformemente, px (x;) =
1/M, Vi€ {1,2,--- ,M}, e que o decodificador CM tem o conhecimento da pdf fy|x (y[x) que

descreve o canal de comunicagao, (3.14) resume-se a

(3.15)

Trix (]x:)
Isp.sw = m+ /fYX ylxi) 10g2[ | d

W Frix Olx))

E vilido mencionar que nem sempre é possivel ter o conhecimento completo de
Jrix (y|x). Nesses casos, é comum que o decodificador CM realize seus procedimentos com
base em uma pdf genérica gy x (y|x) que descreve um canal auxiliar. Isso dd origem ao processo
conhecido como decodificacdo descasada (mismatched decoding), em que o termo mismatched
€ usado justamente para deixar claro que o processo de decodificacdo € feito com um canal
auxiliar gy|x (y[x) ao invés do canal exato fy|x(y|x). Em alguns casos, o canal fyx(y|x) pode
até ser conhecido, mas ser muito complexo a ponto de justificar sua aproximag¢ao por um canal
auxiliar gy|x (y|x) para a decodificagdo. No cendrio de mismatched decoding, um limite inferior
na AIR do sistema é dada por [74, Sec. VI][75, Seg. 2]
gY\X()’ |x;)

Ispsw =m+ — /fYX (v|xi)log,
Z | ]Jw 18Y|X()’|xj)

dy, (3.16)

em que o simbolo til indica a utilizacdo de um canal auxiliar no processo de decodificagao.
O processo de mismatched decoding conduz a uma perda de taxa de informagao.
E possivel observar entdo a seguinte relaco entre as AIRs e a capacidade de um determinado
canal:
Isp-sw < Isp-sw < C. (3.17)

A primeira inequacgao estd justamente relacionada a possivel perda de informagao causada pela
utilizacdo de uma métrica de decodificacdo diferente da pdf do canal. Nesse caso, a igualdade
€ alcangada se fy|x (y|x) = gy|x (¥[x). A segunda inequagdo reflete o conceito de capacidade de
canal. A igualdade € somente atingida utilizando esquemas de CM ideais e com a distribuicao de

probabilidade da entrada do canal X que maximiza I(X;Y).
3.1.2 Utilizacao da GMI como AIR

Quando sao empregados esquemas de CM que fazem uso de decodificadores SD-BW
a MI nao € uma AIR suficiente e, de fato, a maxima AIR nesse cendrio € um tdpico de pesquisa

em aberto.” Todavia, esses sistemas sio comumente tratados sob a perspectiva de mismatched
2

Uma excecdo é o caso em que se considera uma constelacdo 4-QAM com mapeamento de Gray em que o ruido
¢ inserido de maneira independente em cada uma das componente do sinal [76, Cap. 4]. Neste caso a MI é uma
AlIR.
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decoding tendo a informacdo mitua generalizada (generalized mutual information - GMI) como
métrica tutil na geracdo de AIRs [69,77,78]. Considerando uma métrica de decodificacio genérica
q(x,y), a GMI € definida como [69, Se¢. IV-D]

T [q(xvy>]u
Iomi(X;Y) = maxEy y < log, ) (3.18)
a0 M px (x)[g(xj, )]
em que M = 2" é o tamanho do alfabeto de X. Esquemas de CM com decodificadores SD-
BW tipicamente usam métricas ¢g(b,y), em que b = {b,by, -+ ,b,} é a realizagdo de B =
{B1,Ba," - ,B;} tal que x = M, (b), dadas pelo produto de métricas calculadas individualmente

para cada um dos bits B;. Assim, € interessante reescrever a expressao (3.18) na forma

) [g(b,y)]
; B.Y) E 1 ) 3.19
GMI( ) Igl;lza())( B’Y{ 082 [Zb’E{OJ}m pB(b’>[Q(b/7)’)]a] } ( )

No caso em que os bits seguem uma distribui¢do uniforme € a pdf fyx (y|x) do canal
€ conhecida, a métrica individual de cada bit pode ser calculada usando a pdf condicional da

saida Y do canal dado o bit B; como

fri, 0100 = Y. frix O0lxi), (3.20)

.~
ler

em que 32 representa o conjunto de indices dos simbolos x € X que possuem na posi¢ao / um bit
by = b € {0,1}. De fato, decodificadores SD-BW usualmente operam sobre o logaritmo da razao

entre métricas bindrias. Assumindo a métrica em (3.20), as grandezas usadas sdo dadas por

frig,(y[br = 1)
—log | BT 3.21
n=ros [fY|Bl (v[br = 0)] ( .

as quais sdo chamadas de razao de log-verossimilhanca (log-likelihood ratio - LLRs). O termo
y; é a realizacdo de uma varidvel aleatéria I';. E importante ressaltar que a decodificagio por
meio de LLRs (exatas) ndo produz perdas de informagao se comparado ao uso isolado da métrica
individual em (3.20). Com as LLRs, a GMI em (3.19) produz uma AIR Isp_gw para o caso com
bits uniformemente distribuidos que resume-se a [72, Se¢. I1I-F]
1 Y
Isppw=m—=Y Y /fr,31(7|b)10g2 [1 +eY Y] dy, (3.22)

2 I=1b{0,1}{:

em que fr,(7|b) é a pdf condicional da saida do canal em termos de LLRs, I';, dado a entrada
em termos de bits, B;.
Se LLRs sdo calculadas com base em um métrica bindria genérica g;(b;,y) definida

com base em um canal auxiliar gy|x (y|x) devido a impossibilidade do uso de fyp, (v[b1),

gi(by = 1|Y)}

3.23
g1(b; =0ly) 623

%zlog{
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e a AIR neste caso € dada por

m

- 1 N a—107] o~
Isppw =m—min= Y Y. | frp,(7b)log, [1+e =) Y] dy. (3.24)
R S

E importante notar que, devido a utilizagio de uma métrica auxiliar g;(b;,y), o calculo da AIR é
dependente da maximacdo em termos de a.

As GMIs em (3.22) e (3.24) sdo AIRs para esquemas de CM com distribui¢cdes
uniformes na entrada do canal e decodificadores SD-BW empregados na recepg¢ao, caso métricas
que sdo produtos de fy,(v[br) € qi(b;,y) sejam utilizadas, respectivamente. Exemplos sdo
esquemas BICM sem decodificacdo iterativa e esquemas MLC com decodificacdo paralela e
independente dos niveis individuais (parallel, independent decoding of the individual levels -
PDL) [78]. A decodificacdo SD-BW conduz a perdas em termos de taxa de informacao, tendo

como limite superior a MI (e a capacidade do canal) [73].
Ispsw <Isppw <I(X;Y)<C (3.25)

As perdas associadas a decodificagdo SD-BW decorrem do tratamento independente dado aos
bits na recep¢ao. Também, as AIRs Isp.gw € Isppw sdo dependentes do mapeamento entre bits
e simbolos, e 0 mapeamento de Gray discutido no Capitulo 2 tipicamente reduz as perdas com
respeito a I(X;Y) [76, Cap. 4].

A GMI € versatil e permite também obter AIRs para os casos com decodificacdo do
tipo HD. Isso desde que a decodificacdo seja feita baseada em distancias de Hamming. AIRs
para sistemas baseados em HD serdo omitidas neste trabalho. Uma explicagdo detalhada sobre

esse assunto pode ser encontrada na referéncia [79].

3.2 Comunicac¢ao sob um Canal AWGN

Um canal AWGN complexo pode ser representado por meio da expressao
Y =X +Hy, (3.26)

em que Hy € uma varidvel aleatoria complexa circularmente simétrica, de realizagdo 1, € com
distribuicdio gaussiana de média nula e varidncia 26, ou seja, Hy ~CA (0,202). Assume-se
aqui que as componentes real e imagindria de Hy sao estatisticamente independentes. Além

disso, considera-se que Hy € independente de X. Entdo, a pdf condicional

FrxOx) = s——ge P27, (3.27)

2no?

descreve suficientemente esse canal. E possivel provar que /(X ;Y ) é maximizada para tal canal se

a entrada X é também gaussiana, mais precisamente se X ~ C.47(0,P) [71, Cap. 9]. Usando as
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defini¢oes de I(X;Y) e a pdf em (3.27) obtém-se que a capacidade de um canal AWGN complexo
¢ dada por [3]

P

expressao esta tipicamente denominada de limite de Shannon. A prova de que o limite definido
em (3.28) pode ser atingido usualmente baseia-se em argumentos de codificagdo aleatdria. Nesse
caso, a entrada do canal € composta de palavras-cédigo geradas com elementos pertencentes a
uma distribuicao gaussiana continua.

A distribuicdo gaussiana continua € associada a diversos problemas praticos de
realizacdo. Um deles € a necessidade de DACs e ADCs com proibitivas resolu¢des de operacao.
Sistemas reais, por sua vez, além de empregarem esquemas FEC com palavras-cédigo de
elementos praticamente uniformemente distribuidos [7, Cap. 3], usam constelagdes com alfabetos
discretos e finitos como aquelas dos formatos M-QAM jé apresentadas no Secdo 2.1 e também
de simbolos equiprovaveis.

E possivel avaliar AIRs para um canal AWGN assumindo constelacdes M-QAM.
Como descrito na secdo anterior, para uma dada constelagdo e canal, a maxima AIR é dada
pela avalia¢do de I(X;Y). Assumindo que a entrada do canal é uniformemente distribuida, ou
seja, os simbolos da constelagdo M-QAM sao transmitidos de acordo com uma distribuicdo de
probabilidade uniforme, px (x;) = 1/M, Vi€ {1,2,--- M}, abordagem esta amplamente utilizada

em sistemas reais, (3.9) se torna (3.15). Por fim, substituindo (3.27) em (3.15) tem-se que
IEWEN — __Z/an )log, Z o~ (i—x;P+2R{n(xi—x))}) /(205 Jdn. (3.29)

A Fig. 15 mostra a avaliacao do limite de Shannon em fun¢ao da SNR juntamente
com a avaliacdo de (3.29) para constelacdes M-QAM quadradas de diversas cardinalidades. A
expressao (3.29) foi calculada numericamente por meio da aproximagdo de quadratura de Gauss-
Hermite (GH) [72, Eq. 44]. Para cada constelacdo M-QAM, I‘S%V SGQ aumenta com a SNR até
atingir o valor da entropia da entrada X, H,(X ). Com o aumento da SNR, no entanto, aumenta-se
também a diferenca entre a MI obtida com os formatos de modulacdo e o limite de Shannon.
Interessantemente, a medida que M — oo, em regime de alta SNR uma penalidade assintética de
me/6 ~ 1.53 (dB) em termos de SNR ¢ atingida entre o valor da MI obtida e o limite de Shannon
[1, Sec. IV-B],[2, Fig. 1]. Essa penalidade é comumente conhecida como shaping gap e ocorre
pelo fato de que as constelagdes M-QAM usadas ndo possuem um formato gaussiano [2]. De
modo similar, € possivel afirmar que o shaping gap € uma perda de energia proveniente do ndo
uso de constelagdes gaussianas. Entdo, observa-se que constelagcdes M-QAM (quadradas) com
distribui¢do de probabilidade uniforme sdo sub6timas quando utilizadas em canais AWGN.

Em tese, as discussdes acima abordam perdas que se aplicam a sistemas que usam
decodificadores SD-SW, ja que a MI € uma AIR para tais sistemas. Se porventura esquemas de
CM baseados em decodificadores SD-BW sao utilizados, mantendo as mesmas caracteristicas

das constelagdes e do canal, perdas adicionais sdo esperadas pelas razdes mencionadas na se¢ao
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Figura 15 — Avaliagoes numéricas da MI (linhas sélidas) e da GMI (linhas tracejadas) sob um canal AWGN
para formatos M-QAM com constelagdes quadradas e simbolos equiprovaveis. Quando avaliada para
constelagdes M-QAM com essas caracteristicas a MI, que representa uma AIR para sistemas com
decodificadores SD-SW, apresenta uma penalidade assintdtica com relag@o ao limite de Shannon. Em
regime de alta SNR essa penalidade atinge me/6 = 1,53 dB quando M — oo. Penalidades adicionais sdo
observadas com a GMI, a qual representa uma AIR para sistemas com decodificagcdo SD-BW.

anterior (exceto para o caso da constelacdo 4-QAM com mapeamento de Gray). A GMI é uma
AIR vilida para decodificadores SD-BW. Para um canal AWGN e com constelacdes M-QAM de

distribui¢do de probabilidade uniforme, as LLRs em (3.21) podem ser calculadas como

Yicq o~ ly—il*/(207)
i

yWON — Jog (3.30)

Loy e PR |
e usando (3.22), AIRs podem ser calculadas. A Fig. 15 também mostra a avaliacao de (3.22)
com base em (3.30) por meio da aproximacao de Monte Carlo [72, Eq. 34]. Mapeamento de
Gray foi considerado e os resultados sdo indicados pelas curvas tracejadas. Para a constelacdo
4-QAM os resultados em termos de MI e GMI sdo iguais. Como discutido em [76, Cap. 4], isto
ocorre devido ao fato de que a detec¢ao de uma constelagdo 4-QAM pode ser decomposta na
deteccdo de duas constelagdes de modulagdo por chaveamento binério de fase (binary phase
shift keying - BPSK) quando € utilizado um mapeamento de Gray e considera-se o ruido aditivo

independentemente adicionado em cada uma das componentes dos simbolos.
3.2.1 Formatacao de Constelacao

Os resultados para as constelagdes M-QAM na Fig. 15 refletem casos em que sdo
utilizados esquemas FEC com cddigos capazes de atingir a capacidade (capacity-achieving) e
com palavras-cédigo suficientemente longas, possivelmente impraticdveis. E importante ressaltar
que progressos fundamentais foram feitos quanto ao desenvolvimento de capacity-achieving
FECs. Exemplos sdo os avancos no desenvolvimento de cédigos Turbo e LDPC [80, 81]. No

entanto, na pratica penalidades sdo esperadas devido as limitagdes de realizacdo de palavras-
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c6digo extensas e de decodificadores 6timos.>

De fato, a redu¢do das penalidades com relacdo ao limite de capacidade do canal estd
intimamente relacionada ao esquema de codificacdo empregado, mas nao se limita a isso. Ha
uma estratégia que pode se somar aos esquemas de codifica¢do visando a operacdo mais préxima
ao limite de capacidade do canal. De acordo com a teoria da informacao, os sistemas podem
explorar técnicas de formatacio de constelacio para tal finalidade.* Técnicas de formatacdo
de constelacao tem por objetivo atribuir a uma determinada constelacdo caracteristicas que a
aproximem daquela que maximiza a AIR do canal (ou que atinge a capacidade do canal). No
caso da comunicacao sob o canal AWGN, técnicas de formatagao de constelagdo modificam as
constelacdoes de modo que estas se assemelhem a uma distribui¢do gaussiana (truncada), ja que
esta € a distribui¢do que maximiza a MI para o canal AWGN. De fato, codifica¢do e formatagcdao
de constelacdo sdo duas etapas separdaveis e complementares de um sistema com CM, e que
juntas permitem operar proximo ao limite de capacidade do canal [2, Se¢. II-D].

Esquemas de formatacdo de constelagdo podem ser classificados de acordo com
duas abordagens distintas: a formatagdo geométrica (geometric shaping - GS) e a formatagdo
probabilistica (probabilistic shaping - PS). A técnica de GS gera constelagcdes com simbolos
equiprovaveis, porém, em uma grade de distancias euclidianas nao uniformes [83]. De maneira
simplificada, dada uma cardinalidade requerida, GS otimiza a posi¢ao dos simbolos de modo a
prover ganhos em termos de uma métrica (MI ou GMI, por exemplo). Por outro lado, PS atribui
uma distribuicao de probabilidade ndo uniforme aos simbolos de uma constelagdo, mantendo
inalteradas as distancias relativas entres os mesmos [4,11,15,16,38]. Ambas as técnicas permitem
atingir ganhos iguais ao shaping gap de me/6 ~ 1.53 (dB) associado a constelagdes M-QAM

sob o canal AWGN a medida que a ordem da constelacdo utilizada aumenta (M — oo).

3.3 Formataciao de Constelacio em Sistemas Opticos Coerentes

Como apresentado na Secdo 2.2.4, o canal 6ptico pode ser modelado como um canal
AWGN em sistemas de longas distancias sem a compensagdo de dispersdo cromatica ao longo
do enlace. Sistemas Opticos coerentes sdo tipicamente baseados em formatos M-QAM com
simbolos que seguem uma distribuicao de probabilidade a-priori uniforme. Entio, assumindo
esquemas de codificacdo ideias, as penalidades observadas na Fig. 15 sdo esperadas devido a
utilizacao de constelagdes ndo gaussianas. De fato, como em outros sistemas de comunicacao,
esforcos iniciais visaram atingir altos ganhos em transmissdes Opticas por meio da introducdo de
esquemas de codificacdo FEC e de modulacao de alta ordem. Com a maturidade desses esquemas,
a possibilidade de alcance de ganhos adicionais por meio de formatacdo de constelacdo tem

recebido considerdvel aten¢@o nos ultimos anos. E ambas as técnicas GS e PS t€m sido exploradas.

3
4

A Secdo 8.3 em [54] apresenta uma discussdo sobre esse assunto.
Na literatura, formatag@o de constelacio ou constellation shaping sao chamados também de signal shaping [82],
ou simplesmente shaping [4].
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Além de prover ganhos em termos de AIRs, técnicas de formatacdo de constelagdo sdo avaliadas
como plataformas propicias ao controle adaptativo de taxas de transmissao.

Um dos primeiros trabalhos a tratar sobre GS no ambito de sistemas dpticos €
apresentado em [84], em que s@o usadas constelagdes geradas com modulagdo polar iterativa
(iterative polar modulation - IPM). As primeiras demonstracdes experimentais foram reportadas
em [85] e [86]. Em [85], os autores também empregaram constelacdes IPM. J4 em [86], realizou-
se a transmissdo de sinais gerados a partir da modulac¢ao de superposicao deslocada por fase
(phase-shifted superposition modulation - PSM). Em todos os referidos casos, as constelacdes
foram otimizadas para se assemelharem a fontes gaussianas.

A utilizagdo de GS incorre em algumas consideracdes praticas importantes. O
mapeamento entre bits e simbolos em aplicacdes de GS pode ndo ser trivial em certos casos,
demandando uma otimizagdo conjunta do mesmo com a posi¢do dos simbolos. Além disso,
como constelacdes geradas por GS possuem simbolos espacados de maneira nao uniforme no
plano cartesiano, impde-se a necessidade de uso de DACs e ADCs com alta resolu¢do de modo
a ser possivel distinguir satisfatoriamente os distintos niveis de amplitude. Essa mesma nao
uniformidade das constelagdes pode conduzir ao aumento da complexidade dos algoritmos
de DSP, principalmente no receptor. Também, é comumente mencionado que a realizagdo de
adaptacdo de taxas de transmissdo por meio de GS € custosa, o que acaba sendo também um
ponto negativo a sua adesdo em sistemas praticos. Todavia, em [87] apresenta-se uma estratégia
baseada em GS que permite a alteracao de taxa de uma forma menos complexa.

Em contrapartida, a combinagdo de PS e a codificacdo FEC nio € trivial. De fato,
a aplicacao de PS compreende a atividade de, a partir de bits de informagao (uniformemente
distribuidos) que devem ser transmitidos, serem geradas sequéncias de simbolos que seguem
uma determinada distribuicdo de probabilidade (nao uniforme). E entdo necessdrio o uso de
uma estrutura capaz de realizar no transmissor o interfaceamento entre as sequéncias de bits e a
distribui¢cdo requerida, e que no receptor essa operagao possa ser desfeita por uma outra estrutura.
De modo simplificado essas estruturas sdo aqui chamada de codificador PS e decodificador PS,
seguindo [88, Fig. 1][6, Fig. 2]. E preciso garantir que a distribui¢iio na entrada do canal seja
aquela desejada pela aplicacao de PS. A Fig. 16 ilustra um sistema genérico com aplicagcdo de
PS. Caso a aplicacdo de PS seja feita antes da codificacdo FEC, como indicado na Fig. 16(a), a
distribuicdo de probabilidade pode ser alterada. Por outro lado, a realizag¢do de PS apés a codifi-
cacdo FEC, como apresentado na Fig. 16(b), demanda que o tratamento dos sinais formatados
seja feito no receptor antes do decodificador FEC, ou que ambas as tarefas sejam conduzidas
conjuntamente. Se o tratamento € feito antes do decodificador FEC, a informagdo formatada
ndo serd protegida pela codificacdo. E o tratamento conjunto pode aumentar a complexidade
dos sistemas. As primeiras aplicacdes de PS em sistemas Opticos foram apresentadas em [13] e
[14] usando, respectivamente, as técnicas trellis shaping e shell mapping [4,15,16]. Em [20]
explora-se a ideia do mapeamento many-to-one apresentada em [89, Sec¢. 6.2].

Recentemente, uma abordagem para a realizacdo de PS conhecida como formatacao
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Figura 16 — Combinacéo de PS e codificacdo FEC. (a) A aplicagéo de PS ¢é feita antes da codificagdo FEC. (b) A
aplicagdo de PS € feita ap6s a codificacdo FEC. (c) Arquitetura da abordagem PAS de realizago de PS.

probabilistica de amplitude (PAS) foi proposta [21]. Sua estrutura, mostrada na Fig. 16(c),
possibilita a combinagao eficiente de PS com c6digos FEC comumente usados, como os cédigos
LDPCs, por meio do entrelacamento das etapas de formatagado e codificacio. Um componente
importante nessa estrutura € o casador de distribuicdo (distribution matcher - DM). Este € res-
ponsdvel por receber sequéncias bindrias uniformes e converté-las em sequéncias de amplitudes
A positivas que estdo associadas a distribuicao probabilistica requerida na entrada do canal. A
redundancia € inserida pela codificacao (sistemética) como bits de sinal. A distribui¢do final
¢ dada pela multiplicacdo das sequéncias A pelos sinais indicados pelos bits de redundancia.
Esse processo € feito de maneira separada para cada componente de um sinal complexo. Na
recepcdo, torna-se necessdria a utilizagdo de um bloco que faz o processo inverso ao do DM apds
a decodificacdo. Inimeros trabalhos tém avaliado o uso de PAS em sistemas Opticos coerentes,
fazendo dessa abordagem a mais comum no contexto de PS em sistemas 6pticos. Isso € motivado
pelo fato de que o método PAS permite a operacdo proxima a capacidade do canal AWGN,
além de que sua estrutura permite a adaptacdo da taxa de transmissao de maneira relativamente
simples por meio da mudanga da distribuicdo de probabilidade da constelacdo gerada, como
demonstrado em [90]. Geralmente, PAS € combinado com constelagdes M-QAM em esquemas
FEC bindrios com decodificacdo SD-BW, mas também é possivel realizar sua utilizacdo com
esquemas FEC nao bindrios e decodificacdo SD-SW.

A aplicacdo de PS em sistemas Opticos também possui algumas questdes praticas. A
realizacdo em tempo real de um DM € complexa. Algumas estratégias t€ém sido propostas com
a finalidade de superar tal limitagdo. Outro ponto € que existe na recep¢ao uma propagagao de
erros causada pela integracdo de FEC e PS [91,92]. Além disso, pode ser necessario adequar
algoritmos de DSP as transmissdes com PS, como avalia esta tese.

Em termos de AIR, ambos os métodos GS e PS atingem valores similares, apesar de
que PS tem sido ligeiramente superior em alguns cendrios [90]. De fato, ndo ha uma estratégia
claramente superior para a aplicagdo de formatagdo de constelagdo em sistemas opticos. Contudo,

PS mostra-se como a mais proeminente das alternativas devido a maior facilidade em termos de
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mudanca de taxa de transmissdo. Também, atualmente descobriu-se que a aplicacdo de PAS em
blocos otimizados pode contribuir para a compensagao de NLIs [93].

Na sequéncia desta tese assume-se a realizagao de formatacao de constelagao por
meio de PS. Salienta-se que a aplicagcdo de PS € avaliada em ambito geral, ndo sendo assumida
nenhuma estratégia especifica de realizacdo do mesmo (por exemplo, PAS, trellis shaping ou
shell mapping). De fato, as andlises feitas neste trabalho ndo analisam o mapeamento entre bits e
simbolos. Sao diretamente gerados simbolos de acordo com uma determinada distribuicao de

probabilidade. Considera-se sempre que o canal ¢ AWGN.
3.3.1 Probabilistic Shaping

Em sistemas 6pticos coerentes PS é comumente aplicado a formatos M-QAM. A
determinacdo da distribui¢do de probabilidade a ser usada como base para a aplica¢do de PS pode
ser feita por meio do algoritmo iterativo de Blahut-Arimoto [94, 95]. Entretanto, seu uso estda
associado a um alto custo computacional que cresce com a cardinalidade das constela¢des. Por
exemplo, simula¢des usando o método SSFM precisam ser feitas a cada itera¢ao do algoritmo para
a determinacao da distribuicdo 6tima para uma dada condic¢io do canal. Devido a possibilidade
de modelagem do canal 6ptico como um canal AWGN, PS ¢ tipicamente aplicado de acordo com
a distribuicdo de Maxwell-Boltzmann (MB). Esta se assemelha a uma distribui¢do gaussiana
discreta finita. Diferentemente de uma distribui¢do gaussiana continua, a qual maximiza tanto a
entropia H,(X) da fonte quanto a MI I(X;Y) para uma dada restri¢io de poténcia E{|X|*} < P,
€ provado que a distribuicio de MB maximiza a entropia da fonte para uma dada restricao de
poténcia, como discutido em [38, Sec. IV]. A AIR pode ser maximizada com base no algoritmo de
Blahut-Arimoto. Contudo, a aplicagcdo de PS por meio da distribui¢do de MB produz resultados
que sdo muito similares a capacidade de um canal AWGN [21].

A probabilidade de ocorréncia de um simbolo x; pertencente ao alfabeto X =
{x1,x2,- - ,xm}, px(x;) é dada pela distribuicdo de MB como [38, Se¢. IV]

oMl
px(xi) = I (3.31)

em que A > 0 € o fator de formatagdo, o qual controla a distribuicdo de probabilidade dos
simbolos. Além de produzir resultados préximos aos obtidos com a distribui¢cao 6tima (gaussiana),
a distribuicdo de MB possui a vantagem de ser controlado por meio de um unico pardmetro, A.
Essa distribuicao atribui probabilidades maiores de ocorréncia aos simbolos de menor energia da
constelagdo de acordo com A. Ademais, todos os simbolos de um mesmo raio séo associados as
mesmas probabilidades.

O fator de formatagdo, de maneira mais especifica, controla o0 compromisso entre a
reducdo na energia média da constelagdo e a entropia H,(X) da fonte. A escolha desse pardmetro
deve ser feita cuidadosamente, j4 que seu valor 6timo varia de acordo com a poténcia do

sinal, o formato de modulacdo e a SNR. No caso em que A = 0, a distribuicdo de MB produz
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Figura 17 — Agprimum em funcdo da SNR para os formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM. As constelagdes foram
geradas com componentes em fase e quadratura que seguem +(2i +1),i = 0,1,--- ,v/M/2 —1. As
linhas tracejadas indicam os valores de SNR e A para os quais é vantajosa a utiliza¢do de PS nos
referidos formatos de modulag@o. Mais detalhes sdo apresentados na Fig. 18. As linhas pontilhadas
apontam para o histograma dos simbolos de uma constelacdo PS-64-QAM quando se aplica PS.

probabilidades idénticas para todos os simbolos, caracterizando transmissdes uniformes. A
medida que A aumenta, a probabilidade de ocorréncia dos simbolos nos raios de maior energia
sdo reduzidas. Quando A — oo, somente os simbolos pertencentes ao raio mais interno da
constelagdo sdo transmitidos.

A méxima AIR para um determinado canal e distribuicao de probabilidade € dada
pela MI, a qual pode ser atingida com sistemas baseados em decodificadores SD-SW. Para uma

distribui¢@o px(x) e o canal AWGN, (3.9) pode ser escrita como

M
1

YN = Y p(x) [ fny(n) o

PS ,:Zi J 1 2 ij!’lzlpX(xj)e*(|Xi*xj|2+2R{n(Xi*xj)})/(zcﬁ)

dn.  (3.32)

E possivel otimizar A para constelagdes M-QAM tal que a MI em (3.32) seja maximizada. Esses
valores 6timos para o canal AWGN assumindo a distribui¢do de MB sdo indicados ao longo deste
trabalho como lop,,-mum. Como exemplo, a Fig. 17 apresenta lopﬁmum em func¢do da SNR para
os formatos 64-QAM e 256-QAM. Assume-se neste trabalho que a aplicacdao de PS modifica
a probabilidade a-priori dos simbolos, mas mantém suas localizacdes no plano complexo, as
quais sio dadas em fase e quadratura por &=(2i +1),i = {0,1,--- ,»/M/2 — 1}. Isso influencia
diretamente o pardmetro A, embora a distribui¢io px(x;) dependa unicamente da SNR.

A Fig. 18 compara a MI obtida com constelacdes M-QAM associadas a uma dis-

tribui¢ao de probabilidade uniforme, A = 0 (linhas tracejadas), e formatadas de acordo com
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Figura 18 — MI em funcdo da SNR para formatos M-QAM usando constela¢des de simbolos equiprovaveis (linhas
tracejadas) e com PS (linhas sélidas), assumindo um canal AWGN. A aplicagdo de PS segue a distribui-
¢do de MB com Aprimum para todos os casos. As linhas verticais tracejadas apresentam os intervalos
nos quais a aplicacdo de PS € vantajosa para os formatos 64-QAM e 256-QAM.

os valores de Aypsimum (linhas sélidas). Os resultados mostrados podem ser obtidos de maneira
numérica usando, respectivamente, (3.29) e (3.32). De modo geral, € possivel observar que PS
possibilita operar de maneira mais proxima ao limite de Shannon (linha sélida preta) quando
comparada ao caso de constelagdes com simbolos equiprovéveis. A medida que M — oo, 0s
ganhos decorrentes da aplicagdo de PS se aproximam de e /6 = 1.53 dB (no canal AWGN).
Outro ponto importante € que a Fig. 18 facilita a avaliagdo do intervalo de SNRs para
os quais € vantajosa a aplicacdo de PS a um determinado formato de modulagdo. Para o caso
com o formato 64-QAM, por exemplo, ndo se indica a aplicacdo de PS para SNRs superiores a
22 dB, ja que as constelagdes com distribui¢do equiprovavel e formatada atingem os mesmos
valores de MI. Também, a aplicacdo de PS nido € vantajosa para SNRs inferiores a 12 dB, pois
usando o formato PS-32-QAM ¢é possivel obter-se desempenho similar em termos de MI. E
isso potencialmente com menores penalidades de implementagdo, j4 que a cardinalidade da
constelacdo diminui. Uma anélise andloga pode ser feita para o formato 256-QAM, para o qual
o intervalo de interesse se estende de 17 dB a 27 dB. Na Fig. 17 sdo também destacados os
intervalos de A para os quais se indica a aplica¢do de PS para os referidos formatos de modulag@o.
Para o formato PS-64-QAM, A estd no intervalo de aproximadamente 0 a 0,05 e para o formato
PS-256-QAM, os valores deste parimetro estdo no intervalo de 0 a 0,015. E importante salientar
que, a medida que a SNR aumenta, a magnitude da formatagdo aplicada as constelacdes €

reduzida, aproximando-se do caso uniforme indicado por A = 0.
3.3.2 Avaliacdo de Desempenho de Sistemas com PS

Em sistemas dpticos, taxas de erro de bit (bit error rates - BERs) na ordem de 10~ 15

sdo requeridas apds a decodificagdo FEC. As avaliacdes de desempenho sdo frequentemente
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feitas sem a presenca de esquemas FEC, pois seriam muito complexas e longas caso contrdrio, ja
que no minimo 10!7 bits teriam que ser gerados e transmitidos [54, Cap. 8]. Isso faz necessario
o uso de uma metodologia de predicao da BER p6s-FEC por meio de alguma estatistica pré-
FEC suficiente. Diversos trabalhos tem demonstrado que a andlise de desempenho baseada na
BER pré-FEC, tradicionalmente usada em sistemas com esquemas FEC baseados em HD, é
insuficiente para a predicao do desempenho pds-FEC quando esquemas SD sdo usados [67,78].
Por outro lado, o uso de AIRs para a avaliagdo desses sistemas tem se popularizado. AIRs estdao
intimamente relacionadas ao conceito de codificacdo [72]. Por meio de avaliagdes pré-FEC de
AIRs e curvas pré-calculadas para esquemas FEC especificos é possivel inferir a BER pés-FEC.

A AIR em (3.32) € valida no contexto de sistemas capazes de gerar na entrada do
canal a distribui¢do px(x) e que empreguem decodificadores SD-SW 6timos. Como discutido
anteriormente, 0 método PAS € usualmente combinado a esquemas FEC bindrios com deco-
dificacdo SD-BW. Nesse caso, a AIR € dada pela taxa de decodificacdo com métrica binaria
(bit-metric decoding - BMD) [96, Eq. 8.17]. A partir da GMI em (3.18), uma expressdo similar a
taxa BMD ¢€ obtida em [6, Eq. 13]. Como consequéncia disso, muitos trabalhos acerca de PS em
sistemas Opticos usam métricas como a taxa BMD ou a GMI (ou ainda sua versao normalizada
[6, Se¢. III-C]) para a avaliacdo dos resultados. Todavia, é possivel explorar a estrutura do PAS
em conjunto com esquemas FEC ndo bindrios e decodificagdo SD-SW. De fato, a MI I(X;Y)
também € uma AIR para sistemas que empregam PAS, como discutido em [97, Sec. III-A] e
[12], desde que decodificacdo SD-SW seja empregada. Como a presente tese enfoca na avaliagio
do efeito de PS na cadeia de algoritmos de DSP e ndo se assume para isto nenhuma estrutura
especifica de realizacdo de PS, a MI sera usada como métrica ao longo dos capitulos. No que
concerne ao funcionamento dos algoritmos de DSP, os resultados aqui obtidos ndo tem aplicagao
limitada devido ao uso da MI como métrica de avaliagdo das AIRs. Todavia, ressalta-se que o
desempenho global dos sistemas €, de fato, dependente da forma de realizagdo de PS.

Em simulagdes ou experimentos, a MI em (3.9), a qual é uma AIR para sistemas
com decodificacdo SD-SW e, portanto, serd indicada a seguir com o simbolo Isp.sw, pode ser

estimada como [74, 98]

N 2[; Frix Ok [K)) ] (3.33)

1
Ispsw = ) lo
Ny 22 | T o)y ORI

em que x[k| sdo os simbolos transmitidos e y[k] sdo os simbolos na saida da cadeia de algoritmos
de DSP, para k = {1,2,---, Ny}, em que Ny é o nimero de simbolos transmitidos/recebidos. A
precisdo das estimativas € diretamente relacionada a N [98]. De maneira similar, assumindo um

canal auxiliar gy|x (y|x) a estimativa em (3.33) se torna
i 1 8y |x (V[K]|x[k])
Isp-sw ~ — ) log, ;
Z 1}4:1 Px (xj)gY\X(Y[k] ;)

N
Uma discussdo aprofundada sobre a avaliacdo de sistemas com base em AIRs € apresentada em [54, Cap. 8].

(3.34)

S k=1

5
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em que, como em (3.16), o til foi adicionado a Isp_sw para indicar o uso de um canal auxiliar.
E comum que o canal auxiliar 8y|x (y|x) seja modelado com um canal AWGN. Nesse

caso, tem-se que [90, Sec. 11I-B]

ef|yfhx|2/(2672,)’ (3.35)

X)) =
gY\X(y‘ ) 271_0%

em que G% € a variancia do ruido por dimensao e 4 é um fator multiplicativo. Considerar £ é

importante porque simulagdes e experimentos produzem saidas y[k| que sdo aproximadamente a

soma do sinal e do ruido sem discriminar entre as respectivas poténcias. Estimativas de i e G%

sdo geradas com base nos simbolos transmitidos e recebidos conforme

= T I 336)
Zk:1 ]x[k”z
€
65 = 2NSZMk (k][ (3.37)

Com h e G , € possivel ento usar (3.34) com gy x (y|x) dada em (3.35) para estimar Isp-sw. Se
frix (y|x) representa um canal AWGN, o mesmo procedimento pode ser realizado. © As andlises
referentes a PS nesta tese assumem um regime linear de propagacdo em que o canal optico pode

ser satisfatoriamente modelado como AWGN.

6 Meétodos para estimagio de AIRs no caso de decodificadores SD-BW podem ser encontrados em [72].
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Capitulo 4

Algoritmos de DSP aplicados a Sistemas

Opticos Coerentes Digitais

A Fig. 19 ilustra a cadeia de algoritmos de DSP, objeto de andlise deste capitulo,
tipicamente usada em receptores coerentes digitais juntamente com a etapa de decodificagcdo
CM. A recepcao coerente € capaz de mapear, do dominio 6ptico para o elétrico, informacdes
de amplitude, fase, frequéncia e polarizacdo. Algumas das vantagens decorrentes disso sao
as possibilidades de, no dominio digital, se mitigar distor¢cdes sofridas pelos sinais durante a
transmissao e se alcancar a completa coeréncia da recepg¢ao.

O objetivo da etapa de compensagdo de skew, primeira da cadeia de DSP, € o de
garantir o alinhamento temporal dos sinais r; g k|, ro g[k], r1v[k] e royv|k| provenientes do
front-end do receptor. Na sequéncia, a etapa de ortogonalizacdo tenta restaurar o balanceamento
entre as componentes de fase / e quadratura Q de cada uma das polarizacdes, além de normaliza-
las para energia unitdria. As componentes na saida dessa etapa sdo combinadas em sinais
complexos ry k| e ry k] referentes as polarizacdes H e V de detecgdo, respectivamente, e entdo
submetidas a compensagdo de CD. Os ADCs costumeiramente operam de maneira independente
da temporizag@o no receptor, o que expoe o processo de amostragem a erros de taxa e de instante
de amostragem. Para que seja garantido o processamento sincrono dos sinais recebidos, se faz
necessario entio o emprego de uma etapa de recuperacio de relégio. E vélido mencionar que esta
etapa pode ser realocada para outras posicoes da cadeia de DSP. A finalidade da préxima etapa,
denominada de equalizacdo adaptativa, € a de mitigar efeitos do canal dptico que sdo variantes
no tempo e dependentes da polarizagdo, como a PMD. Além disso, essa etapa tenta desfazer a
combinacdo linear e permitir a separagao dos sinais transmitidos nas polarizagdes H e V, bem
como compensar efeitos lineares residuais.

As duas etapas seguintes da cadeia de DSP visam atingir a coeréncia da recepcao
por meio da recuperacdo da portadora. A primeira dessas etapas consiste na recuperacao de
frequéncia da portadora (CFR), que se subdivide em estimagao e compensacao do deslocamento
de frequéncia causado por eventuais diferencas nas frequéncias de operacdo dos lasers transmissor

e oscilador local. Em algumas solu¢des, o deslocamento de frequéncia é compensado antes
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Figura 19 — Cadeia de algoritmos de DSP usada em receptores coerentes digitais. Adaptada de [54]

da mitigacdo da CD, apesar da estimacdo do mesmo ser feita apds a equalizacdo adaptativa.
A segunda dessas etapas estima e mitiga o ruido de fase presente nos sinais e ¢ chamada de
recuperagdo de fase da portadora (carrier phase recovery - CPR). Os sinais na saida da cadeia de
DSP sao entdo enviados para o decodificador CM. Como discutido na Secdo 2.3, os sistemas
Opticos tipicamente realizam o processamento de sinais com 2 amostras por simbolo (samples

per symbol - SpS). Assume-se que 0s sinais ja possuem entdo a referida taxa.

4.1 Compensacao de Skew

Nos receptores, os caminhos percorridos pelos sinais das polarizacdes H e V e suas
respectivas componentes I € Q entre o front-end Optico e a amostragem podem exibir distancias
ligeiramente distintas. Como consequéncia, os ADCs estdo sujeitos a produzir amostras de
sinais que estdo temporalmente desalinhados. Esse desalinhamento temporal entre os sinais €
comumente conhecido como skew e, por produzir distor¢des nas constelagdes recebidas, induz a
perdas de desempenho nas transmissdes. A etapa de compensacdo de skew, por sua vez, tem por
objetivo mitigar esse efeito com base nas amostras geradas.

A Fig. 20 ilustra esse problema considerando um sinal recebido em polarizagao tnica.
Na Fig. 20(a) sdo apresentadas as partes real e imagindria do sinal. Os caminhos percorridos
por cada uma das componentes que envolve o front-end 6ptico, o TIA e o ADC apresentam
distancias diferentes e amostras sao produzidas a partir dos sinais que possuem um atraso mutuo,
como indicado na Fig. 20(b). O atraso temporal pode ser representado em termos do periodo de

amostragem TApc cOmo

Tskew = MTADC + Uskew TADC 4.1)

em que m é um ndmero inteiro e Uggew € um valor fraciondrio (0 < Uggew < 1) [99]. A parcela
inteira iTppc do atraso pode ser facilmente corrigida por meio de um deslocamento de amostras,
mas a parcela fraciondria UgewTapc requer a interpolacdo das amostras. E interessante salientar

que o atraso entre as componentes € usualmente conhecido, nao necessitando de estimacao.
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Figura 20 — Ilustrag¢@o do desalinhamento temporal (skew) entre as componentes / ¢ Q do sinal apds a amostragem.
(a) Componentes em fase R{E,(r)} e quadratura 3{E,(r)} do sinal recebido. (b) Componentes em fase
r1[k] e quadratura rg[k] com desalinhamento temporal. Adaptada de [54].

E comum que a etapa de compensacio de skew seja baseada em interpolacio das
amostras com coeficientes definidos de acordo com polindmios de Lagrange [100]. Em sistemas
com multiplexacdo de polarizacdo assume-se um dos quatro sinais provenientes do front-end
optico como referéncia para o calculo de atrasos relativos. Para um determinado atraso Tgew
definido como em (4.1), os Nz + 1 coeficientes de um polindmio de Lagrange de ordem Np,
podem ser calculados como

NL—I_NL/ZJ +m

Li(Tskew) =
[=— LNL/ZJ +m, l#i

— Hskew — [

o — (4.2)

em que, além da parcela fraciondria L.y do atraso, o nimero inteiro m também € considerado e

(—[NL/2] +m < i< Np—|NL/2|+m). Neste caso, a corre¢ao do atraso Ty € dada por
Foutk] = L7 (Tkew)r[K] (4.3)

em que rk] = {r{—[Ne/2)],r[= [Np/2) + 1), K], P [Ne/2) = 1], [ INL/2) ]} LBk )
é um vetor com os coeficientes calculados segundo (4.2) e ()7 indica a operagdo transposto. A
interpolagdo descrita em (4.3) pode ser realizada por meio de filtros de resposta ao impulso finita
(finite-impulse response - FIR) com nimeros de coeficientes variando entre 4 e 10 [100].

Na literatura existem também outras estratégias de compensacdo de skew, como a
discutida em [101], que propde usar uma estrutura MIMO 4x2 de equalizacio adaptativa que
também ¢é capaz de lidar com o deslocamento temporal ou a compensacao feita no dominio da

frequéncia apresentada em [102].

4.2 Ortogonalizacao

Algumas imperfei¢cOes nos transmissores e receptores Opticos induzem desbalancea-
mentos entre as componentes de fase e quadratura dos sinais, causando a perda da ortogonalidade
entre as mesmas [103]. Exemplos comuns dessas imperfei¢des sdo o incorreto controle do

ponto de operac¢do dos moduladores MZM e a utilizacdo de divisores de poténcia, acopladores e
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hibridas com irregularidades. Também, é possivel citar o uso de fotodetectores com diferentes
responsividades. O efeito pratico dos desbalanceamentos € o aparecimento de distor¢des nos si-
nais que degradam o desempenho das transmissdes, principalmente para formatos de modulag¢ao
de alta ordem [104, Tab. I]. A etapa de ortogonalizagc@o tem por objetivo mitigar os desequilibrios
entre as componentes de fase e quadratura e entio reduzir estas penalidades na transmissao.

Um algoritmo comumente empregado € o conhecido como procedimento de ortogo-
nalizacdo de Gram-Schmidt (Gram-Schmidt orthogonalization procedure - GSOP). O GSOP
assume uma das componentes dos sinais como referéncia e entdo determina a alteracdo a ser feita
na outra com o intuito de garantir a ortogonalidade entre as mesmas. Assumindo a componente
em fase como referéncia, componentes ortogonais 7" [k] e rgrt[k] com energia unitdria sdo
geradas pelo GSOP como [103]

POk = ———— | (4.4)

, 4.5)

ro"[k] = (4.6)

E{(ro)}

em que r;[k] e rg[k] sdo respectivamente as componentes em fase e quadratura afetadas pelas
imperfeicdes, rb [k] é a componente em quadratura ndo normalizada para energia unitdria e E{-}
indica o operacdo esperanca.

O GSOP é capaz de compensar satisfatoriamente efeitos causados por imperfei¢des
dos receptores, mas distor¢des residuais sao observadas quando existem imperfei¢des relaci-
onadas aos transmissores [104]. Para reduzir tais distor¢des, além do GSOP, estratégias mais
sofisticadas sdo utilizadas. Em [105], por exemplo, discute-se o emprego de uma etapa extra de

DSP baseada em filtragem adaptativa logo apds a recuperacao de fase.

4.3 Compensacao de Dispercao Cromatica

Em sistemas 6pticos que fazem uso de receptores coerentes, a compensacao da
dispersdo cromatica (CD) acumulada ao longo de toda a propagagdo pode ser feita de maneira
puramente digital. Algumas das vantagens associadas a esta abordagem sio a ndo necessidade de
modulos fisicos de compensacgdo a cada span, os quais possuem perdas considerdveis de inser¢ao,
bem como a reduc¢do de ndo linearidades decorrentes de fibras que compdem estes mddulos.

A etapa de compensacdo digital de CD pode ser feita nos dominios temporal ou da
frequéncia e, como a CD consiste em um efeito bem comportado, filtros estéticos sdo utilizados.
No entanto, devido a questdes de complexidade, a compensagdo temporal acaba sendo menos

comum, principalmente em sistemas de longas distancias [54, 104]. Por sua vez, a equalizacdo
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Figura 21 — Compensagdo de CD usando o método overlap-save de filtragem no dominio da frequéncia. As amostras
de entrada sdo divididas em blocos I com overlap. Apds a filtragem no dominio da frequéncia sdo
obtidos blocos de saida Oy. Destes sdo descartadas algumas amostras dando entdo origem ao sinal de
saida do processo. Adaptada de [54]

no dominio da frequéncia (frequency domain equalization - FDE) é realizada usualmente por
meio de estratégias de filtragem como a overlap-save.

A Fig. 21 ilustra o processo overlap-save. A sequéncia de amostras recebidas é
dividida em blocos de tamanho Ncp que se sobrepdem por Noyerlap amostras em cada uma das
extremidades. Deste modo, o bloco riy[1] possui Noyeriap amostras repetidas dos blocos ri, [n — 1]
e Irip[n + 1]. Calcula-se entdo a transformada de Fourier discreta (discrete Fourier transform -
DFT) com N¢p pontos destes blocos que sdo posteriormente aplicados a um filtro Hcp, também
de tamanho N¢p. Os coeficientes de Hcp sdo calculados como [54, 106]

—j 71:D177L2 (i Zf%yquist ) :
Hepli]=e = @/, 4.7)

em que —(Ncp/2) <i> (Nep/2) —1 e fayquist = 1/(2Tapc) indica a frequéncia de Nyquist.
Ap6s a equalizagdo, blocos de amostras no dominio temporal roy[n] sdo obtidos por meio
do célculo da DFT inversa (inverse discrete Fourier transform - IDFT). Todo este processo
resume-se ao cdlculo de uma convolucdo circular que produz amostras com aliasing em ambas
as extremidades dos blocos resultantes. Além disso, as extremidades dos blocos roy[n] sofrem de
interferéncia intersimbolica (ISI) causada por simbolos de blocos vizinhos. Contudo, a formacao
dos blocos ri,[n] com sobreposicdo de Noverlap amostras em cada uma das extremidades garante
a existéncia de amostras vélidas e a continuidade no processamento do sinal recebido. Basta
somente que parte das amostras de cada um dos blocos roy[n] seja descartada apds a equalizagio.

E vilido ressaltar que a FDE é feita de maneira independente em cada uma das polarizacdes,
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mas usando filtros com os mesmo coeficientes, ja que a CD afeta igualmente cada uma delas.

O pardmetro Noyeriap €std intimamente relacionado ao espalhamento temporal dos
pulsos causado pela CD. Seu comprimento minimo pode ser calculado com o auxilio da expressao
empirica [65]

Noverlap > [6,67|B2|LR2SpS | (4.8)
em que B, € o pardmetro de GVD, R; € a taxa de simbolos e SpS indica o nimero de amostras por
simbolos no receptor. Por outro lado, o tamanho dos blocos N¢p, o0 qual é também o nimero de
pontos usado no cdlculo da DFT/IDFT, € tradicionalmente escolhido com o intuito de reduzir a
complexidade de realizacdo do FDE. Algoritmos de transformada rdpida de Fourier (fast Fourier
transform - FFT) e transformada rdpida de Fourier inversa (inverse fast Fourier transform - IFFT)
sdo usualmente utilizados para o calculo da DFT e IDFT, respectivamente. Nesse caso, 0 nimero
de multiplicagdes por simbolo para a realizagdo do método overlap-save € dado por
Ncp[C6log, (Nep) + 3]

Ncp — Noverlap + 1

em que C = 1/2 caso as FFTs sejam calculadas segundo o algoritmo radix-2 ou C =3/8 se o

Nrnult - (49)

algoritmo radix-4 for utilizado. Entdo, € comum que N¢p seja escolhido de forma a minimar o

ndmero de multiplicag¢des realizadas Ny [107].

4.4 Recuperacao de Relogio

O processamento sincrono dos sinais recebidos é de suma importancia para o desem-
penho das transmissdes. No entanto, transmissores € receptores Opticos possuem temporizagao
independente, o que expde o processo de amostragem feito pelos ADCs na saida do front-end
optico a possiveis erros. Nao somente € importante garantir que as amostras sejam produzidas
com a taxa de amostragem R, adequada, mas que estas também sejam tomadas nos pontos
otimos, isto €, na posi¢ao central do tempo de simbolo 7y que caracteriza o local de maior
energia do simbolo transmitido. Disto decorrem os erros de fase e de frequéncia de amostragem.
Se R, estd correta, mas existe um deslocamento temporal AT constante com relagdo ao ponto
otimo de amostragem, diz-se que o processo sofre de erros de fase de amostragem. Seu efeito
prético € a possivel degrada¢ao da SNR na recepc¢ao, aumentando a contribuicao do ruido aditivo
no desempenho final das transmissdes. Por sua vez, quando R, é diferente daquela desejada,
indica-se a ocorréncia de erros de frequéncia de amostragem. Esse tipo de erro, usualmente
indicado em partes por milhao (parts per million - ppm), também faz com que os sinais sejam
amostrados em posicdes ndo 6timas em uma espécie de erro na fase de amostragem, mas com a
diferenca de que este ndo € constante entre simbolos consecutivos [54, Cap. 7]. O funcionamento
de etapas subsequentes € entdo severamente afetado. A etapa de recuperagdo de relogio tem por
objetivo corrigir ambos os erros supracitados.

Existem intimeras maneiras de se realizar a recuperacao de relégio. Resumidamente,

as diferentes estratégias podem ser classificadas de acordo com o método de extracao de informa-
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Figura 22 — Estrutura de um lago de realimentacio digital travada em fase (digital phase locked loop - DPLL)
tipicamente usado para a recuperagdo de reldégio em sistemas 6pticos coerentes.

coes de temporizagdo (supervisionado ou ndo supervisionado), o tipo de sinal em que se baseiam
(analégico ou digital) e a forma de correc@o dos eventuais erros (atuacdo direta sobre os ADCs,
reamostragem no dominio digital ou combinac¢do dessas opcoes) [49, Cap. 16][54, Cap. 7]. Os
esquemas empregados em sistemas Opticos coerentes tipicamente exploram caracteristicas do
préprio sinal de dados para extrair informacdes de temporizagdo de maneira ndo supervisionada.
Além disso, a operacdo é comumente conduzida de maneira puramente digital, apesar de que
algumas estratégias robustas combinam a atuac¢ao nos direta ADCs com interpolacdes no dominio
digital [108]. Nesta sec¢do, somente a abordagem puramente digital serd considerada.

Uma ilustragdo dos esquemas puramente digitais amplamente utilizados em recepto-
res Opticos coerentes € apresentada na Fig. 22. Esta estrutura é chamada de laco de realimentacio
digital travada em fase (digital phase locked loop - DPLL). O sinal discreto proveniente de etapas
anteriores com amostras produzidas pelo ADC a cada periodo Tapc, a(mTapc), é primeiramente
aplicado a um interpolador, o qual produz amostras a cada instante 77, a(kT7). O tempo entre
amostras 77 € ditado por informagdes de outros blocos que compdem o DPLL. O detector de
erro de temporizagdo (timing error detector - TED) gera um sinal etgp que € um indicativo
do erro (de fase) na amostragem. Apds isso, eTgp € processado por um filtro de malha (loop
filter - LF), o qual gera um sinal que determina a dinamica do DPLL. Por fim, um controlador
traduz o sinal produzido no LF em informagdes tuteis ao interpolador: um ponto base e um valor
fraciondrio de interpolacdo. Os ajustes na atuacdo do interpolador sdo feitos visando aproximar
T; do tempo entre amostras desejado 7T, = 1 /R,. Em sistemas Opticos, a taxa de amostragem
desejada € tipicamente R, = 2R;, produzindo assim sinais discretos com 2 SpS. Entdo, espera-se
que o processamento iterativo feito pelo DPLL convirja de modo que 77 ~ T, = Ty /2.

Um ponto importante consiste no posicionamento da etapa de recuperacdo de relégio
na cadeia de DSP. E comum que essa seja inserida entre as etapas de compensacio de CD e de
equalizacdo adaptativa, como considerada neste trabalho. Contudo, dependendo do projeto do
TED, a recuperacgdo de relégio pode ser realizada junto a compensacdo de CD [109, Fig. 2], ou
em um laco que envolve a etapa de equalizacdo adaptativa [44]. De fato, neste ultimo caso, o
TED ¢é posicionado logo na saida da etapa de equalizacdo, porém, a interpolagao ¢ feita antes da
mesma. Ademais, em sistemas que usam multiplexacdo de polarizacio e realizam o ajuste da
amostragem antes da equalizagdo adaptativa, a operacdo do TED pode ser feita combinando os

sinais transmitidos em cada uma das polarizacdes, o que € particularmente interessante no cenario
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com PMD [109-111]. Nesse caso, apesar de serem necessarios interpoladores exclusivos para
cada polarizacdo, existe um tnico ramo de realimentacdo composto pelo TED, LF e controlador.
Na sequéncia desta secdo, cada um dos blocos da Fig. 22 serd discutido considerando que o
DPLL opera sobre blocos de N, amostras. Por questdes de simplificacdo, considera-se a operacio

dos TEDs com informagdes provenientes de uma unica polarizacao.
4.4.1 Estratégias de Estimacao do Erro de Temporizacao

Em estratégias de recuperacdo de relégio baseadas em DPLL, o TED € usado no
caminho de realimentacdo para prover um sinal de indica¢do do erro de temporizacao, eTgp
[112]. Entre as diversas possibilidades, o detector de erro de temporizacdo de Gardner (G-TED)
¢ uma solucdo simples, porém, eficiente e que apresenta a positiva caracteristica de ser insensivel
a ruidos de fase da portadora [113]. O G-TED requer uma sequéncia com 2 SpS para que seja
possivel realizar a extracdo de informagdes de temporizagdo. Assumindo um paradigma de
operacdo em blocos de tamanho N, a indicacdo do erro de temporizagdo gerada pelo G-TED
para o n-ésimo bloco, eg.Tep[n], é dada por!

Ng/2—1
ectep[n] = Y, R{a;2i+ 1] (an[2i] — an[2i+2])}, (4.10)
i=0

em que ay,[i] é a i—ésima amostra do n—ésimo bloco, R{-} representa a parte real de {-} e (-)*
indica o operador complexo conjugado. Nesse paradigma de operacdo em blocos, para cada
bloco de N, amostras, um tnico sinal de indica¢do do erro de temporizagdo é gerado.

O G-TED foi inicialmente proposto para ser aplicado a sinais com modulagdo BPSK
ou 4-QAM. Tais formatos de modulagdo apresentam moédulo constante e nesse caso o ponto
6timo de amostragem est4 associado 2 posi¢io de maior poténcia do sinal. E vélido ressaltar, no
entanto, que esta estratégia também pode ser aplicada a outros formatos de modulacdo. Uma
desvantagem marcante do G-TED ¢ o fato de que seu desempenho € consideravelmente afetado
quando os sinais sdo gerados com base em pulsos de Nyquist de baixo fator de roll-off (ROF).
Com o intuito de contornar esse problema, um TED modificado de Gardner (MG-TED) que
se baseia no envelope de poténcia do sinal foi proposta [43,44]. O erro de temporiza¢do do

MG-TED, emc.-TED |7, € obtido aplicando o G-TED a poténcia das amostras recebidas, isto é,

N./2—1

ema-eD[M] = Y. |an[2i+ 1]]*(Jan[2i]|* — an[2i + 2] ). (4.11)
i=0

Outra estratégia comumente utilizada para a geracdo de estimativas de erro de

temporizacao consiste no TED de Godard (Go-TED) [45]. Este opera no dominio da frequéncia

' E importante salientar que, de fato, sio necessarias N, + 1 amostras recebidas para a obtengio de estimativas do

erro de temporizacdo no G-TED e em sua versdao modificada, MG-TED. Esta amostra é proveniente de blocos
adjacentes e garante continuidade no processamento dos dados.
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e produz uma estimativa ego-tgp[n] dada por

N./2—1

eGoten[n] = Y, S{A[JA;[i+N/2]}, (4.12)
i=0

em que A,[i] é o i-ésimo elemento da DFT do n—ésimo bloco, A,[i] = DFT{a,[k]}, e 3{-}
representa a parte imagindria de {-}. De maneira similar ao descrito anteriormente para o G-TED,

€ possivel aplicar o Go-TED a poténcia das amostras recebidas [46], obtendo o TED modificado

de Godard (MGo-TED) com a seguinte expressio>
N./2—1
emco-TED M) = Y, S{R[i]P;[i+N/2]}, (4.13)
i=0

em que P,[i] = DFT {|a,[k]|*}.
Os célculos em (4.10) e (4.11) também podem ser feitos considerando a transformada
de Fourier do sinal amostrado. Para o G-TED, (4.10) no dominio da frequéncia pode ser

expressada como [111]

2 N2l fog
ec-TeD[N] = — - ) sen (W’) S{AL[iJAL[i+N/2]}. (4.14)
¢ i=0

De maneira similar, para 0 MG-TED dado pela expressdo (4.11) € possivel obter [46]

2 N2l o
eMG-TED|11] = -5 Y sen (Wi> S{Ri|P[i+N/2]}. (4.15)
¢ =0

Comparando (4.12) e (4.14) observa-se que ambos o Go-TED e o G-TED baseiam-se
em uma correlacdo entre partes do espectro do sinal amostrado. A diferenca consiste em que
o G-TED aplica a essa correlacdo uma ponderagdo senoidal, enquanto que o Go-TED utiliza
uma janela unitdria. Esta observagdo também € valida para o MGo-TED e o MG-TED, dados
respectivamente por (4.13) e (4.15), exceto pelo fato de que a correlacdo € calculada entre partes
do espectro gerado a partir da DFT do sinal de poténcia das amostras.

As estimativas feitas com os TEDs podem ser substancialmente afetadas pela PMD
quando a etapa de recuperagdo de relogio € feita antes da equalizacdo adaptativa. Com o intuito
de contornar este problema, algumas solu¢des tem sido apresentadas. Em [110], propde-se uma
estratégia adaptativa que visa desfazer a combinacao linear imposta aos sinais transmitidos em
dupla polarizacdo antes da aplicacdo do G-TED. Uma outra estratégia adaptativa é discutida em
[111] para o Go-TED. Ambas as abordagens podem ser estendidas aos casos do MG-TED e
MGo-TED.

Mais detalhes sobre o funcionamento dos TEDs serdo apresentados no Capitulo 7.

De fato, o presente trabalho avalia no mencionado capitulo o funcionamento de TEDs quando

2 Para 0 Go-TED e sua versdo modificada, MGo-TED, N, é comumente uma poténcia de 2 devido a necessidade

do célculo da DFT, o qual é comumente feito por meio do algoritmo de FFT que € eficiente sob essas condigdes.
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» ky
etep[n] —) V eLr[n]

Figura 23 — Esquema de um LF realizado como um controlador proporcional-integral (PI).

aplicados a sinais com PS. As andlises sdo feitas em um cendrio comumente chamado de open-
loop, o qual ndo envolve o esquema DPLL completo. E importante mencionar que conclusdes
baseadas em andlises desse tipo sdo vélidas no cendrio pratico quando a largura de banda do
DPLL € muito menor do que a taxa de simbolos R, [114]. Esse método de andlise € comumente

empregado no contexto de sistemas Opticos [43,46,115].
4.4.2 Loop Filter

O LF é responsével por atuar sobre etgp|n] e gerar um sinal que dita o funcionamento
do controlador. Se TEDs como os discutidos anteriormente sdo utilizados, as operagdes do LF sao
tipicamente realizadas por meio de um controlador proporcional-integral (PI), como o mostrado

no esquema da Fig. 23.3 Neste caso, o LF é composto por uma parcela proporcional de eTgp [n]
LFp[n] = kyetep|n], (4.16)
em que k, ¢ a constante do ramo proporcional, e por uma parcela integral de etgp|[n]
LF;[n] = LF;[n— 1] + kietgp|n — i (4.17)

em que k; é a constante do ramo integral. A saida do LF, e g[n], comumente denominada de

palavra de controle [113], € entdo dada por
eLF [l’l] =LFp [n] +LF,; [n] (4.18)

Os pardmetros k), e k; possuem influéncia significativa sobre a estabilidade do DPLL,
bem como ditam a velocidade de convergéncia do mesmo. Uma maneira de determind-los € usar
as relacoes [116, Eq. 2.16][117]

d
28

kp = ——,
Vka/ki
em que ky é o ja referido ganho ou sensibilidade do TED, { é fator de amortecimento, com

valores comumente entre 0.5 e 2, e w,, € a frequéncia natural do DPLL dada por [116, p. 130]

8BL.L
= 5 4.1
Vo = Tragr (4.19)

A utilizac@o do controlador PI atribui ao DPLL a caracteristica de um lago de segunda ordem [114].

3
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em que By, é a largura de banda de ruido do laco, a qual assume comumente valores entre
0.5x 1073 e 5 x 1073, e controla o compromisso entre a capacidade de filtragem de ruido e a

habilidade da DPLL em se ajustar a valores altos de erro de frequéncia de amostragem [117].
4.4.3 Controlador

O controlador € responsavel por interpretar o sinal proveniente do LF e converté-lo
em informagdes tteis ao interpolador, as quais consistem em um ponto base ou de referéncia my[n]
e um valor fraciondrio y;[n] para a interpolac@o. Essas tarefas podem ser realizadas de distintas
maneiras. Em [113], sugere-se uma operacdo baseada na saida de um oscilador controlado
numericamente (numerically controlled oscillator - NCO) além de se discutir a possibilidade de
uma forma alternativa sem o NCO, apresentada em mais detalhes em [114, Cap. 9].%

Para compreender a abordagem alternativa sem o NCO supde-se que amostras na
saida do interpolador a cada periodo 7; podem ser escritas em termos do tempo entre amostras

Tapc como
nTy = (my[n] + pr(n]) Tapc.

Assim, a diferenca entre amostras nos instantes n7; e (n — 1)7; permite obter a relagdo
ml[n]—I—pL][n] :ml[n— 1]+u1[n— 1]+T1/TADC~ (4.20)

Como my|[n| é sempre um ndmero inteiro, a partir de (4.20) obtém-se que os pontos base podem

ser calculados como
my[n] =myn— 1]+ [wn—1]+T;/Tapc|, 4.21)

em que |-| € a func@o que retorna 0 menor nimero inteiro mais préximo de seu argumento.
Para a obten¢do de uma expressdo para Ly[n] a partir de (4.20) é preciso observar

que a parte fraciondria do incremento € nula, ou seja, [113, Ap. A]
Frac {m;[n] — m[[n — 1]} = Frac{—u;[n] + ,Ll[[l’l — 1] + TI/TADC} =0, 4.22)

em que Frac{-} indica a parte fraciondria de {-}. Entdo, a atualizagdo de u;[n] pode ser obtida

como
pr[n] = {p[n — 1]+ T1/TADC } mog.1 (4.23)

em que {-},,.4.; indica a operagdo que retorna o resto da divisdo por 1.
Tanto (4.21) quanto (4.23) exibem uma dependéncia com o termo 7/ Tapc, 0 qual é

desconhecido. No entanto, é possivel utilizar a palavra de controle, ef [n], acumulada na forma

C[n] = wn—1]+eLgn], (4.24)

Informacdes sobre a operacdo em paralelo de NCOs podem ser encontradas em [118].

4
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de modo que (4.21) e (4.23) podem ser aproximadas por, respectivamente,

my[n] = myn— 1]+ [Cln]], (4.25)

piln] 2 €l mo.r - (4.26)

E interessante destacar que, em regime de estabilidade de operagio, a ramo propor-
cional do controlador PI que forma o LF se aproxima de 0, de modo que a palavra de controle
tende a

eLr[n] ~ (T;/Tapc — 1)N; (4.27)

em que N, é o tamanho do bloco de amostras processado pelo DPLL a cada instante 7. E possivel
ainda observar que uma estimativa do erro de frequéncia de amostragem em ppm, Af,, pode ser

obtida neste regime por meio do ramo integral do controlador PI como

— LF] [ﬂ]
Afa = N
c

(4.28)

4.4.4 Interpolador

Com base nas informagdes provenientes do controlador, mais precisamente o ponto
base my[n] e o intervalo fraciondrio ty[n|, o interpolador atua diretamente nas amostras com
o intuito de obté-las nas posi¢des Gtimas do periodo de simbolo. E comum que o projeto de
interpoladores seja feito com base em polindmios de Lagrange de 3* ordem e com um nimero
de coeficientes que pode variar entre 4 e 10 [100]. Caso 4 coeficientes sejam utilizados na

interpolag@o, os calculados com base em iy [n] se resumem a [119]

(ur[n] + D)y (] (pg(n] — 1) 1 1

. | — S (ulnl) + ),

= BT DRI )+ 3 () — (),

py = B DU = DUALZ2) 2 ) — (a5 () 1. -
= B = DR s s ] )+ L i),

e entdo estes coeficientes sdo utilizados em amostras que sdo selecionados conforme o ponto

base my[n].

4.5 Equalizacao Adaptativa

A Fig. 24 apresenta um esquema tipico de um canal discreto. Os simbolos transmi-
tidos x[k| s@o afetados pelo canal com resposta ao impulso %[k] e pela adigdo de AWGN n[k].

Com o intuito de recuperar os simbolos transmitidos, os sinais recebidos a[k| sdo aplicados a
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nlk|

k] —| K] é LI [N It

Figura 24 — Diagrama de blocos de um canal discreto com resposta ao impulso Alk] e AWGN nlk]. O sinal
transmitido x[k] é afetado por k[k] e por 1 gerando entdo o sinal recebido a[k]. Os sinais z[k] sdo obtidos
ap6s alk] ser aplicado a um filtro de equalizacéo do tipo FIR w*[k].

um filtro FIR w*[k] de comprimento Nrr. Sem pormenorizar, w*[k| tem o intuito de mitigar os
efeitos que o canal i[k] impds aos simbolos transmitidos x[k]. Neste caso, os simbolos na saida
do filtro w(k] sdo obtidos como
Nrr—1
z[k] = alk] *w*[k] = Z w*[i]alk —i] = wal[k] (4.30)
i=0

em que (-)* é o operador complexo conjugado, * representa a operagdo de convolugdo, w =
{wo, w1, ,Wne—117 € 0 vetor contendo os Nr coeficientes do filtro equalizador, alk] =
{alk],alk —1],--- ,alk — Ngir + 1]}7 é o vetor contendo Ngg simbolos de entrada, (-)7 é o
operador hermitiano e (-)” é o operador transposto. Supondo o conhecimento dos simbolos

transmitidos x[k], o sinal erro
e[k] = x[k] — z[k] = x[k] —w"a[k], 4.31)

pode ser utilizado para a obtenc¢do de um w 6timo segundo o critério de minimizagao do erro

quadratico médio (mean squared error - MSE)
WMSE = mvinJMSE(W% (4.32)
em que o termo Jyisg (W) € dado por
Jvse(W) = E { le[K] \2} —E { [x[k] — wa[k] }2} . (4.33)

Expandindo os termos em (4.33) € possivel demonstrar que Jysg(W) pode ser escrito como a
fungdo quadrética

Jvse(W) = 62 — pfw —wip + wiR,w, (4.34)
em que 67 = E {|x[k]|*} é a varincia do sinal transmitido x[k] utilizado para o célculo do erro em
(4.31), p=E{a[k]x*[k]} € o vetor de correlagdo cruzada entre x[k] e a[k] e R, = E {a[k]a’ [x]}
¢ a matriz de autocorrelacdo de a[k]. Calculando o gradiente de Jyisg(W) e igualando-o a zero

obtém-se que a minimizacdo em (4.32) € alcancada quando [120, Eq. 3.14]
wuse = R, 'p, (4.35)

equacgao esta comumente conhecida como solucao de Wiener.
Na pratica, a utilizacdo de (4.35) depende de um processo conjunto de obtencdo das

estatisticas p e R, e de otimizacao para se encontrar wysg, 0 que € muitas vezes invidvel para
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ser realizado em tempo real [120, Cap. 3]. Ademais, € inerente ao processo o conhecimento
prévio de x[k]. A primeira questdo pode ser solucionada usando um método adaptativo, de modo
que a cada iteracdo a solu¢ao w se aproxime mais de seu valor 6timo, wy;sg. Uma maneira de
realizar tal tarefa consiste em ajustar w em um processo iterativo que percorre o sentido inverso
ao do gradiente instantdneo de Jyisg(W). Considerando (4.34), tem-se que o gradiente exato é
dado por

VJImse(W) = 2R,w —2p. (4.36)

Estimativas instantdneas do gradiente podem ser obtidas usando estimativas de p e R, dadas por

P ~ alk]x"[k], (4.37)

A

R, ~ a[k]a*[k]. (4.38)

Substituindo p e R, em (4.36) por suas estimativas, o gradiente instantdneo € obtido como

VJ(wlk]) =2 (a[k]a® [K]w[K] — a[k]x*[k]) ,

— 2alkle*[k]. (4.39)
em que Wlk| = {wo[k],wi[k],- - ,Wnpr—1[k]}. Por fim, o ajuste iterativo de w[k| seria governado
pela relacdo

wik+ 1] = wik] — uVJ(w[k]), (4.40)
= w(k| + palkle® [k], (4.41)

em que U € um pardmetro tradicionalmente chamado de step-size que influencia a velocidade
de movimentacdo na direcdo dada pelo gradiente.’ A expressdo em (4.41) descreve o algoritmo
de média quadritica minima (least mean square - LMS) [121, p. 253]. De fato, o LMS € um
algoritmo que pertence a familia de algoritmos de gradiente estocastico (stochastic gradient
descent - SGD), a qual € caracterizada por empregar a atualizacio de w[k| seguindo estimativas
estocésticas do gradiente a exemplo de (4.40). E importante ressaltar também que, a capacidade
de ajuste iterativo dos filtros € bem vinda em canais variantes no tempo.

Uma boa escolha de p em (4.41) contribui para que w(k] se aproxime da solugdo de
Wiener. Valores relativamente altos de 4 aumentam a velocidade de convergéncia de w(k| para a
regido de seu ponto de equilibrio, dada por um minimo na fung¢fo custo associada a vJ (Wlk]),
mas podem conduzir a erros elevados em curso estavel [54, Sec. 5.2].° Por outro lado, valores
baixos reduzem a velocidade de convergéncia e podem impactar a capacidade de w[k| de se

ajustar a modificagdes do canal.

5
6

O fator 2 observado em (4.39) é encorporado no step-size (L em (4.41).
A fung@o custo associada a VJ(wl[k]) é uma aproximagéo estocdstica da fungéo quadratica Jysg(W).
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4.5.1 Algoritmos de Equalizacao Nao Supervisionada

O nido conhecimento de x[k] em sistemas préticos impossibilita o cdlculo de e[k]
e, portanto, a utilizagdo de (4.41). Inumeras estratégias de equalizacdo adaptativa ndo super-
visionada tém sido propostas para solucionar esta questdo. Em [29] propde-se um método de
atualizagdo dos coeficientes w[k] que explora a caracteristica de médulo constante de constela-
coes, por exemplo, como a associada a formatos M-arios de modulagdo por chaveamento de fase
(M-ary phase shift keying - M-PSK). Este método, chamado de algoritmo do médulo constante
(CMA), calcula os coeficientes w|k] de modo a minimizar a fung¢@o de custo

JCMA(W) :E{(RCMA— |Z[k]|2)2} y (4.42)

em que Rcyva € um parametro relacionado ao raio das constelagdes e dado por

Rema = M. (4.43)
E{xikP}

Utiliza-se o método SGD especificado em (4.40) para a atualizacdo dos coeficientes,
wik+ 1] = wik] — uVJema (W),
= wik]+ palk] (Rema — [2[K][*) =*[K] (4.44)
A expressio (4.44) pode ser obtida substituindo e[k] em (4.41) por um erro calculado como

ecMA = (RCMA — |z[k] \2) zZ[k]. (4.45)

Constelagdes M-QAM quadradas ndo possuem moédulo constante quando M > 4,
mas ainda assim € possivel utilizar o algoritmo CMA na equaliza¢do de sinais com esses formatos
de modulag¢do. Porém, hd um erro maior associado a fung@o de custo do CMA em (4.42) sob estas
condi¢des se comparado ao comportamento com constelacdes de médulo constante. Em [122] €
proposta uma modificagcdo ao CMA que explora a caracteristica de que constelacdes M-QAM
possuem vdrios raios. Nesse algoritmo, denominado comumente de algoritmo de equalizagdo
direcionada ao raio (radius-directed equalization - RDE), um erro similar ao especificado em
(4.45) € calculado. Todavia, o médulo de referéncia pode assumir um dos diferentes raios

associados a constelacdo do sinal transmitido. De maneira especifica, o erro € obtido como
eror = (RkpelK] - |2[k] ) 2[A]. (4.46)

em que Rrpg k] é o raio da constelag@o do sinal transmitido que é mais préximo a z[k]. No caso em
que sdo empregadas constelacdes com distribui¢do uniforme de probabilidade costumeiramente
determina-se o raio de referéncia por meio da métrica de distancia euclidiana.” Mais detalhes

sobre Rrpg[k| serdo discutidos ao longo desta sec@o.
7

Constelacdes M-QAM de simbolos equiprovaveis e M > 4 ndo possuem raios equiproviveis, como serd
observado na Fig. 26. A distincia euclidiana € usada para a determinacio do raio de referéncia devido a sua
simplicidade.
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Assume-se também para este algoritmo o método SGD para a atualizacdo dos

coeficientes. Entdo, substituindo e[k| em (4.41) por erpg tem-se
wlk-+1) = wik] + pali] (Rioelk] — |2[K] ) 2* K] (4.47)

O CMA e do RDE usam somente informagdes do médulo do sinal equalizado z[k]
para determinar w[k|. A insensibilidade ao ruido de fase derivada disto permite que as etapas
de equalizacdo e recuperacdo de fase da portadora sejam desacopladas, o que € particularmente
interessante em sistemas Opticos. A superficie de custo associada a estes algoritmos possuem
varios minimos. Entdo, ambos os algoritmos permitem obter sinais equalizados, mas que podem
estar rotacionados por um determinado dngulo dado pelo minimo para o qual w[k| convergiu.

A inicializa¢do dos coeficientes do filtro wk] é um fator importante para esses
equalizadores. E comum se utilizar o método de inicializacdo de pico tnico (single-spike), o qual

coloca um unico elemento unitdrio na posi¢ao central do filtro, ou seja,
w[0] ={0,0,---,1,---,0,0}. (4.48)

E vilido ressaltar que é comum se inicializar o RDE com um filtro pré-convergido com o CMA.
Isso ocorre devido ao fato de que o RDE necessita de decisdes para a determinac¢do de Rrpg k],
as quais podem ser prejudicadas sob certas condicdes do canal e impactar negativamente a

convergéncia de wlk].
4.5.2 Equalizadores Fracionarios

As discussdes anteriores abordam equalizadores que operam com sinais discretos
obtidos por meio de uma amostragem a taxa de simbolos, 1/7, = 1/T;. Contudo, é comum a
utilizacdo de equalizadores fraciondrios (fractionally-spaced equalizers - FSEs), os quais operam
com sinais sobreamostrados, em que 1/7, > 1/T. Estes equalizadores exibem a capacidade de
inversao assintoticamente perfeita de um canal FIR por meio de filtros do tipo FIR, ao passo
que em sinais amostrados com 1/7, = 1/T; isso somente seria possivel com o uso de filtros de
resposta ao impulso infinita (infinite impulse response -1IR) [34]. Além disso, estes equalizadores
oferecem maior robustez a erros na fase de amostragem, o que contribui com a redugdo da
amplificacdo de ruido na recepcao [49, Cap. 9].

Apesar de operar com sinais sobreamostrados, FSEs sdo em sua maioria configurados
para produzir amostras de saida a taxa de simbolos R; = 1 /T, como assume-se neste trabalho.
Tendo isso em vista e supondo uma amostragem a taxa de 2 SpS, em que o tempo entre amostras
é T, = Ty /2, uma possivel maneira de se reescrever (4.30) é [123, Eq. 43]

Nrr—1
2(KT;) = ZO wi [Ka(kT; —iT,),
i=

Nrr—1
= Y wilkla(kT; —iT;/2). (4.49)
i=0
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Figura 25 — Estrutura MIMO tipicamente usada em receptores pticos coerentes. As entradas ay [n] e ay [n] corres-
pondem aos sinais com 2 SpS provenientes das polarizagdes H e V. Os filtros w1 [k], Wy [k], Wi [k] e
wy[k] sdo atualizados a cada instante k = 2n e s3o usados para gerar as saidas z; [k] e za[k].

E importante notar que, neste caso, dois coeficientes adjacentes do filtro w|k] multiplicam
amostras do sinal de entrada separadas por uma fracdo do tempo de simbolo 7, o que d4 origem

ao nome FSEs [120]. Outra possivel notagdo é
z[k] = wH [k]a[n], (4.50)

em que a[n] = {a[2k],a[2k — 1], ,a[2k — Ngir + 1]}" & 0 bloco de entrada composto por amos-
tras espacadas de 7T;/2 e aqui n = 2k. E importante notar que o filtro w|k| é atualizado a taxa

1/T;, a mesma taxa de obtengdo de z[k].
4.5.3 Equalizacao MIMO em Sistemas ()pticos

Como discutido na Se¢do 2.2.3, a birrefringéncia das fibras Opticas causa o apare-
cimento da PMD, a qual possui caracteristica estocastica. A compensacgao deste efeito requer
a utilizacdo de filtros adaptativos capazes de se adequar as varia¢des do canal, diferentemente
do que acontece com a compensagdo da CD. Também, os sinais multiplexados em polarizagao
se acoplam ao longo da propagacdo de modo que na recepg¢do se tenha uma combinacio dos
sinais transmitidos. Nesse caso, estratégias de separacdo de fonte sdo necessarias. Com o intuito
de solucionar ambas as questdes, sistemas Opticos coerentes comumente empregam uma etapa
de equalizagdo adaptativa baseada em uma estrutura de multiplas entradas e multiplas saidas
(MIMO). FSEs sao comumente utilizados nesta estrutura recebendo sinais amostrados a taxa de
R, = 2R;. Como consequéncia da adaptabilidade dos filtros, a etapa de equalizacdo adaptativa
pode ainda auxiliar também na mitigacao de efeitos lineares, como niveis residuais de CD ou
efeitos negativos de filtragens agressivas.

A Fig. 25 mostra a estrutura MIMO tipicamente usada em receptores opticos coeren-
tes [54, 104]. Os blocos de entrada ag[n] e ay [n], em que aqui n = 2k, possuem Npg amostras

espacadas temporalmente de 7;/2 dos sinais coletados no front-end Gptico nas orientagdes H e V,
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respectivamente.® A equalizaciio entio baseia-se em quatro filtros FIR, wg [k], wy 1 [k], wia[k] e

wyalk]. As saidas zj [k] e zp[k] sdo entdo produzidas como

21k = wip [Klag [n] + wi/, [k]ay [n], 4.51)
22[k] = Wity [Klag [n] + wif, [Klay 1], (4.52)

a uma taxa R; = 1/T. Considerando a utilizagdo do CMA ou do RDE em conjunto com método

SGD para atualizagdo dos filtros FIR, tem-se que

wir[k+ 1] = w1 [K] + pag [n]e}[k], (4.53)
wyi1lk+1] = wy [K] + pay [n]et k], (4.54)
winalk + 1] = wia [K] + pag [n)es k], (4.55)
wyalk+ 1] = wyo [k] + pay [n]e; k], (4.56)

em que e [k] e ep[k] sdo sinais de erro definidos conforme o algoritmo escolhido. Para 0 CMA,

e1[k] = (Rema — |z1[K][*)z1[K],
es2[k] = (Rema — |22[K] %) z2[K],

e para o caso do RDE

e1[k] = (Ripg,1 [k — |21 [K]|*)z1 k],
e2[k] = (Ripgo (K] — 22[K]*) 22 K],

em que RrpE, 1 [k] € Rrpg 2 [k] referem-se aos raios de referéncia obtidos respectivamente com
base nas saidas z; [k] e z»[k]. Reforca-se aqui o fato de que wy [k, wy 1 [k], wio[k] € Wy, [k] sdo
atualizados com a mesma taxa em que se produz as saidas z; [k] e z3[k], ou seja, Ry = 1/Tj.

A inicializagdo dos filtros na estrutura MIMO requer alguns cuidados. Para combater
singularidades, eventos caracterizados pela convergéncia dos filtros de modo que nas saidas
da estrutura sao obtidas erroneamente versoes idénticas ou deslocadas temporalmente de um
mesmo sinal [99, Se¢. VII], € proposto em [124] uma inicializacdo que se baseia na single-spike
e um periodo inicial de atualiza¢do dos filtros associados a saida z; [k] de maneira exclusiva.
Mais especificamente, os autores sugerem configurar os filtros responsaveis pela saida z [k]

inicialmente como

WHI[O] = {0’07 717' o 7050}7
WVl[O] = {anv 717' o 7070}7

e atualizar unicamente estes filtros até a convergéncia dos mesmos. Em seguida, os coeficientes

dos filtros associados a zp[k] s@o inicializados por meio das relagdes

w2 k] = Wiy [—K],

8 E importante notar que, de fato, estes sinais sdo combinagdes lineares daqueles transmitidos nas polarizagdes

ortogonais.
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wyo k] = —wy [kl

E vilido ressaltar que, quando o RDE é empregado, o processo de inicializacio é feito em duas
etapas. Primeiramente, o processo descrito acima € aplicado ao CMA. A inicializacdo do RDE ¢é

somente feita apés a pré-convergéncia dos filtros wgyy [k], wy 1 [k], W [k] € wyo[k] com o CMA.
4.5.4 Equalizacao Adaptativa e PS

Algoritmos nao supervisionados de equalizacao adaptativa usualmente exploram
estatisticas de alta ordem dos sinais recebidos para a atualizacdo dos filtros. No entanto, essas
estatisticas sdo nulas quando aplicadas a processos gaussianos, impossibilitando que nesses
casos as caracteristicas de fase do canal sejam obtidas [32]. Isso implica na severa degradacdo
de desempenho desses algoritmos quando aplicados a constelagcdes com distribui¢do gaussiana,
as quais maximizam a capacidade em canais AWGN. A limitacao de utilizagdo de constela-
cOes gaussianas, por exemplo, € inerente a obten¢ao de teoremas fundamentais de equalizacdo
adaptativa nao supervisionada, como nos teoremas de Benveniste, Goursat e Ruget [125], e de
Shalvi-Weinsten [31].

Como j4 discutido, a aplicacdo de PS tem por objetivo atribuir uma distribuicdo de
probabilidade nao uniforme as constelacdes de modo a prover ganhos em termos de AIRs. Em
canais AWGN ou que podem ser aproximados como tal, PS € aplicado de modo a se alcangar
constelagcdes com caracteristicas mais proximas a de constelagdes gaussianas. Inimeros trabalhos
analisaram os efeitos de constelacdes com distribuicdo gaussiana no comportamento do CMA

[30-34]. Em suma, a aplica¢cdo de PS modifica a curtose [31, Eq. 1]
Ko =E{|x*} — 2B {|x*} — [E {2} (4.57)

da fonte. A medida que a curtose se aproxima daquela associada a uma fonte puramente gaussi-
ana, K, = 0, a superficie da funcdo de custo Jeya (W) torna-se mais plana, apesar de os locais
de minimo ndo serem alterados. Os efeitos praticos disto sdo o aumento no tempo de conver-
géncia e no erro residual em situacdo estaciondria [34]. Porém, na condi¢do K, = 0 os minimos
desaparecem e a convergéncia fica impraticdvel.

Em [126], uma modificacdo ao CMA ¢ proposta com o intuito de permitir o seu uso
em sistemas que empregam a técnica shell mapping. De maneira resumida, € possivel interpretar
que shell mapping seleciona pontos de menor energia uniformemente distribuidos em uma
esfera de 2/N; dimensdes e os transmite como Ny simbolos complexos. Este processo induz a
transmissao de simbolos complexos com distribui¢ao aproximadamente gaussiana. Porém, os
autores propdem equalizar os sinais explorando o fato de que os simbolos sdo, de fato, pontos em
uma constelacdo uniforme de 2N; dimensdes. Para tanto, utiliza-se de uma versdao do CMA que
trabalha com matrizes de entrada com dimensao N X Npr. Os cdlculos realizados pelo CMA
sdo similares aos apresentados anteriormente, exceto pelo fato de que a funcao de custo envolve

um vetor z com N, simbolos complexos ao invés de um tnico simbolo.
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A utilizacdo de PS em sistemas Opticos é comumente feita combinando formatos
M-QAM com a distribui¢do de MB, que produz um desempenho 6timo para estes formatos sob
canais AWGN [38]. De fato, neste caso PS tenta atribuir as constelagdes M-QAM caracteristicas
mais proximas a de uma fonte gaussiana por meio da distribuicdo de MB. Dependendo do nivel
de formatacdo aplicada as constelagdes, o funcionamento do CMA e do RDE pode ser afetado.
Em [35] discute-se o ajuste do raio de referéncia do CMA para o cendrio com PS em sistemas
opticos. J4 em [36], apresenta-se uma alteracdo ao RDE que garante melhor desempenho e
maior taxa de convergéncia. As distintas probabilidades de ocorréncia dos raios causada pela
aplicacdo de PS sdo levadas em consideracao tanto para a determinac¢ao do conjunto de raios
de referéncia RrRpg quanto para o ajuste dos limiares de decisdao entre as diferentes opgdes.
Considerando a transmissdo de simbolos pertencentes a um dos N, raios R; de uma constelacao,
i €{0,1,--- N, — 1}, na presenca de um AWGN com variincia G% por dimensao, a distribui¢io
de probabilidade associada a magnitude M, = |a| dos simbolos recebidos é dada na presenga de

PS por

No—1
f(M|Ro,Ry,--- ,Ry,—1,07) = Y p(R))f(M|R;,07) (4.58)
i=0

em que p(R;) é a probabilidade de se transmitir um simbolo pertencente ao raio R; e f(M,|R;, G%)

€ a distribuicdo de Rice dada por

M, (MR

fMy IR 07) = =7 1 Io | = (4.59)
(07 (07
n n

em que Iy (-) é a fungdo modificada de Bessel de ordem O.

A Fig. 26 permite observar a alteracao dos raios e dos limiares de decisdo entre eles
decorrente da aplicagdo de PS a uma constelagdo 64-QAM. Todos os resultados foram obtidos
considerando uma SNR = 18 dB e constelacdes normalizadas de modo a se garantir energia
unitdria.’ Nas Figs. 26(a) e 26(b) sdo apresentadas avaliagdes de (4.58) e (4.59) para o caso uni-
forme destacando, respectivamente, os raios R, e os limiares de decisdo L,, comn € {0,1,--- ,8}.
Nestas figuras, a linha sélida com circulos representa os resultados de f(M;|Ro,R},--- ,Rs, G,%),
enquanto que as linhas sélidas delimitando regides sombreadas indicam f(M,|R,, G%) para cada
um dos raios R,. Por sua vez, as Figs. 26(c) e 26(d) apresentam os resultados obtidos apds a
aplicacdo de PS seguindo a distribuicdo de MB com A = 0.04. A aplicacdo de PS modifica as
distribuicdes de probabilidade associadas a cada um dos raios bem como os limiares de decisao.
Os raios de menor amplitude sdo privilegiados em detrimento daqueles associados a simbolos de
maior energia. Propde-se em [36] configurar o RDE tendo em vista essas alteragdes. Com isso,
os autores mostram resultados positivos em termos de taxa de convergéncia do algoritmo quando
comparado ao RDE convencional sob diversas condi¢cdes de DGD.

Em [127], a abordagem acima descrita € refinada. Isso pois sob certas condi¢des de

alta DGD a modificacdo acima descrita nio foi capaz de garantir convergéncia significativa dos

® O valor de A é determinado com a constelagdo antes da normalizacdo para energia unitéria.
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Figura 26 — Distribuicdo de probabilidade da magnitude M, dos simbolos recebidos considerando constelacdes 64-
QAM com simbolos equiprovaveis, destacando (a) os raios e (b) os limiares de decisio; e considerando
constela¢des PS-64-QAM com A = 0.04, destacando (c) os raios e (d) os limiares de decisdo. Os
resultados auxiliam na aplicacdo do RDE a constelagdes com PS. A linha sélida com circulos representa
os resultados de f(M,|Ro,R1,- -+ ,Rg, 6%). Por sua vez, as linhas s6lidas delimitando regides sombreadas

indicam f(M,|R,, 0}2,) para cada um dos raios.

filtros. Utiliza-se uma funcao normalizada de probabilidade dada por
p(R))p(M;|R;, 07)
max —z- o
! Z,’:l p(Ri)p(Mr‘Riv Gn)

Entdo, um simbolo recebido é usado para a atualizacdo dos filtros do RDE somente se & (M,) >

a(M,) = (4.60)

R, em que Ry, € um valor de referéncia que deve ser otimizado para cada constelacio, fator de
formatacdo A e SNR. Com isso, limita-se a atualizac¢do dos coeficientes dos filtros ao uso de
simbolos que tem menor probabilidade de serem incorretamente associados a outros raios.
Estratégias semissupervisionadas de equalizacdo adaptativa em sistemas opticos
também tém sido reportadas [128, 129]. Essas consistem em alternativas para sistemas com PS, ja
que a operacdo baseada em sequéncias conhecidas atribui aos equalizadores um funcionamento
transparente ao formato de modulag@o. No transmissor, simbolos pilotos com formato 4-QAM

sdo inseridos junto a sequéncia de dados a uma taxa P~!, de modo que cada P-ésimo simbolo é
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um piloto. Por sua vez, no receptor os filtros do equalizador sdo atualizados nas posi¢des em que
os simbolos piloto se encontram. Por se tratarem de simbolos pilotos com formato 4-QAM, o
CMA ¢ adequado para ser utilizado. Por fim, o mesmo conjunto de coeficientes € utilizado nos
P — 1 simbolos entre os pilotos.'? Um ponto importante é que, para garantir a convergéncia dos
filtros, essas abordagens comumente empregam um estagio inicial puramente supervisionado.
Além disso, a taxa de insercio de pilotos P~! deve ser ajustada de modo a possibilitar uma
estimagdo suficiente do canal, bem como o step-size 1 deve ser apropriadamente condizente
com a referida taxa. Para melhorar o desempenho global da equalizacao, sequéncias de pilotos

consecutivos podem ser inseridas periodicamente.

4.6 Recuperacao de Frequéncia da Portadora

Os receptores Opticos coerentes empregam um laser oscilador local que opera livre-
mente em uma frequéncia que nao necessariamente ¢ a mesma do laser transmissor. Assim, apos
o0 front-end 6ptico os sinais recebidos comumente apresentam um deslocamento de frequéncia
que se traduz em uma completa perda de referéncia de fase. Em receptores coerentes intradinos
o deslocamento de frequéncia pode alcancar valores na ordem de 10° Hz. Para contornar esse
problema torna-se necessdria a utilizacdo da etapa de recuperagdo de frequéncia da portadora
(carrier frequency recovery - CFR). Esta se divide nas tarefas de estimacdo e compensacdo do
deslocamento de frequéncia. Enquanto a compensagdo pode ser feita em diversas posi¢oes ao
longo da cadeia de algoritmos de DSP, a estimac¢do € usualmente feita apds a etapa de equali-
zagdo adaptativa e usando apenas o sinais de uma das polarizagdes, ja que o deslocamento de
frequéncia afeta igualmente ambas as polarizacdes. E vélido ressaltar que em alguns projetos o
deslocamento de frequéncia é compensado antes da CD, pois caso contrdrio algumas penalidades
podem ser observadas [106]. Apés a etapa de equalizagdo adaptativa os simbolos z[k] podem ser

descritos como
Z[K] = x[k]e/ CKIHRTAST) g (4.61)

em que x|k| s3o os simbolos transmitidos, 6 [k| consiste no ruido de fase, Af é o deslocamento
de frequéncia da portadora em Hz, T é o periodo de simbolo e n[k] é 0 AWGN de médio nula e
variancia 26,% produzido pela amplifica¢do 6ptica. O termo A f causa um desvio de fase constante
entre simbolos consecutivos

ABy = 2TAfT. (4.62)

A compensacao do deslocamento de frequéncia pode entdo ser feita por meio da remocao deste
desvio de fase dos simbolos z[k].
Uma metodologia de estimacao de Af baseada no critério de maxima verossimi-

lhanga (ML) € discutida em [130]. O seu desenvolvimento considera a utilizagdo de Ny amostras

10 Também sdo possiveis abordagens hibridas em que algoritmos de equaliza¢io nio supervisionados sio usados
nos P — 1 simbolos de dados entre os pilotos.
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de um sinal sem modulagdo e rotacionado por uma fase constante 6, z, = {z4[0],z4[1], - ,za[Ny — 1]},
em que z4[k] = e/(O+K2TAITS) 4 n[k]. Nesse caso, uma estimativa ML de Af é dada por

Afw = max fy, .67l f, ). (4.63)

em que max s(-) indica a operacdo de busca pela frequéncia f que maximiza a fun¢do densidade

de probabilidade (pdf) de z, condicionada ao conhecimento de f € 0, f;,| 1,6 (2a|f,0), dada por

Ne—1

1
fza|f,9(za’f>9) = H

)
i=0 2077

¢ lalil=e 0TI 20}, (4.64)

Isto, pois N[k] possui uma distribuicdo gaussiana. Substituindo (4.64) em (4.63) e usando a

fungdo log{-} é possivel demonstrar que a estimativa Afy pode ser obtida como

— N o
Afy = m?XER { Y [i]e_ﬂﬂflr‘e_fe} : (4.65)
i=0

se o angulo O for conhecido. Caso contrério, indica-se que o processo de estimagdo do desloca-
mento de frequéncia seja realizado primeiro do que a estimacao de 6 [130, Se¢. III-C]. Entao,
AAf M1, € dada por

Ny—1

Zali]
i=0

Afy = max eI (4.66)

Como descrito em [112, Sec. 3], estimativas aproximadas de Af); podem ser eficientemente

geradas por meio da busca da frequéncia associada ao pico no espectro da FFT de z,[k]

Afw ~ max |FFT {z,; Nrrr}|. (4.67)

em que FFT{(-); Ngpr} indica o cédlculo da FFT com Ngrr > N pontos e max(-) indica a
operacdo de busca pelo indice de frequéncia f associado ao pico no espectro discreto.

A abordagem descrita em (4.67) € adequada a sistemas Opticos, ja que nesses sis-
temas ndo se conhece de antemao o ruido de fase. Porém, para ser utilizada em tais sistemas
primeiramente faz-se necessaria a remocao da modulacao dos sinais. Supondo o conhecimento

dos simbolos transmitidos x[k], a modulagdo de z[k] em (4.61) pode ser removida por meio de

x*[k] : TAST, x* [K]
k] = k) = (el TR i)

zalk] = &/ OWHETAT) 4 1], (4.68)

em que M. [k] = N[k](x*[k]/ |x[k]|*) é uma sequéncia com estatisticas equivalentes a 1[k]. EntZo,

(4.67) pode ser usada para gerar estimativas do deslocamento de frequéncia [112].
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4.6.1 Algoritmo 4-th Power

Estratégias ndo supervisionadas podem ser construidas utilizando maneiras de remo-
cao da modulagdo do sinal recebido sem que seja necessédrio empregar informagdes da sequéncia
transmitida. Para constelagdes M-PSK isto pode ser feito elevando o sinal a M-ésima poténcia.
Assumindo que x[k] em (4.61) é obtido a partir de uma constelagio M-PSK, x[k] = e/([K12%/M)

mlk] € {0,1,--- , M}, tem-se que

Y

. . M
(K] = (ej(m[k}Zﬂ/M)eJ(G[k]+k27rAfTs) +n[k]>
(Z[k])M _ ej(m[k]Zn’)ej(MG[k}—HCZTL’MAfTS) +C,,

(Z[k])M :ej(Me[k}-i-kZTEMAfTs)_i_Ca, (469)

em que C, se refere a termos adicionais que incluem o termo de ruido elevado a M-ésima
poténcia, n™[k], e demais termos que envolvem a multiplicacio entre os simbolos e o ruido
aditivo. O termo exponencial possui informag¢do do deslocamento de frequéncia A f multiplicado
por M. Neste caso, assumindo um bloco z[n] = {z[kNy|,z[kNy +1],--- ,z[kNy + Ny — 1]} de
simbolos M-PSK, a utilizacdo de (4.67) em combinacdo com (4.69) deve estar acompanhada de

um fator 1/M, resumindo-se a
Afln] = s [FFT{(2[n))*" ; Nrrr}|, (4.70)

em que aqui n = kNy e ()°™ indica a operagdo de elevagio a M-ésima poténcia aplicada a cada
elemento do bloco de simbolos z[n].

Um tipico esquema ndo supervisionado de CFR para constelagdes M-QAM quadra-
das é baseado em (4.70) usando a elevagdo a 4* poténcia [131]. Por esta razao, este algoritmo é
comumente denominado de algoritmo de CFR de 4? poténcia (4-th Power). A operagao de 4%
poténcia aplicada a constelacdes M-QAM quadradas, com M > 4, ndo produz um sinal completa-
mente independente da modulacdo. Todavia, tais constelagdes ainda possuem caracteristicas que
contribuem para a geragdo de um pico em 4A,. A primeira delas consiste no fato de que o sinal
apos a elevacdo a 4? poténcia € nao circular, E {x[k]4} # 0[131,132]. A segunda caracteristica
se resume a observacao de que as constelacdes M-QAM quadradas possuem simbolos nos cantos
para os quais a operacdo de elevagdo a 4* poténcia é capaz de remover a modulacio.

A Fig. 27 mostra o diagrama de blocos do algoritmo do algoritmo 4-th Power para
sinais com formato M-QAM quadrados. Assume-se uma operagdao em blocos. A estimativa do
desvio de frequéncia 3} [n] para um bloco composto por Ny simbolos recebidos com formato
M-QAM, z[n], é calculada como

K\f[n] = %m}a}x !FFT{(z[n])°4 s Nrer }| - 4.71)

Essa estratégia tem um intervalo de estimagao de desvio dado por [—R;/8; R /8] enquanto sua

resolucdo é dada por Ry /(4Nprr), em que R; é a taxa de simbolos. E importante ressaltar que a
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Figura 27 — Diagrama de blocos do algoritmo de CFR 4-th power. Um bloco de Ny simbolos recebidos z[n] é
elevado a 4? poténcia e uma FFT com Ngpr pontos € calculada. O desvio de frequéncia é entdo estimado
por meio de uma busca do pico no espectro discreto de frequéncias e, por fim, compensado no bloco
z[n], gerando o bloco de saida u[n].

complexidade deste algoritmo aumenta com a cardinalidade do formato de modulagdo, ja que Ny
deve ser aumentado de modo a se produzir estimativas satisfatérias do desvio de frequéncia.

A compensagio do desvio de frequéncia € entdo feita em cada um dos Ny simbolos
do bloco z[n] tendo em vista que o deslocamento de frequéncia causa um desvio de fase constante

entre simbolos consecutivos, como descrito em (4.62). Entdo,
ull] = Z[t)eT2TAT T+ 9l (4.72)

emque/=0,1,---,(Ny—1), u[l] indica o I-ésimo simbolo do bloco u[n] gerado apds a compen-

sacdo do deslocamento de frequéncia em z[n| e §[n] = N fZEZ\f [n—1]T;+ ¢[n—1].
4.6.2 Algoritmos de CFR e Transmissoes com PS

A presente tese avalia o comportamento de etapas de CFR quando aplicadas a sinais
com PS no Capitulo 6. Concomitantemente a este trabalho, algumas solu¢des foram propostas

em [133]. Estas serdo brevemente discutidas na Secao 6.3.

4.7 Recuperacao de Fase da Portadora

Considerando um adequado funcionamento das etapas anteriores, os simbolos trans-

mitidos x[k] na presenca de ruido de fase 8[k] podem ser descritos como
ulk] = x[k]e’*" + n[], (4.73)

em que ulk| sdo os simbolos apds a etapa de CFR e n[k| é o ruido AWGN de médio nula
e variancia 26,2, produzido pela amplificacao Optica. Erros catastréficos sdo observados caso
o ruido de fase ndo seja compensado, ja que formatos avangados de modulacdo transmitem
informacgdo também por meio da fase do simbolos. E para realizar tal tarefa, torna-se necessario
estimar 6 [k]. Como visto anteriormente na Sec¢do 2.1.2, o ruido de fase é comumente modelado
como um processo de Wiener. No dominio discreto e considerando uma amostragem a taxa de

simbolos R, esse modelamento se torna

O[k] = Ok — 1]+ AO[K] (4.74)
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em que AB[k] é uma varidvel aleatéria gaussiana de média nula e variancia 03 = 27AVT;. O
termo Av refere-se 2 soma da largura de linha L,, dos lasers transmissor e LO e Ty = 1 /R;. O
produto AvT; € uma medida da magnitude do ruido de fase [54, Fig. 6.3].

Os procedimentos de estimagdo e compensacgdo do ruido de fase sdo realizados pela
etapa de recuperagdo de fase da portadora (CPR). Eventuais resquicios de deslocamento de
frequéncia podem também ser compensados nessa etapa. Apesar de os sinais recebidos em dupla
polarizacdo compartilharem o mesmo laser oscilador local (LO), € comum que a estimagdo do
ruido de fase seja feita de maneira independente em cada uma das polarizagdes.

A fim de elucidar o problema de estimacdo de fase € interessante assumir que
O[k] = 0,V k. Uma estimativa de 6 usando o critério da maxima verossimilhanca (ML) pode
ser obtida usando N simbolos ulk|, w = {ulk —N/2|,--- julk],--- ,ulk+N/2 — 1]}, por meio da
expressao [40, Eq. 2.62]

O = max fyjs (u]9), (4.75)

em que fy|p (u[¥}) € a fungéo densidade de probabilidade (probability density function - pdf) de
u condicionado ao conhecimento de ¥, dada por

N/2-1 A
fuo (W) = [ 5o ubiimsticier Ffch) (@.76)
i—-N/2 200 T

ja que os simbolos x[k] sdo independentes e identicamente distribuidos (iid) e 1[k] possui uma
distribuicéo gaussiana. Substituindo (4.76) em (4.75) e usando a fungdo log{-}, a estimativa Onr

pode ser reescrita como

A N/2—1 2
Oy, = min Z )u[k—i]—x[k—i]ew’ )
R —)
N/2—1 5 )
o v
min Y, |ulk—ile x[k — i 4.77)

Por fim, € possivel provar que o dngulo 6 que minimiza (4.77) € [40, Eq. 2.69][41, Cap. 5]

Nj2-1
3{ ) u*[k—i]x[k—i]}

i=—N/2

N/2—1 ’
9%{ ) u*[k—i]x[k—i]}

i=—N/2

éML = arctan

(4.78)

No cendrio em que 6 [k] assume um valor constante para qualquer k, a qualidade da estimativa
cresce com N. Todavia, a aplicacao de (4.77) ou (4.78) no cendrio pratico com ruido de fase
modelado como um processo de Wiener requer a otimizacdo de N. A titulo de exemplo, valores
grandes de N favorecem a mitiga¢do da influéncia do ruido aditivo presente em u[k] nas estimati-
vas de fase. Por outro lado, reduzem a capacidade de se estimar variacdes rapidas na fase. Em
suma, em sistemas opticos N € influenciado pelas variancias do ruido aditivo e de fase, 26,% e
Gg, respectivamente. Outro fator importante acerca do estimador em (4.78) € a necessidade do

total conhecimento dos simbolos transmitidos, x[k].
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4.7.1 Algoritmo BPS

Uma solucdo ndo supervisionada € apresentada para a estimacao de ruido de fase em
sistemas Opticos em [39]. Essa solug@o substitui em (4.77) os simbolos x[k +n] por estimativas dos
mesmos obtidas a partir de decisdes |- |5 aplicadas a ulk + n]e /], Propde-se também avaliar
a minimizag@o em (4.77) considerando um conjunto finito de dngulos, ¥ = {0y, 01, -+, Vp_1}.
De acordo com esta estratégia, a qual € comumente conhecida como algoritmo de busca cega de
fases (BPS), estimativas de 0[k| sdo geradas como

61K] = min J(3), (4.79)

com a fun¢ao de custo J(1¥,) dada por
N/2—-1

J(%) =Y,

i=—N/2

2
: (4.80)

ldk—ﬂe*ﬁ%—-bdk_ﬂe*ﬁ%J

D

em que o parametro N, que serd referenciado ao longo deste trabalho como tamanho da janela de
rejeicdo de ruido, oferece um compromisso entre a mitigacao da influéncia do ruido aditivo nas
estimativas e a capacidade de se acompanhar varia¢des rapidas do ruido de fase, como discutido
anteriormente no ambito da expressao (4.78).

O conjunto de fases de teste ¥ depende do tipo de constelagdo associada aos simbolos
transmitidos x[k]. Em geral, constelacdes possuem angulos de simetria rotacional, 7,. Isso diz
respeito ao fato de que a aplicacdo de rotacdes de multiplos inteiros de 7, as constelacdes
impossibilita a distingdo entre os simbolos dessas constelagdes. Para esses casos, portanto, ndo
hé a necessidade de se considerar fases de teste definidas em intervalos superiores a 7. Logo,

fases de teste ¥, podem ser obtidas como

b
19;7:1—9}/,,, be{-B/2,---,—1,0,1,--- \B/2—1}, (4.81)

em que, para constelagdes M-QAM quadradas, ¥, = /2. E vilido ressaltar que o niimero de
fases de teste B possui relacdo com a qualidades das estimativas.

As estimativas de fase produzidas por (4.79) sdo entdo limitadas ao intervalo [—7,/2,
Ya/2) considerando ¥ com elementos dados por (4.81). A fim de garantir que essas acompanhem
a real evolucao do ruido de fase torna-se necessdria a utilizacdo de um desdobrador de fases

(phase unwrapper - PU). Os procedimentos realizados pelo PU sdo descritos por [134, Eq. 21]

A

bpulk] = B[k] + 1, [K] 7y, (4.82)
em que 1, k] é um inteiro dado por

nﬁﬂz{%+g&:%:2@J. (4.83)
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Figura 28 — Diagrama de blocos do algoritmo BPS. O bloco de simbolos recebidos u[] é rotacionado por B fases
de teste . A estimativa de fase é[k] ¢ dada como a fase de teste ¥, que minimiza a fun¢@o custo
J (). Apés os procedimentos de um PU, a estimativa Opy [k] é usada para compensar o ruido de fase
no simbolo central do bloco recebido, u[k], gerando o simbolo de saida y[k].

O PU adiciona multiplos inteiros 1, k] de ¥, as estimativas do ruido de fase 9] de
modo que a diferenca de fase entre duas estimativas Gpy consecutivas seja sempre menor que
Ya/2. Apesar de necessdrio para a eliminac@o das descontinuidades de fase, a operagdo do PU
€ propensa a erros. Principalmente sob condi¢des de alto nivel de ruido aditivo, multiplos de
¥, podem ser incorretamente adicionados ou subtraidos de 6 [k]. Isso pode conduzir a rotagdes
da constelagdo por multiplos de ¥, que sdo comumente chamadas de escorregamentos de fase
(cycle slips - CSs), os quais tem potencial para causar erros catastréficos na recep¢ao dos sinais
[54,114].

A Fig. 28 apresenta um diagrama de blocos do algoritmo BPS. Um bloco de N
simbolos recebidos u[k] = {ulk —N/2],--- ,u[k],--- ,ulk+N/2 — 1]} é rotacionado por B fases
de teste 1,. Para cada uma das fases de teste calcula-se, ap6s o processo de decisdo dos simbolos,
o termo J(1%). A estimativa de fase 6[k] é entdo gerada como a fase 1%, que minimiza J(1%).
Ap0s os procedimentos especificados em (4.82) com relagdo ao PU, compensa-se o desvio de

fase presente no simbolo na posi¢do [N /2] + 1 do bloco de entrada u[k] (ou seja, u[k]), como
ylk] = ulk]ei%vlK] (4.84)

De fato, o algoritmo BPS apresenta elevada tolerancia a magnitude do ruido de
fase. Porém, isto estd acompanhado de uma complexidade computacional que cresce com os
parametros N e B. Algumas solu¢des com o intuito de reduzir o custo computacional deste
algoritmo tém sido propostas, principalmente envolvendo a sua utilizacdo em estratégias de
dois estdgios [135]. Considerando simplesmente o algoritmo BPS, uma estratégia que permite
minimizar o nimero de cdlculos consiste em usar as estimativas geradas para compensar o desvio
de fase de mais de um simbolo por bloco de entrada. Nesse caso, é possivel deslizar a janela

que define o bloco de entrada pelo mesmo niimero de simbolos que sofreram a compensagao do
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ruido de fase. Ao longo deste trabalho considera-se o BPS operando como descrito na Fig. 28,

ou seja, somente compensa-se um tnico simbolo por bloco de entrada.

4.7.2 Algoritmos de CPR e Transmissoes com PS

Este trabalho avalia a interacdo entre PS e etapas de CPR. Considera-se aqui o
algoritmo BPS e uma abordagem baseada em pilotos a ser introduzida no Capitulo 6. Discute-se
também no referido capitulo algumas estratégias desenvolvidas simultaneamente a realizagao
deste trabalho.
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Capitulo 5

Avaliacao da Interacao entre PS e o
Algoritmo BPS

Este capitulo fornece um detalhado estudo sobre o impacto de constelagdes com PS
no funcionamento do algoritmo BPS. Inicialmente analisa-se o erro médio quadratico (MSE) de
estimativas de fase produzidas com tal algoritmo. Em seguida, investigam-se os efeitos que PS
impde sob a ocorréncia de escorregamentos de fase (CSs) quando o algoritmo BPS € usado. Por
fim, o desempenho de um sistema empregando transmissdes com PS e CPR com o algoritmo

BPS € examinado tendo como figura de mérito a informagao mutua (MI).

5.1 Avaliacao do MSE

Nesta secdo sdo apresentados os resultados da avaliacdo da interacao entre PS e o
algoritmo BPS. A fim de fornecer uma visao analitica do problema primeiramente considera-se
um algoritmo que realiza os mesmos procedimentos do algoritmo BPS, porém, com decisdes
supervisionadas dos simbolos. Esse algoritmo é chamado aqui de algoritmo de busca supervisio-
nada de fases (SPS) e € equivalente ao algoritmo de maxima verossimilhanca (ML) em [40, Eq.
2.69][41, Cap. 5]. Apresenta-se para o algoritmo SPS o desenvolvimento matemético do MSE
entre o ruido de fase e sua estimativa. Posteriormente sdo apresentados os resultados, obtidos
por meio de simulacdes, da investigacdo do MSE para os algoritmos SPS e BPS na presenca de
sinais com PS. Por fim, sdo mostrados os resultados da avaliacdo da MI em um sistema com PS
e recuperacdo de fase com o algoritmo BPS.

5.1.1 Modelagem tedrica do MSE associado ao SPS

Conforme especificado em (4.80), o algoritmo BPS possui a seguinte fungdo de custo

N/2-1

J(%) =Y,

’2
i=—N/2

ulk — ile =% — {u[k— i]e*f'l’bJ (5.1)

D
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Tendo em vista que u[k] = x[k]e/®{l +1[k] e considerando que £[k] = [u[k —ile /% | & possivel

reescrever (5.1) como

N/2—1 2
‘ (5.2)

JW) = Y ’x[k ()OI 4k — eI — f[k — ]
i=—N/2
Definindo n’[k] = n[kle~/%, uma versio rotacionada do AWGN n[k] com mesma média
(E{n[k]} = 0) e variancia (26%), e escrevendo (5.2) em fungdo do erro entre o simbolo transmi-
tido e sua estimativa, e[k] = x[k| — £[k], tem-se que
N/2—1 ' . )
I = Y (x[k— i]e/O%=1=%) _ xlk —i] + e[k — i) +n'[k—i]| . (5.3)
i=—N/2

Para o algoritmo SPS, e[k] = 0 em (5.3), e 0 modelamento analitico se torna simplifi-

cado. Com o termo de erro nulo, tem-se que a fun¢do de custo associada ao SPS é
N/2-1 . . )
I = Y ’x[k — )l Ok=i=%) _yik i+ nk—1]| . (5.4)
i=—N/2
Caso infinitas fases de teste 1, sejam consideradas, (5.4) equivale a funcdo custo em (4.77) asso-
ciada a estimativa ML. De fato, a expressao (4.78) € uma solucdo fechada para uma maximizagao
baseada em (5.4) caso infinitas fase de testes sejam consideradas.

Algoritmos de recuperagao de fase recorrem ao fato de que o ruido de fase varia lenta-
mente ao longo do tempo de tal modo que pode ser considerado praticamente constante ao longo
de uma janela de N simbolos. Na prética, o tamanho de N depende do ruido aditivo e da magnitude
do ruido de fase, a qual é ditada pela taxa de simbolos e da largura de linha dos lasers envolvidos
na transmissdo. Na derivac@o a seguir essa caracteristica é utilizada assumindo que 0[k] é um
valor constante 6, em uma janela de N sfmbolos x[k], {x[~N/2],x[-N/2+1],--- ,x[N/2 —1]}.!
Com base em (5.4), a estimativa de 6, estaria associada a minimizagdo de

N/2-1 ' 2
JW) =Y \xmef(en—ﬂb) U (5.5)
i=—N/2
A Fig. 29 mostra uma analise geométrica do problema baseado em (5.5). O ruido
n’[k] pode ser decomposto em duas componentes de média nula e variancia 62, n(’ 0 k] e 77(/2) k].
O termo né N [k] refere-se a componente do ruido na dire¢@o de subtragdo de x[k] e sua versao

j Gn_l()b)

rotacionada, x[k]e/( .Jd o termo 77(/2) [k] refere-se & componente de ruido que é perpendicular

an El) [k]. A andlise geométrica dos tridngulos formados na Fig. 29 permite reescrever (5.5) como

o ¥ [(2 stifsen (B2 i)+ (i m)ZI .69

i=—N/2

' Como a sequéncia x[k] é iid, a andlise nio seria alterada caso outro conjunto de N simbolos fosse considerado

desde que nesse novo bloco fosse ainda possivel considerar um desvio constante de fase 0,,.
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A [k]e](e,ﬁﬂb) +n [ ]
n(/z)[k]
al K 2 2
x{ies(n =) (2t sen (252 )+t 1)+ (K]
x[K]
(611_7-917)

Figura 29 — Modelamento geométrico do problema de estimacio de 6, usando o algoritmo SPS. E possivel decompor
o termo de ruido 1'[k] em (5.3) em duas componentes perpendiculares, n(/ N [k] e 17(’2) [k], que possuem

média nula e variancia G n [ ] é a componente do ruido na dire¢do de subtragdo de x[k] e sua versdo
rotacionada, x[k]e/(n— 19'1), enquanto que 77(/2) [k] é a componente perpendicular a n(’l>[k]. Por fim, a
fungdo custo J() pode ser modelada por meio de uma andlise de tridingulos.

Derivando (5.6) em relacdo a ¥, obtém-se

dfz(l;zb) = N/il —2 (Z\X[iﬂsen (@) - n(/l)[i]> |x[i]| cos (9” ; 01’) . (5.7)

i=—N/2

Assume-se que a quantidade de fases de teste € suficientemente grande (B — o0) de modo que
efeitos de quantizacdo sdo despreziveis, o que permite considerar que a diferenca 6, — ¥, €

pequena. Substituindo ¥, por 0,, isto é, a estimativa de 6,,, e igualando a derivada em (5.7) a

N/2-1 A

) (2|xm|sen (%)w )[]) il =0,
i=—N/2
N/2-1 o N/2-1

Z 2 |x[i ]sen( ) Z n 0,

Zero tem-se

i=—N/2 i=—N/2
6, — 0, 1z{V_/EN}2n i) [
) T e oY
l*—N/Z
Com a aproximagao sen(d) ~ d, para d pequenos, (5.8) se torna
6.~ 6, 1L oy lillxl]
2 2 P
A L )2 M [l
6, ~ 6, N’le T (5.9

l*—N/2
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Por fim, o MSE associado a estimacao de 6, no caso do algoritmo SPS pode ser dado pela

seguinte expressao

2
2 i i (i)

22 il

MSEgps(N) = E {(6,— 6,)*} =E (5.10)

O célculo de MSEgps(N) é nao trivial para valores intermedidrios de N. Mas, os
casos extremos permitem a realizac@o de interessantes andlises. Assumindo N = 1 tem-se que a

expressao 5.10 se reduz a

n(y,k7? Moo
MSEsps(1) ~ E{ |1 =03 Y. 1o spxlm), (5.11)

<[]

a qual indica que, para janelas pequenas, o desempenho do SPS em termos do MSE nao
depende somente da SNR por meio de G% e das poténcias dos simbolos, |x[k]|?, mas também
das probabilidades a-priori dos simbolos transmitidos, px (x). Em um cendrio com aplica¢do de
PS de acordo com a distribui¢do de MB, px (x) = e —Al? /YM, e~*hil? | diferenciando a equagio
5.11 com respeito ao fator de formatagdo A e igualando o resultado a zero é possivel mostrar que

o MSE € maximizado quando

[E{rxr“}—zEz{rxrz}]E{E

2
}+E{|xyz} = 0. (5.12)

Na derivacéo da equacéo 5.12 é importante ressaltar que G = P/(2SNR), em que P = E{|x|?},
também depende de A. Ademais, analisando a equacdo 5.12, percebe-se que o desempenho
do algoritmo SPS € afetado por alguns momentos de |x| e 1/|x|, incluindo o quarto momento
central de |x|. Para constelagdes M-QAM, em que E{x?>} = 0, é possivel reescrever a equagio
5.12 em termos de sua curtose dada por K, = E{|x|*} —2E?{|x|?} — |E{x*}|?. Entdo, o MSE é

maximizado quando

E 2
P o1
E{|1/xP}
Supondo um valor grande para N, indicado por N;, torna-se possivel utilizar a Lei
dos Grandes Numeros. Nesse caso € possivel assumir que, em uma janela de observagdo Ny,

Npp(x,) simbolos x,, irdo estar presentes. Assim, 0 MSEgps (Ny) se torna

SaNL Lt [ p (m)

MSEgps (NL) ~ 55 (5.14)
NI% ( %:1 ’Xmlzp(xm))
2
(o 1
T] —
— SNR! 5.15
NLP ZNL ( )

Entdo, para grandes janelas, o desempenho do algoritmo SPS depende da SNR e € pouco afetado

pela constelagdo transmitida. Isso pode ser explicado pela soma de Ny, varidveis aleatorias
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independentes e identicamente distribuidas na equagdo 5.10, permitindo a utiliza¢do do Teorema
Central do Limite.

Para o algoritmo BPS, e[k] = x[k] — £[k] # 0. Neste caso, 0 modelamento matemético
se torna complicado, ja que e[k| depende tanto de 1 k], quanto de x[k] e ¥. Este dltimo influ-
encia e[k] por meio de £[k] = |u[k]e /% | - Portanto, a andlise do MSE para o BPS € somente

conduzida por meio de simulacdes.>

5.1.2 Avaliacio do MSE para os algoritmo SPS e BPS

Para a avaliacdo do MSE associado aos algoritmos SPS e BPS, assume-se que
a aplicacdo de PS modifica a distribuicdo de probabilidade dos simbolos, porém, mantém
suas posicoes no plano complexo. Como sdo utilizadas constelagdes M-QAM, os simbolos
sdo mantidos nas posicdes &(2i +1),i = 0,1,...,/M /2 — 1. Essa suposi¢io tem uma direta
influéncia sobre a escolha do pardmetro A da distribui¢do de MB, ja que este depende das
amplitudes dos simbolos na constelagdo (embora o valor de px(x) 6timo dependa somente da
SNR). Na prética, no entanto, os valores absolutos das poténcias do sinal e do ruido aditivo ndo
sao importantes do ponto de vista dos algoritmos de recuperagdo de fase, dado que somente a
SNR dita o desempenho do transceptor.

Simulacdes de Monte Carlo foram feitas considerando a transmissio de 2'° simbolos.
Uma rotagdo arbitrdria constante de 7/6 rad. foi aplicada nos simbolos transmitidos com o
intuito de representar um desvio de fase constante em uma dada janela. Nesse contexto, quanto
maior o tamanho da janela, melhor serd o desempenho do algoritmo de estimac¢do de fase. Em
aplicagcdes praticas, a janela 6tima depende das condi¢cdes de operacdo do sistema, como a
OSNR, a largura de linha dos lasers e a taxa de simbolos. Nesta secao, o tamanho da janela
foi variado para simular essas diferentes condi¢cdes de operacdo sem a necessidade de levar em
consideragdo questdes sistemicas. Como o desvio de fase aplicado aos simbolos é constante, ndo
h4 a necessidade de uso de um PU ap6s a estimacao da fase. Adicionou-se também aos simbolos
AWGN para a variacio da SNR. E interessante ressaltar que, para manter a SNR constante ao
longo da variagdo de A4, a poténcia do ruido foi modificada. Consideraram-se 900 fases de teste
de modo a se reduzir a influéncia da resolucao no MSE avaliado.

A Fig. 30 mostra o MSE de 6, para o algoritmo SPS. As linhas sélidas indicam as
predicdes analiticas de acordo com o modelamento descrito anteriormente, enquanto que 0s
marcadores correspondem aos resultados produzidos por meio das simulacdes de Monte Carlo.
Consideram-se os casos com janelas de rejeicao de ruido de tamanho N =1e N = 100. ParaN = 1
e N = 100 as predi¢Oes analiticas seguem (5.11) e (5.15), respectivamente. Os resultados para as
SNRs de 30 dB e 35 dB foram incluidos como referéncias de casos com alta SNR. As Figs. 30(a)
e 30(b) mostram os resultados para o formato PS-64-QAM e N = 1 e N = 100, respectivamente.

A aproximacdo analitica para N = 1 exibe satisfatéria concordancia com as simulagdes, com

2 Nio se analisa neste trabalho o aspecto das constelagdes na saida do algoritmo BPS.
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Figura 30 — MSE para o algoritmo SPS avaliado com o formato PS-64-QAM e (a) N =1 ¢ (b) N = 100; e
avaliado com o formato PS-256-QAM e (¢c) N =1 e (d) N = 100. As linhas sélidas indicam resultados
analiticos obtidos com MSEgps(1) e MSEgps (N, = 100), enquanto que os marcadores correspondem
aos resultados obtidos por meio de simula¢des de Monte Carlo. O canal de transmissio inclui AWGN e
uma rotagéo de fase (arbitrdria) de /6. As curvas indicam que janelas de rejeicdo de ruido de tamanho
moderado sdo suficientes para fazer com que o desempenho do algoritmo SPS seja independente do PS.
As linhas verticais nas figuras (a) e (¢) indicam Ap,x, calculado analiticamente com (5.12). Os casos
com constelagdes uniformes correspondem a A = 0.

aumento de precisdo a medida que a SNR aumenta. Para o caso N = 100, a precisdo do modelo
¢ mantida mesmo para baixos valores de SNR. O mesmo comportamento é observado para
o formato PS-256-QAM, como € possivel ser observado nas Figs. 30(c) e 30(d) que indicam,
respectivamente, os resultados para N =1 e N = 100. Como previsto pelo modelamento analitico,
para N = 1 o MSE pode aumentar como um resultado da aplicacao de PS se comparado com a
utilizacdo de constelagdes com distribui¢dao uniforme (simbolos equiprovaveis). De fato, existem
dois processos principais que contribuem para o formato exibido nas Figs. 30(a) e 30(c). Para
compreendé-los considera-se novamente que, no processo de aplicacdo de PS, os simbolos
sdo mantidos nas posi¢des +(2i+ 1),i = 0,1,...,/M /2 — 1, enquanto que as probabilidades
a-priori sdo alteradas. No primeiro processo, o aumento de A reduz a ocorréncia de simbolos de
maior amplitude. Isso contribui para uma reducido do desempenho de estimacao de fase, ja que

desvios de fase sdo mais facilmente detectados justamente nos simbolos de maior amplitude. Ja
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no segundo processo, o aumento da magnitude da formatagdo aplicada as constelagdes reduz
a poténcia do sinal e, para manter a SNR constante, a poténcia do ruido deve ser reduzida,
contribuindo assim para o processo de estimacao de fase. A dominancia do primeiro processo
para baixos As e do segundo processo para As maiores causa entdo a existéncia de um maximo
na curva do MSE. A dependéncia do desempenho do algoritmo SPS com a magnitude de PS
pode ser facilmente aliviada ao se utilizar longas janelas de rejei¢cao de ruido, como mostrado
nas Figs. 30(b) e 30(d), nas quais se assumiu N = 100. As figuras para N = 1 também mostram
o valor de A para o qual o MSE é maximizado, indicado por Anax, € obtido por meio de (5.12).
As Figs. 31(a) e 31(b) mostram os resultados do MSE em fungdo de A obtidos com
o algoritmo BPS e os formatos PS-64-QAM em uma SNR de 12 dB e PS-256-QAM em uma
SNR de 17 dB, respectivamente. As linhas tracejadas indicam predi¢des do MSE para o SPS
assumindo valores grandes de N, obtidas por meio de (5.15), para N = 100 e N = 500.% As linhas
com marcadores, por sua vez, indicam os resultados obtidos para o algoritmo BPS por meio de
simulacdes com diferentes valores de N. Em baixos niveis de SNR, o algoritmo BPS € afetado
por um terceiro processo diretamente influenciado pelos dois ja descritos para o algoritmo SPS,
o que acentua o formato da curva do MSE em fun¢édo de A. Esse processo consiste na geragdo de
erros na decisdo dos simbolos de referéncia usados durante a estimagdo da fase. O algoritmo
BPS decide os simbolos recebidos apds esses serem rotacionados por fases de teste e os usa
como referéncia para o cdlculo da funcdo custo inerente ao processo de estimacao da fase. A
maior propensao a erros sob baixa SNR aliado a reduc¢do dos simbolos de maior amplitude nos
cantos da constelac@o contribui para que o MSE das estimativas produzidas com o algoritmo
BPS tenha um comportamento mais pronunciado em fun¢do de A do que aquele obtido com o
algoritmo SPS. Janelas de rejeicao de ruido maiores reduzem o MSE, mas os ganhos associados
a esse tipo de filtragem dependem fortemente de A. Por exemplo, para o formato 64-QAM sem
PS (A = 0), aumentar N de 30 para 100 produz uma reducdo de 10 vezes no nivel do MSE. Por
outro lado, esse ganho € reduzido consideravelmente se o sistema opera com A = 0,05. Uma
tendéncia similar pode ser observada para o formato PS-256-QAM. E interessante notar que,
para ambos os formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM, o MSE ¢ maximizado préximo ao A 6timo
para o canal AWGN quando a distribui¢cdo de MB € utilizada, isto €, na proximidade de ftoptimum.
Nas Figs. 31(e) e 31(f) sdo apresentados os resultados do MSE em fungio de A
obtidos para o BPS, avaliados com o formato PS-64-QAM em uma SNR de 22 dB e com o
formato PS-256-QAM em uma SNR de 27 dB, respectivamente. E vdlido mencionar que estes
valores de SNR sao os maiores considerados para cada formato de modulagdo como sendo
propicios 4 aplicacdo de PS.* Interessantemente, para ambos os formatos de modulagio, o MSE
se mantém constante ou ¢ reduzido a medida que A aumenta, indicando que o PS pode favorecer

o desempenho do algoritmo BPS. Fica evidente também a limitacdo do desempenho do BPS

3 As predigdes com o SPS para outros valores de N foram omitidas para manter a clareza da figura. O MSE obtido

com o BPS foi substancialmente superior ao exibido pelo SPS em praticamente todos os As quando N < 100.

4 Aregido de aplicacio de PS para os formatos de modulagio considerados é discutida na Fig. 18 no Capitulo 3.
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Figura 31 — MSE para o algoritmo BPS com N = 10, 30, 100, e 500, avaliado com o formato PS-64-QAM em (a)
SNR =12 dB, (¢c) SNR =17 dB ¢ (¢) SNR = 22 dB; e avaliado com o formato PS-256-QAM em (b)
SNR =17 dB, (d) SNR =22 dB e (f) SNR =27 dB. O canal de transmissdo inclui AWGN e uma rotacio
de fase (arbitrdria) de 7 /6. As linhas pontilhadas indicam )Lopﬁmum para a configuracao correspondente.
As linhas tracejadas indicam as predi¢des para o algoritmo SPS com janelas grandes, para N = 100 e
N =500, dadas por (5.15). Os casos com constelagdes uniformes correspondem a A = 0.

aquele exibido pelo SPS. Para certos valores de N e A, ambos exibem valores similares MSE.
As Figs. 31(c) e 31(d) representam casos intermediarios, em que o MSE foi avaliado
para o algoritmo BPS assumindo o formato PS-64-QAM em uma SNR de 17 dB e o formato
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PS-256-QAM em uma SNR de 22 dB, respectivamente. Nos casos avaliados, o desempenho do
BPS € mais prejudicado nas proximidades de loptimum. Esse efeito ndo estd presente na analise
do algoritmo SPS, para o qual janelas de rejei¢do de ruido de tamanho moderado foram capazes
de mitigar o impacto do PS no MSE. Portanto, conjectura-se que o parimetro A que, de acordo
com a teoria maximiza a AIR para o canal AWGN quando a distribuicdo de MB € usada, esta
na proximidade da condicdo de pior caso para o processo de decisdo inerente a estimacgdo de
fase no algoritmo BPS. E vilido ressaltar aqui que a distribuicio de MB maximiza a entropia
H,(X). Contudo, seu uso ¢ justificado pelo significante nivel de similaridade entre os resultados
que produz e a capacidade de um canal AWGN [38].

Para estimar o desvio de fase o algoritmo BPS realiza a decisao de simbolos rotacio-
nados por angulos de teste. Os resultados apresentados na Fig. 31 consideram que essas decisdes
sdo feitas de acordo com o critério de maxima verossimilhanga (maximum likelihood - ML).
Esse critério é 6timo no cendrio de transmissdo de simbolos com probabilidades uniformes, isto
é px(x) = 1/M. Sob a condi¢do de transmissdo de simbolos com diferentes probabilidades, deci-
soes Otimas sdo dadas de acordo com o critério de maxima probabilidade a-posteriori (maximum
a posteriori probability - MAP), o qual para um canal AWGN se resume a [49, Eq. 7.21]

a2 A2
X—I;‘él)rclhﬂ x|” =20y log {px (%)}, (5.16)

em que X € a estimativa do simbolo transmitido, tomada com base no simbolo recebido v, x €
o simbolo pertencente ao alfabeto X, com probabilidade de ocorréncia px(x), e o termo 26,2]
corresponde a poténcia do ruido aditivo.

Com o intuito de avaliar o impacto da utilizag¢do do critério MAP no MSE obtido
com o algoritmo BPS foram realizadas simula¢cdes nos mesmos cendrios associados a Fig. 31
e os resultados sdo apresentados na Fig. 32. As Figs. 32(a), 32(c) e 32(e) mostram o MSE em
fungdo de A para o algoritmo BPS com decisdes de simbolos de acordo com o critério MAP
mostrado na Eq. 5.16, para SNRs de 12 dB, 17 dB e 22 dB, respectivamente, assumindo o formato
PS-64-QAM. Por sua vez, as Figs. 32(b), 32(d) e 32(f) mostram os resultados obtidos com o
formato PS-256-QAM. Nas figuras, as linhas solidas indicam os resultados obtidos por simula¢io
com diferentes valores de N considerando decisdes MAP. As linhas traco-pontilhadas indicam
os resultados obtidos com o BPS e decisdes ML, resultados estes que ja foram apresentados na
Fig. 31. As linhas tracejadas indicam as predi¢des do MSE para o algoritmo SPS assumindo
valores grandes de N (100 e 500). Percebe-se que o MSE de 6, obtido com decisdes segundo o
critério MAP se assemelha ao obtido com decisdes segundo o critério ML. Para a maioria dos
cendrios ambos os critérios de decisdo produzem niveis de MSE muito similares em todos os
regimes de ruido avaliados. De fato, a partir dos resultados mostrados na Fig. 32, percebe-se
que a dependéncia do MSE com o fator de formatacao Apsimun € pouco afetada pelo critério de
decisdo utilizado internamente no algoritmo BPS. Como ambos os critérios de decisao conferem
niveis similares de MSE da fase estimada pelo BPS, no restante deste trabalho utiliza-se o critério

ML. Isso, pois o critério MAP estd associado a um ligeiro aumento de complexidade, ja que
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Figura 32 — MSE para o algoritmo BPS com decisdes MAP e N = 10, 30, 100, e 500, avaliado com o formato
PS-64-QAM em (a) SNR = 12 dB, (c) SNR = 17 dB e (e¢) SNR = 22 dB; e avaliado com o formato
PS-256-QAM em (b) SNR = 17 dB, (d) SNR =22 dB e (f) SNR =27 dB. As linhas pontilhadas indicam
Aoprimum Para a configuragio correspondente. As linhas tracejadas indicam as predi¢des para o algoritmo
SPS com janelas grandes, N = 100 e N = 500, dadas por (5.15). As linhas com marcadores indicam os
resultado obtidos usando o BPS com decisdes MAP, enquanto que as linhas trago-pontilhadas indicam os
resultados obtidos usando o BPS com decisdes ML apresentados na Fig. 31. Os casos com constelagdes

uniformes correspondem a A = 0.

demanda o cdlculo prévio de limiares de decisdo para cada valor de A e SNR.
De acordo com as Figs. 31 e 32, hd um indicativo de que o caso critico para a
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estimacdo de fase com o algoritmo BPS ocorre na proximidade do valor de A que maximiza a
AIR sob o canal AWGN quando a distribui¢cdo de MB € usada. Com o intuito de aprofundar as
andlises nesse contexto foram realizadas simula¢des com o algoritmo BPS assumindo N = 10 de
modo a encontrar o pardmetro A que maximiza o MSE para cada SNR, isto é, para encontrar
Amax- Os valores de Apax s30 comparados aos valores de ),Optimum. As analises anteriores focaram
nos formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM. Nesta nova andlise foram também considerados os
formatos PS-16-QAM, PS-32-QAM e PS-128-QAM. Os dois tltimos formatos de modulagdo
foram gerados, respectivamente, por meio de uma redugdo dos formatos PS-64-QAM e PS-256-
QAM de modo que suas constelacdes se assemelham a cruzes. Os resultados sdo mostrados
na Fig. 33, em que as linhas sélidas indicam os resultados de Apsimum, 0s marcadores indicam
os valores de Apax obtidos por simulagio e as linhas tracejadas indicam um ajuste a tendéncia
desses valores, Ag. E possivel perceber que para os formatos PS-16-QAM, PS-64-QAM e
PS-256-QAM, com resultados apresentados nas Figs. 33(a), 33(c) e 33(e), respectivamente, Amax
estd na proximidade de loptimum ao longo de todos os valores de SNR considerados. Isto indica
que o algoritmo BPS pode causar problemas quando aplicado a sistemas com PS que usam tais
formatos de modulagdo. Por outro lado, este efeito ndo € observado para os formatos PS-32-QAM
e PS-128-QAM, com resultados apresentados nas Figs. 33(b) e 33(d), respectivamente. Estes
resultados sugerem que o PS pode prejudicar o desempenho do BPS na presenca de constelacdes
M-QAM quadradas, mas que este comportamento pode ser diferente para outras geometrias de

constelacao.

5.2 Avaliacao da Ocorréncia de Escorregamentos de Fase

A secdo anterior mostra que o desempenho do algoritmo BPS é dependente da
magnitude da formatagdo aplicadas as constelacdes, a qual é controlada pelo fator de formatacao
A. Observou-se também que a condi¢do de pior desempenho é obtida nas proximidades da
magnitude 6tima de formatagao para o canal AWGN, Aypimum, quando a distribi¢ao de MB é
considerada. Nesta secdo, analisa-se o impacto de PS na ocorréncia de escorregamentos de fase
(cycle slips - CSs) quando a recuperacao de fase € feita por meio do algoritmo BPS. CSs sdo
saltos incorretos de multiplos do angulo de ambiguidade da constelac@o na fase estimada pelo
algoritmo de recuperacao de fase que podem ocorrer apds a operacao de PU. Esses eventos podem
impactar seriamente o desempenho do sistema, j4 que sdo propensos a causarem sequéncias
catastroficas de erros. Decodificacao diferencial pode ser usada, mas a BER na auséncia de CSs
¢ penalizada [54, Fig. 6.13], e a sua utilizacdo em sistemas com PS € rara.

Considerou-se a transmissio de 2! stmbolos corrompidos por AWGN e por ruido de
fase modelado como um processo de Wiener como descrito em (4.74). Considerou-se que a soma
das larguras de linha dos lasers € Av = 200 kHz, o que equivale a utilizacdo de dois lasers de
L,, =100 kHz, e uma taxa de simbolos de 50 GBd. Assumiu-se que a aplica¢do de PS modifica

a distribuicao dos simbolos, porém, mantém suas posi¢des no plano complexo. No receptor, o
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Figura 33 — Avaliagdo de Ay por meio de simulagdo com o algoritmo BPS e N = 10 para (a) PS-16-QAM, (b) PS-
32-QAM, (c) PS-64-QAM, (d) PS-128-QAM e (e) PS-256-QAM. As linhas sélidas indicam Agptimum,
os marcadores indicam Ayx € as linhas tracejadas correspondem a um ajuste a tendéncia de Amax (Ag¢).
Os resultados indicam que PS pode prejudicar o desempenho do BPS no caso de constelagdes M-QAM
quadradas, mas que isto pode ser diferente para outras geometrias.

algoritmo BPS ¢ utilizado para a recuperagdo de fase, juntamente com um PU convencional

A A 1 Ok—1]—0[k
foulk] = 61k + | 3 + LM 5.7
2 Yy
em que Y, = /2, jd que se consideram os formatos 64-QAM e 256-QAM. As janelas de rejeigéo

de ruido de tamanho N = 10, 30, 100 e 500 simbolos foram avaliadas, mantendo o nimero
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Figura 34 — Taxa de CSs para o formato PS-64-QAM em (a) SNR = 12 dB e (b) SNR = 17 dB; e para o formato
PS-256-QAM em (c¢) SNR =17 dB e (d) SNR =22 dB. As linhas s6lidas com marcadores indicam os
resultados obtidos por meio de simula¢des com ruido de fase modelado como um processo de Wiener,
com Av = 200 kHz. A linha pontilhada indica o valor de Agpsimun para cada configuragdo. Os CSs sdo
detectados comparando o ruido de fase gerado e inserido nos simbolos com aquele estimado com o
algoritmo BPS e processado pelo PU.

de fases de teste em B = 60. Os CSs foram detectados comparando o ruido de fase gerado e
inserido nos simbolos com aquele estimado com o algoritmo BPS e processado pelo PU. Por fim,
avaliou-se a taxa de CSs definida como a razdo entre o nimero de CSs detectados e o niimero de
simbolos transmitidos.

A Fig. 34 mostra os resultados da taxa de CSs em funcdo do fator de formatagdo
A, para os formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM. As linhas pontilhadas indicam os valores
de Agprimum para cada regime de SNR. Para ambos os formatos de modulagdo, consideram-se
os niveis mais baixos e médios do intervalo de SNR em que € vantajosa a aplicacdo de PS,
como discutido na Fig. (18) no Capitulo 3.3. As Figs. 34(a) e 34(b) mostram os resultados para
o formato PS-64-QAM, com SNR = 12 dB e SNR = 17 dB, respectivamente. As Figs. 34(c)
e 34(d) mostram, por sua vez, os resultados para o formato PS-256-QAM e SNR =17 dB e
SNR = 22 dB, respectivamente. Omitiu-se as analises com os maiores valores de SNR devido ao

fato de que a ocorréncia de CSs torna-se rara, mesmo para as menores janelas avaliadas. Para
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alguns valores de N sob o regime médio de SNR, ndo foi possivel obter a taxa de CSs usando a
referida quantidade de 2!” stmbolos transmitidos. Porém, os resultados mostram que o PS afeta
consideravelmente a ocorréncia de CSs para ambos os formatos de modulagdo. O aumento do
tamanho da janela de rejeicdo de ruido N reduz a taxa de CSs. Entretanto, mesmo para longas
janelas, a ocorréncia de CSs € afetada pelo PS. Exemplificando, para os menores valores de
SNR, janelas de tamanho N = 500 simbolos garantem uma operagdo sem CSs para o caso com
constelagdes de simbolos equiprovaveis (A = 0). Mas, para ambos os formatos de modulagio,
a operagdo em Agpimim gera CSs. E interessante observar que a maior taxa de CSs foi atingida
nas proximidades de Agpsimum €m todos os casos investigados. Esses resultados indicam que a
dependéncia do MSE com a magnitude da formatacédo dada por A produz uma taxa de CSs que

também é dependente desse parametro.

5.3 Avaliacao da MI

Nas se¢Oes anteriores observou-se que o0 MSE da fase estimada com o algoritmo BPS
se altera dependendo do fator de formatagdo A e que seu maior valor é atingido nas proximidades
de lopn-mum para constelacdes M-QAM quadradas. Ademais, observou-se que esta dependéncia
produz uma taxa de CSs que também é dependente de A. Nesta secéo avalia-se o impacto desta
dependéncia entre 0 MSE e 0 A na MI de um canal com ruido de fase modelado como um
processo de Wiener. Simulacdes foram feitas transmitindo 27 sfmbolos afetados por ruido de
fase e AWGN. A recuperacdo de fase foi feita com o algoritmo BPS, com 60 fases de teste.
Se ndo compensadas, a ocorréncia CSs afetariam a estimacdo da MI. Por esta razao, aplicou-
se uma correcao supervisionado dos CSs que rotaciona cada um dos simbolos na saida do
algoritmo BPS por miiltiplos de /2 de tal modo a minimizar a distancia euclidiana com relagdo
ao correspondente simbolo transmitido. A MI, por sua vez, foi estimada usando os conceitos
discutidos na Secdo 3.3. De maneira especifica, a expressao (3.34) foi usada assumindo que o
canal ¢ AWGN, como em (3.35). O parametro escalar % e a variancia por dimensao G% usados
em (3.35) foram estimados, respectivamente, por meio das expressoes (3.36) e (3.37).

A Fig. 35 mostra o resultado da avaliacdo da MI em fungdo de A sob os mesmos
niveis de ruido e tamanhos de janela de rejeicao de ruido da Fig. 31. As linhas tracejadas indicam
a avaliacdo numérica da MI para um canal AWGN enquanto que os marcadores do tipo “x”
indicam os resultados obtidos por meio de simulacdo em um ambiente sem ruido de fase (e sem a
atuagao do algoritmo BPS). As demais linhas com marcadores indicam os resultados obtidos por
meio de simulagdes com ruido de fase. O ruido de fase considerado nas simulagdes corresponde
a utilizacdo de lasers transmissor e receptor cuja soma das larguras de linha equivale a Av = 200
kHz (dois lasers de L,, = 100 kHz), e uma taxa de simbolos R, = 50 GBd. E possivel observar
que erros na estimacgdo de fase causam um significativo impacto na MI obtida. Para os valores
mais baixos de SNR, e ambos os formatos de modulagdo, na maioria dos casos a MI obtida no

cendrio uniforme (A = 0) é superior aquela obtida com a aplicagdo de PS. Isto é, ao invés de
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Figura 35 — MI avaliada com o algoritmo BPS assumindo N = 10, 30, 100 e 500, para o formato PS-64-QAM sob o
regime de (a) SNR = 12 dB, (c) SNR = 17 dB e (e) SNR = 22 dB; e para o formato PS-256-QAM sob o
regime de (b) SNR = 17 dB, (d) SNR =22 dB e (f) SNR = 27 dB. As simulag¢des incluem AWGN e
ruido de fase modelado como um processo de Wiener, com Av = 200 kHz e taxa de simbolos de 50
GBd. Os casos com constelagdes uniformes correspondem a A = 0.

aumentar a MI, a aplicac@o de PS causa o efeito inverso. A titulo de exemplo, para o formato

64-QAM mostrado na Fig. 35(a), o valor teérico maximo de MI para o canal sem PS (A = 0)



Capitulo 5. Avaliagcdo da Interagdo entre PS e o Algoritmo BPS 108

¢ praticamente alcangcado com N = 500 e uma pequena penalidade para este caso € observada
quando N = 100. No entanto, a MI estimada exibe uma queda acentuada para N = 100 préximo
al= lopﬁmum, fazendo a transmissao nao interessante nessa situagdo. Embora esse efeito seja
amenizado quando N = 500, a MI atingida em A = lopﬁmum ainda é menor do que aquela obtida
para o caso uniforme. Essa situacdo € aliviada para valores intermediarios de SNR, para ambos
os formatos de modulagdo, como mostrado nas Figs. 35(c) e 35(d). Nesse cendrio, uma janela
de rejeicdo de ruido de N = 100 simbolos € suficiente para praticamente eliminar o impacto da
recuperacdo de fase no desempenho do sistema. Para valores altos de SNR, como apresentado
nas Figs. 35(e) e 35(f), N = 30 € suficiente para garantir uma operacdo adequada para ambos
os formatos de modulagdo. No entanto, para esses valores de SNR o fator de formatagdo A
é consideravelmente pequeno e as constelacdes praticamente nio apresentam formatacio. E
interessante ressaltar que, para o formato PS-256-QAM e SNR = 27 dB, a curva obtida com
N = 500 exibe uma penalidade significativa devido ao fato de que a janela de rejeicao de ruido é
excessivamente longa dado o compromisso entre ruido aditivo e ruido de fase.

Possiveis penalidades em termos de SNR devido a recuperacdo de fase com o algo-
ritmo BPS em cendrios com aplicacdo de PS podem ser observadas na Fig. 36. Sdo apresentados
resultados da estimacdo da MI em funcdo da SNR, para o caso uniforme nas Figs. 36(a) e 36(b),
assumindo os formatos 64-QAM e 256-QAM, respectivamente. Nas Figs. 36(c) e 36(d), por
sua vez, sao apresentados os resultados obtidos com os formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM,
respectivamente. Para o caso uniforme, utilizar N = 100 foi suficiente para garantir perdas des-
preziveis em um longo intervalo de SNRs. Por outro lado, no caso com PS perdas considerdveis
na MI sdo observadas, mesmo para longas janelas de rejeicao de ruido, eliminando assim os
ganhos esperados pela aplicacao de PS.

Avaliou-se também a MI em fun¢@o do tamanho N da janela de rejei¢do de ruido para
diferentes regimes de SNR e largura de linha dos lasers. Os resultados para o formato 64-QAM
sdo mostrados nas Figs. 37(a) e 37(b) para SNR = 12 dB e SNR = 22 dB, respectivamente.
Para SNR = 12 dB e constela¢des uniformes, considerando Av = 200 kHz o ruido aditivo
¢ dominante e pouca dependéncia entre N e a MI € observada, desde que a janela seja de
comprimento superior a 200 simbolos. Sob essas condi¢des o aumento da janela (até N = 600
simbolos) ndo resulta em degradagdo do sistema, mas aumenta a complexidade e o consumo de
poténcia do algoritmo. Para o mesmo nivel de SNR e constelagdes uniformes, mas considerando
Av =2 MHz (dois lasers de L,, = 1 MHz), o equilibrio entre SNR e a magnitude do ruido de
fase faz com que o aumento de N acima de aproximadamente 100 simbolos cause perda de
desempenho. Grandes janelas de rejeicao de ruido sdo favordveis do ponto de vista do ruido
aditivo, porém, reduzem a capacidade do algoritmo BPS em responder a rapidas varia¢cdes no
ruido de fase. O desempenho com PS € consideravelmente pobre quando comparado aquele
obtido com constelacdes de simbolos equiprovdveis, em regime de SNR = 12 dB. Com Av =200
kHz, somente uma janela de tamanho N = 450 simbolos assegura um desempenho similar ao

do caso uniforme. Para Av =2 MHz, o desempenho do caso uniforme ndo € atingido na regido
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Figura 36 — MI em funcdo da SNR avaliada com o algoritmo BPS assumindo N = 10, 30, 100 e 500, para os
formatos (a) 64-QAM, (b) 256-QAM, (c) PS-64-QAM e (d) PS-256-QAM. As simulacdes incluem
AWGN e ruido de fase modelado como um processo de Wiener, com Av = 200 kHz e taxa de simbolos
de 50 GBd. No caso dos formatos PS-64-QAM e PS-256-QAM, utiliza-se Aoprimum-

avaliada de N. Para SNR = 22 dB, os casos com e sem PS tem resultados coincidentes, ja
que o fator de formatagdo A € consideravelmente pequeno. Uma janela minima de N = 20 é
suficiente para garantir um desempenho adequado em ambos os casos. Janelas maiores impactam
negativamente a recuperacao de fase e, consequentemente, degradam a MI.

O desempenho para o formato 256-QAM € mostrado nas Figs. 37(c) e 37(d), para
SNR = 17 dB e SNR = 27 dB, respectivamente. Para SNR = 17 dB e constelagdes uniformes,
uma janela com aproximadamente 100 simbolos € suficiente para se atingir um desempenho
relativamente alto de MI quando Av = 200 kHz. Para Av = 2 MHz, a MI € afetada quando
as janelas s@o superiores a 100 simbolos, assim com para o formato 64-QAM e constelagcdes
uniformes sob um regime de SNR = 12 dB. Para ambos os casos com Av =200 kHz e Av =2
MHz, o desempenho obtido com PS nunca atinge aquele obtido com as constelacdes uniformes.

Ja para o regime com SNR = 27 dB, os desempenhos com e sem PS sdo coincidentes, ja que o



Capitulo 5. Avaliagdo da Interagdo entre PS e o Algoritmo BPS 110

—— A=0;Av=200kHz —e— Aypsimum ; Av =200KkHz Teoria; A =0
—A— A, =0 5 Av =2 MHz —B— )Loptimum ) Av =2 MHz -—— Teoria ; loptimum
@ 1 SNR=12dB  (b) 6 1 SNR =22 dB
) Z 3]
£ 2
g s |
Y Py
= =
B 54
= =
38
1 | | | | | ;\ 2 | | | | | ;\
0 100 200 300 400 500 600 0 100 200 300 400 500 600
N N
© 64 SNR=17dB (4] SNR =27 dB
5 7
) )
¥a) <6
Z <5
= =
= = 4
2k N

—B

1 | | | | | N 2 | | | | | >
0 100 200 300 400 500 600 0 100 200 300 400 500 600

N N

Figura 37 — MI em funcéo do tamanho N da janela de rejei¢do de ruido para o formato 64-QAM com constelagdes
uniformes (A = 0) e com PS (Agpsimum) em um regime de (a) SNR = 12 dB e (b) SNR = 22 dB; e para
o formato 256-QAM com constelagdes uniformes (A = 0) e com PS (Agprimum) €m um regime de (c)
SNR = 17 dB e (d) SNR = 27 dB. As simulagdes incluem AWGN e ruido de fase modelado como um
processo de Wiener, com taxa de simbolos de 50 GBd e Av =200 kHz e Av = 2 MHz.

fator de formatagdo A é consideravelmente pequeno. Nesse caso, uma janela de tamanho N = 20
simbolos é novamente suficiente para se atingir um desempenho satisfatorio e préximo a MI

maxima para o canal AWGN.

5.4 Resumo

Este capitulo discutiu resultados apresentados nos artigos [136—138]. A interagcdo
entre PS e o algoritmo BPS foi investigada analiticamente e por meio de simulacdes. Um regime
linear de propagacdo foi considerado tendo como base durante as andlises um canal AWGN.

Primeiramente, analisou-se o algoritmo SPS, o qual possui a mesma estrutura do algoritmo BPS,
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exceto pelo processo de decisdo, que € supervisionado e sem erros. Isso o faz equivalente a
uma recuperacgdo de fase ML supervisionada. Expressoes analiticas para o MSE do algoritmo
SPS foram obtidas, demonstrando relevante concordancia com os resultados de simulagdo. Os
resultados demonstram que PS afeta o desempenho do algoritmo SPS quando se considera
janelas de rejeicao de ruido pequenas, mas esse impacto € facilmente mitigado ao se utilizar
janelas de tamanho moderado. Com janelas longas, o desempenho de tal algoritmo se torna
independente da modulagdo e, assim, insensivel a PS. O algoritmo BPS, por outro lado, revela
uma forte dependéncia com relacio a PS, mesmo para longas janelas de rejeicao de ruido. Dadas
as diferencas de comportamento entre os algoritmos SPS e BPS, € possivel inferir que as decisoes
dos simbolos de referéncias feitas internamente no algoritmo BPS sdo afetadas pela formatagcao
e acabam atrapalhando o processo de estimacdo de fase. Por essa razdo, mesmo longas janelas de
rejei¢do de ruido podem proporcionar somente modestos ganhos no desempenho do algoritmo.
E também observado que o pior caso para o algoritmo BPS acontece préximo a condicdo de
maximizacido da AIR para constelagcdes M-QAM quadradas quando a distribuicdo de MB ¢é
usada. Essa dependéncia entre 0 MSE e PS também se reflete na ocorréncia de CSs. Mesmo
com longas janelas de rejeicao de ruido, a magnitude da formatacao aplicada as constelagdes
afeta a ocorréncia de CSs. Por fim, observou-se por meio da estimacdo da MI que o impacto de
PS no algoritmo BPS pode afetar o desempenho total do sistema, especialmente para valores
mais baixos de SNR. Nessa condi¢do, a degradagdo da MI causada pelo algoritmo BPS pode
exceder potenciais ganhos esperados com a utilizacio de PS. Esse efeito pode ser eventualmente
mitigado por meio de janelas de rejeicao de ruido consideravelmente longas, as quais podem
aumentar a complexidade do algoritmo e requerer a utilizagdo de lasers com largura de linha
estreita. Os resultados sugerem a necessidade de uma solugao alternativa para a recuperacao de

fase em sistemas com PS.
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Capitulo 6

Algoritmos de Recuperacao de Frequéncia

e Fase para Transmissoes com PS

Anteriormente, demonstrou-se que na presencga de ruido de fase e compensagao
do mesmo com o algoritmo BPS, uma queda acentuada na MI é observada na proximidade
de Aoprimum- No presente capitulo, primeiramente discute-se uma estratégia que visa aliviar o
efeito negativo de constelagdes com PS no funcionamento do algoritmo BPS e entdo reduzir
as penalidades de MI das transmissdes, ainda garantindo ganhos com rela¢io ao cendrio com
constelacdes uniformes. Tal estratégia € avaliada por meio de simulagdes de Monte Carlo com
o formato PS-256-QAM e também por meio do processamento de dados experimentais de
transmissdes com o formato PS-64-QAM. Em ambos os cendrios avaliam-se também estratégias
de CPR baseadas em simbolos piloto. No cendrio com dados experimentais realiza-se também
a investiga¢do de estratégias de CFR, mais precisamente, do algoritmo 4-th Power e de uma

solucdo baseada em simbolos piloto.

6.1 Deslocamento do Fator de Formatacao

A Fig. 38(a) sintetiza andlises feitas anteriormente e permite discutir uma metodo-
logia capaz de reduzir o impacto das limitacdes do algoritmo BPS no desempenho do sistema.
Os resultados mostrados nesta figura foram obtidos seguindo a mesma abordagem usada para a
obtenc¢do dos resultados apresentados na Fig. 35. Todavia, alguns parametros foram alterados.
Considerou-se o formato PS-256-QAM sob a influéncia de uma SNR de 20 dB e lasers trans-
missor e oscilador local de largura de linha L,, = 100 kHz e L,, = 300 kHz. A taxa de simbolos
foi mantida em 50 GBd e o nimero de fases de teste foi de B = 64, assumindo uma janela de
rejei¢do de ruido fixa de N = 100 simbolos. Eventuais CSs foram corrigidos por meio do mesmo
esquema supervisionado descrito no capitulo anterior. A linha tracejada indica os valores tedricos
de MI para o cendrio de avaliagdo (canal AWGN), enquanto que os marcadores estrela indicam
os resultados das simulagdes feitas sem a presenca de ruido de fase, isto é, O[k] =0, Vk. As

linhas sélidas com marcadores circulares e em formato de diamante mostram, respectivamente,
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Figura 38 — (a) MI em fungéo de A para o formato PS-256-QAM. A linha tracejada indica os resultados tedricos
de MI, enquanto que a linha com circulos e a linha com tridngulos indicam resultados obtidos por
meio de simulagdes com ruido de fase produzidos por lasers de L,, = 100 kHz e L,, = 300 kHz. Por
sua vez, os asteriscos indicam os resultados obtidos por simulag@o na auséncia de ruido de fase. (b)
MSE normalizado por seu valor méximo em fungdo de A, para a mesma configuragio descrita no item
(a) desta figura. Este resultados foram obtidos com uma taxa de simbolos Ry = 50 GBd e recuperagdo
de fase com o algoritmo BPS. As linhas pontilhadas verticais em ambas as figuras indicam os valores
6timos de A para o canal AWGN, Aopiimum, €nquanto que as linhas trago-pontilhadas indicam os valores
de A seguindo a técnica SFD, Asgp.

os resultados obtidos por meio de simula¢des com lasers de L,, = 100 kHz e L,, = 300 kHz. No
cendrio sem ruido de fase, a MI é maximizada quando A = A,pinum. No entanto, sob ruido de
fase e recuperagdo de fase com o algoritmo BPS, hda uma queda abrupta da MI nas proximidades
de )Loptimum-

Apesar do comportamento descrito no pardgrafo anterior, por meio de um pequeno
deslocamento de A é possivel reduzir de maneira significativa a penalidade em termos MI com
respeito ao seu valor tedrico. Por exemplo, para o caso em que sao usados lasers de L,, = 100
kHz, a penalidade em termos MI com relagdo ao valor teérico maximo pode ser reduzida de
aproximadamente 1,6 bit/simbolo para 0,3 bit/simbolo se 0 A de operagao for deslocado de
lopﬁmum para Aggp. Este trabalho propde essa abordagem chamando-a de deslocamento do
parametro de formatagdo (shaping factor detuning - SFD). De fato, o SFD consiste em uma
estratégia que aborda a otimizagao do fator de formata¢do A (ou da magnitude de formatacéo das
constelacoes) levando em consideracdo o algoritmo de CPR. Tem-se como objetivo justamente
reduzir o impacto dessa etapa de DSP no desempenho final obtido em termos de MI. Destaca-se
que esse procedimento nao envolve alteracdo da complexidade do algoritmo de recuperacio de
fase, ja que somente o fator de formatagdo A é modificado.

A reducdo da penalidade de MI com respeito ao caso tedrico ocorre porque o
deslocamento de A permite aliviar o impacto de PS no algoritmo BPS, como pode ser analisado
a partir da Fig. 38(b). Essa figura mostra o MSE da fase estimada pelo algoritmo BPS durante
a obtencdo dos resultados mostrados na Fig. 38(a). A indicagdo dos resultados obtidos com os

lasers de largura de linha L,, = 100 kHz e L,, = 300 kHz segue a mesma disposicao usada na
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Figura 39 — Diagrama de blocos do esquema de CPR de dois estdgios. O primeiro estdgio utiliza simbolos piloto
inseridos a uma taxa P~! para gerar estimativas grosseiras do ruido de fase. O segundo estdgio, por sua
vez, emprega o algoritmo BPS para refinar a compensacao do ruido de fase.

Fig. 38(a).! Percebe-se que o deslocamento do pardmetro de formatagéo A de loptimum para Aggp
contribui para a redu¢do do MSE, inclusive com respeito ao caso uniforme (A = 0). Enfatiza-se
que a otimizacao feita por meio do SFD ndo leva em conta o MSE, mas baseia-se na maximizacao
da ML Isso porque o MSE associado ao novo parimetro de formata¢do Asgp ndo necessariamente
corresponde ao valor minimo possivel, como pode ser observado na Fig. 38(b).

Na sequéncia avalia-se qual o impacto desse deslocamento de A no desempenho do
sistema ao longo de uma regido de SNR. Entretanto, primeiramente aborda-se uma estratégia de
CPR de dois estagios.

6.1.1 Algoritmo de CPR de Dois Estagios

E comum a etapa de CPR combinar um estagio baseado em pilotos, o qual realiza
uma recuperacao grosseira da fase, com um estigio nao supervisionado, por exemplo, usando o
algoritmo BPS, com o intuito de refinar a recuperacdo de fase [139]. Esta arquitetura € particu-
larmente vantajosa em regimes moderados de SNR, atingindo robustez contra a ocorréncia de
CSs devido a utilizagdo do estagio baseado em pilotos, enquanto propicia satisfatéria recupera-
cdo da fase devido ao estdgio ndo supervisionado. No entanto, embora seja bem-sucedida sob
constelagdes uniformes, esta estratégia pode também ser impactada pela aplicacdo de PS.

Com o intuito de avaliar a técnica SFD, o esquema de CPR de dois estdgios mostrado
na Fig. 39 foi considerado. Essa arquitetura é baseada naquela proposta em [139], mas se
diferencia quanto a forma de processamento dos simbolos na primeira etapa. No transmissor,
simbolos piloto com formato 4-QAM sao periodicamente inseridos na sequéncia de dados com
uma taxa P~! de modo que cada P—ésimo simbolo é um piloto. A poténcia da sequéncia de
pilotos é normalizada para manter inalterada a energia média da sequéncia transmitida. Para
a tarefa de CPR, blocos de N), = L,P simbolos u[n| sdo selecionados de modo que o primeiro
simbolo de cada bloco seja um piloto. A letra n indica o indice temporal do bloco. Nesse caso, o

bloco u[n] possui L, pilotos. No primeiro estigio do algoritmo de CPR, a estimativa de fase é

I Diferentemente dos resultados discutidos na se¢io 31, os resultados mostrados na Fig. 38 foram obtidos na

presenca de ruido de fase modelado como um processo de Wiener.
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produzida com os simbolos piloto com o intuito de gerar uma recuperacao grosseira da fase e
reduzir a ocorréncia de CSs. Para obter tais estimativas, primeiramente calcula-se o argumento da
multiplicag@o entre os pilotos recebidos, b’[n], e 0 complexo conjugado dos transmitidos, b*[n].
Em seguida, uma interpolacdo linear é conduzida gerando uma estimativa para cada simbolo
do bloco de comprimento N,,. Além das atuais estimativas de fase, este procedimento leva em
consideracao a estimativa de fase obtida para o ultimo simbolo do bloco anterior. Para mitigar
a influéncia do ruido aditivo, um fator de esquecimento ap € aplicado as estimativas. Por fim,
aplica-se a operacdo de unwrapping as estimativas e a compensagdo grosseira do ruido de fase
no bloco de N, simbolos. A opera¢do baseada em pilotos garante transparéncia a magnitude de
PS aplicada as constelacdes. Por sua vez, no segundo estdgio do algoritmo de CPR o ruido de
fase residual € compensado pelo algoritmo BPS. Como o ruido de fase presente na sequéncia que
sai do primeiro estdgio € pequeno, ndo € necessaria a utilizagdo de PU nas estimativas realizadas
pelo BPS. Consequentemente, a combinagao dos dois estdgios drasticamente reduz a ocorréncia

de CS, mesmo para regimes de baixa SNR.
6.1.2 Resultados das Simulacoes

Foram feitas simulagdes transmitindo 2!7 simbolos do formato PS-256-QAM assu-
mindo uma taxa de simbolos de 50 GBd. O pardmetro A foi variado no intervalo de 0 a 0,1, em
passos de 0,0025 para a otimiza¢do de Asgp para cada valor de SNR considerado. Os valores
de Aoprimum também foram considerados como candidatos durante esse procedimento. A SNR
foi variada no intervalo de 17 dB a 27 dB, em passos de 1 dB.? A constelacio de referéncia
foi obtida conforme anteriormente, ou seja, as componentes em fase e quadratura seguem as
amplitudes dadas por 4(2i +1),i = {0,1,--- ,/M /2 — 1}. simbolos piloto de formato 4-QAM
foram inseridos na sequéncia transmitida a uma taxa P~! = 1/32 (1 piloto a cada 32 simbolos
de informacdo). Essa taxa € compativel com o padrdao 400zr [50], além de ser comumente
usada em andlises com PS [140]. Esta taxa foi posteriormente descontada no cédlculo da MI.
Os sinais transmitidos foram contaminados por ruido de fase, assumindo lasers transmissores
e osciladores locais de largura de linha L,, = 100 kHz e L,, = 300 kHz (Av = 200 kHz e 600
kHz, respectivamente). Na recep¢ao, o CPR de dois estagios apresentado na Fig. 39 foi utilizado.
O primeiro estdgio foi configurado com os pardmetros N, = 64 € o = 0.99. Por sua vez, o
algoritmo BPS foi configurado com N = 100 e B = 64. Com a inten¢do de estender as analises,
considerou-se também mais duas alternativas de recuperacdo de fase. A primeira delas consiste
em usar somente o estdgio de pilotos do CPR de dois estdgios, enquanto que a segunda substitui
a estratégia de CPR de dois estagios pelo algoritmo SPS discutido no anterior. Nesse ultimo caso,
o SPS foi configurado com N = 100 e B = 256. O nimero de fases de teste foi multiplicado por
4 para que seja produzido com ambos algoritmos a mesma resolucgao, ja que o SPS considera

fases de teste definidas nos quatro quadrantes.

2 Essa regido de operagio foi definida em conformidade com a Fig. 18 no Capitulo 3.
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Figura 40 — A em funcéo da SNR para o formato PS-256-QAM. A linha sélida indica os valores tedricos 6timos
para o canal AWGN quando PS € aplicado seguindo a distribuicio de MB. As linhas tracejadas indicam
resultados obtidos com a técnica SFD, a qual otimiza os valores de A tendo em vista a operacéo da
recuperagdo de fase. Os valores de Agpp obtidos para lasers de largura de linha Lw = 100 kHz e Lw =
300 kHz sao indicados pelas linhas tracejadas com losangos e circulos, respectivamente.

A Fig. 40 apresenta os valores de Asgp para os lasers de L,, = 100 kHz e L,, = 300
kHz indicados, respectivamente, pelas linhas tracejadas com losangos e circulos, e também o
valor tedrico para o canal AWGN, ?Lopﬁmum, indicado pela linha sélida. Percebe-se que os valores
de Aspp se mantiveram similares com a alteragdo de L,,. E esses resultados sugerem que, para
baixas SNRs, a utilizagdo de constela¢des geradas com As de maior magnitude do que aqueles
esperadas pela teoria é vantajosa, ja que Aggp > )Loptimum- Porém, a medida que a SNR aumenta,
Asrp se aproxima de Aopimum- Isso pode ser compreendido a luz dos resultados discutidos no
Capitulo 5, os quais mostram uma reducdo relativa do efeito negativo de constelagcdes com PS no
algoritmo BPS conforme a SNR aumenta.

Os valores de A apresentados na Fig. 40 foram usados para a obtencéo dos resultados
de MI em func¢do da SNR apresentados nas Figs. 41(a) e 41(b) para lasers de L,, = 100 kHz
e L,, = 300 kHz, respectivamente. Com constelacdes de simbolos equiprovaveis (linha com
circulos), obteve-se uma operagao estavel ao longo do intervalo de SNRs considerado para
ambos os cendrios de largura de linha. Assumindo a utiliza¢do de PS de acordo com loptimum
e o algoritmo SPS (linha tracejada), também se observa este comportamento.’> Com o formato
PS-256-QAM gerado seguindo Aoptimum e utilizando o algoritmo de CPR de dois estagios (linha
com losangos), no entanto, essa situagao € modificada. Embora ganhos em termos de MI com
relacdo ao caso uniforme sejam notados na faixa mais alta de SNR, nas faixas intermedidria e
baixa o desempenho do CPR de dois estagios € fortemente afetado pelo PS. Isso ocorre devido
ao fato de que o BPS sofre o efeito negativo imposto pelas constelacdes com PS. Ao se utilizar
somente o estdgio de pilotos para a recuperacdo de fase e mantendo a utilizagdo de Aoptimum para

a geracao das constelacdes (linda com quadrados), um satisfatério desempenho € obtido para

3 As penalidades observadas entre os resultados obtidos com o algoritmo SPS e os valores teéricos se devem 2

utilizacdo de uma janela de rejeic@o de ruido constante ao longo dos valores de SNR considerados.
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Figura 41 — MI em funcdo da SNR para o formato PS-256-QAM e lasers de largura de linha (a) Lw = 100 kHz
e (d) Lw = 300 kHz. A linha sélida sem marcadores indica os resultados tedricos de MI obtidos com
a aplicagdo de PS seguindo Agpsimum. Os resultados obtidos com Agpsimum por meio de simulagdes de
Monte Carlo no cendrio com ruido de fase e CPR com o algoritmo SPS, o CPR de dois estdgios e
usando somente o estdgio de pilotos do CPR de dois estdgios sdo indicados respectivamente pela linha
tracejada, e linhas sélidas com losangos e quadrados. A linha com circulos indica os resultados com
constelacdes uniformes e o CPR de dois estdgios. Por fim, utilizando a técnica SFD, foram obtidos os
resultados mostrados pela linha com tridngulos.

baixos e intermedidrios valores de SNR. Todavia, o ruido de fase residual impacta a MI para
altos valores de SNR, principalmente para o caso em que L,, = 300 kHz. Por meio da abordagem
SFD (linha com tridngulos), obtém-se uma operacao estavel ao longo de toda a regido de SNRs
investigada. Todavia, destaca-se que a vantagem desta abordagem € mais evidente para o laser
de largura de linha L,, = 300 kHz, no regime de baixa e média SNR. No referido cenéario, em

termos de SNR, a técnica SFD supera a segunda melhor estratégia em aproximadamente 1 dB.

6.2 Avaliacao Experimental das Etapas de CFR e CPR

Nesta secdo a técnica SFD € discutida em mais detalhas e avaliada por meio do
processamento de dados coletados experimentalmente. O esquema de CPR de dois estagios
considerado para tal finalidade emprega um estdgio de pilotos diferente daquele descrito na Fig.
39. Sdo também investigados os impactos de PS no algoritmo nido supervisionado de CFR 4-th
Power e em uma solucdo de CFR que usa os mesmos simbolos piloto empregados na etapa de
CPR. Antes da apresentacao dos resultados, o esquema de CFR baseado em pilotos serd discutido,

bem como as peculiaridades do novo estidgio de CPR baseado em pilotos serdo apresentadas.
6.2.1 Algoritmo de CFR Baseado em Simbolos Piloto

A tarefa de CFR também pode ser feita usando simbolos piloto periodicamente

inseridos na sequéncia de dados, como investigado em [141]. O diagrama de blocos da estratégia
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Figura 42 — Diagrama de blocos do algoritmo PB-CFR. A estimac¢do do desvio de frequéncia € feita por meio da
busca do pico no espectro discreto de frequéncias associado ao resultado da multiplicac¢@o entre o bloco
de simbolos piloto recebido b'[] e 0 complexo conjugado do bloco de simbolos piloto transmitido b|n].
Por fim, esta estimativa € utilizada para compensar o deslocamento de frequéncia presente no bloco
uln].
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de CFR baseada em pilotos (pilot-based carrier frequency recovery - PB-CFR) investigada
nessa secao € apresentado na Fig. 42. Considera-se a insercdo de simbolos piloto com formato
4-QAM a uma taxa P~! de modo que cada P-ésimo sfmbolo transmitido é um piloto. Apés
a sincronizac¢do, um bloco de Ny = L¢P simbolos recebidos z[n] é selecionado, tendo como
primeiro simbolo um piloto. Esse bloco possui Ly pilotos e cada um deles € seguido por P — 1
simbolos de dados. Primeiramente, o bloco b’[n] é construido com os L pilotos extraidos.
Entio, o bloco b{n] é construido com os L correspondentes pilotos transmitidos. A modulagdo é
removida pela multiplicagéo entre b’[n] e o complexo conjugado de b[n]. Neste caso, o desvio de
frequéncia pode ser estimado por meio da busca pelo pico no espectro discreto de frequéncias
como

Afln] = max [FET { (b'[n] ©b*[n]) 5 Nerr}| (6.1)

em que (-)* é a operacdo de complexo conjugado e © indica o produto elemento a elemento.
Para aumentar a precisdo da estimagao, a FFT em (6.1) pode ser calculada com Nggr > Ly,
anexando zeros ao resultado da multiplicagdo b’[n] © b*[n] [141]. Para esta estratégia, o intervalo
de estimagdo é dado por [—R;/(2P);Rs/(2P)] com uma resoluc@o de R,/(PNrrt). Por fim, o
desvio de frequéncia é compensado como indicado em (4.72). Por usar apenas os simbolos piloto
para a estimacdo do desvio de frequéncias, essa estratégia torna-se independente do formato de

modulacdo e, portanto, transparente a magnitude de PS aplicada as constelagoes.
6.2.2 Esquema de CPR Baseado em Simbolos Piloto

A Fig. 43 mostra a arquitetura do novo esquema de CPR baseado em pilotos (pilot-
based carrier phase recovery - PB-CPR), o qual € baseado no algoritmo nao supervisionado
proposto em [142]. Esse esquema substituird o primeiro estdgio do CPR de dois estdgios discutido
na Fig. 39. O PB-CPR extrai informagdes do ruido de fase por meio da remog¢@o da modulacdo dos
simbolos e de uma agressiva filtragem passa-baixas. Contudo, enquanto em [142] a modulagao é
removida usando a operacdo de elevacdo a 4% poténcia, neste trabalho usa-se simbolos piloto para

tal finalidade. Similarmente ao algoritmo descrito na Fig. 39, um bloco de simbolos N, = L, P
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Figura 43 — Diagrama de blocos do algoritmo PB-CPR. Um bloco de simbolos recebidos u[n] é multiplicado
pelo complexo conjugado da sequéncia de pilotos b[n] estendida por P — 1 zeros apds cada piloto. Ao
resultado desta operacdo € aplicado um filtro passa-baixas estreito no dominio da frequéncia. Estimativas
do ruido de fase sdo produzidas como os valores, apds a operacdo de unwrapping, do argumento deste
sinal filtrado. Por fim, a compensagio do ruido de fase € feita no bloco de N, simbolos recebidos,
gerando o bloco de saida y[n].

simbolos recebidos u[n| é selecionado de modo que seu primeiro simbolo seja um piloto. Esse
bloco é entdo multiplicado pelo complexo conjugado da sequéncia de pilotos transmitidos b|n]
estendida por P — 1 zeros apds cada simbolo piloto. Esta operagdo remove a modulagdo dos
pilotos e faz com que as demais posicdes do bloco sejam zero. O proximo passo consiste na
reducao da influéncia do ruido aditivo no processo de estimacao do ruido de fase. Para tanto,
calcula-se a FFT com N, pontos do resultado da multiplicag@o, realiza-se a filtragem passa-
baixas usando um filtro de resposta em frequéncia G(f) e largura de banda estreita G,, e entdo
obtém-se o sinal no dominio temporal por meio da IFFT. E importante salientar que G,, deve
ser optimizado de acordo com a magnitude do ruido de fase. Estimativas do ruido de fase sdo
obtidas como os valores, apds a operacdo de unwrapping, do argumento desse sinal filtrado. Por
fim, a compensac¢@o do ruido de fase € feita no bloco de N, simbolos recebidos, produzindo o
bloco de saida y[n]. Assim como o esquema tratado na se¢do anterior, a operagdo independente
do formato de modulacdo do PB-CPR garante insensibilidade a magnitude de PS aplicada as
constelacOes. Essa estratégia é também robusta contra a ocorréncia de CSs. Como desvantagem,
a taxa requerida de insercdo de pilotos pode aumentar com a cardinalidade dos formatos de

modulacdo ou com a magnitude do ruido de fase, reduzindo a taxa liquida de transmissao.
6.2.3 Configuraciao Experimental

O esquema utilizado para a realizacdo do experimento € mostrado na Fig. 44. No
transmissor, simbolos do formato 64-QAM sdo gerados com distribui¢ao uniforme ou de acordo
com a distribui¢cao de MB. Considerou-se uma taxa de simbolos Ry =21 GBd. Uma configuragao
de transmissdo em polarizacdo tnica foi escolhida com o intuito de isolar efeitos da recuperagcdo
de frequéncia e fase da portadora de questdes relacionadas a equalizacio adaptativa, tais como as
discutidas em [36,127]. Os sinais coletados possuem constelagdes com PS de fator de formatagao
A variando no intervalo de 0 a 0,2 em passos de 0,01, além dos valores de Aopinum. Assim como
anteriormente, a constelacdo 64-QAM de referéncia possui as componentes em fase e quadratura

dadas por +(2i+1),i = 0,1,2,3. Considerou-se transmissdes com e sem a inser¢éo de simbolos
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Figura 44 — Configuracdo experimental usada para a geracdo e deteccdo de sinais com formato 64-QAM, consi-
derando constelacdes com distribuicdo uniforme e com a aplicag@o de PS. A transmissdo € feita em
polarizacdo tinica em uma taxa Ry = 21 GBd com e sem a insercao de simbolos piloto com formato
4-QAM. Os sinais recebidos sdo amostrados e armazenados para posterior aplicacdo dos algoritmos de
DSP e para a estimagdo da MI.

piloto. No primeiro caso, simbolos piloto com formato 4-QAM foram inseridos na sequéncia
de dados a uma taxa P~! = 1 /32. A poténcia da sequéncia de pilotos é normalizada de modo
a ser a mesma da sequéncia de dados. Durante a estimacao da MI, desconta-se a contribuicao
dos simbolos piloto. As sequéncias geradas sdo sobreamostradas a uma taxa de 8 SpS e entdo
realiza-se a formata¢do de pulso com um filtro cosseno levantado (raised cosine - RC), com ROF
Bror = 0,1. Os sinais sdo entao pré-equalizados com o intuito de compensar-se limitagoes de
banda e ndo linearidades associadas ao modulador 6ptico. As componentes / e Q do sinal digital
gerado sdo enviadas a um DAC com largura de banda de 14 GHz e resolucao vertical de 8 bits.
Os sinais anal6gicos sao amplificados e, por fim, enviados a um IQM com largura de banda de 14
GHz. O sinal da portadora 6ptica é produzido por um ECL com largura de linha L,, = 100 kHz.

A OSNR das transmissdes € controlada por meio do ruido ASE produzido em uma
cascata com um primeiro EDFA, um filtro 6ptico de 400 GHz de largura de banda e um segundo
EDFA. A quantidade total de ruido ASE a ser inserida nos sinais transmitidos € ajustado por um
atenuador Optico varidvel (variable optical attenuator - VOA). As investigacdes sdo conduzidas
considerando OSNRs no intervalo de 11.25 dB a 21.25 dB, em passos de 1 dB, produzindo
SNRs compativeis com o intervalo de 12 dB a 22 dB discutido na Secao 3.3. Antes da deteccao
com um receptor coerente de dupla polarizacao, os sinais opticos sdo aplicados a um filtro de
100 GHz de largura de banda e atenuados com um VOA. Como mencionado anteriormente, 0s
sinais sdo gerados em polarizagcdo unica para isolar os efeitos relacionados a recuperagdo de
frequéncia e de fase da portadora de efeitos relacionados a equalizacdo. Portanto, um controlador
de polarizagdo (polarization controller - PC) € requerido antes da recepc¢ao dos sinais. O sinal
do oscilador local € produzido por um ECL com largura de linha L,, = 100 kHz. Fotodetectores
balanceados com 40 GHz de largura de banda sdo usados para conversiao opto-elétrica. Embora
os sinais sejam transmitidos em polarizacdo tnica, os 4 sinais elétricos produzidos pelo receptor
coerente de dupla polarizacdo sdo amostrados a uma taxa de 80 GAmostras/s por um ADC com
largura de banda de 35 GHz e resolugdo vertical de 8 bits e armazenados. Isto € feito para evitar

a perda do sinal devido a possiveis alteracdes no PC. Para cada constelacdo transmitida e valor
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de OSNR, 5 sequéncias recebidas sdo armazenadas.

Processamento digital de sinais € realizado de maneira offline nos sinais coletados. A
compensagao de skew € conduzida e entdo realiza-se a filtragem do ruido fora da banda do sinal
por meio de um filtro super-gaussiano de décima ordem e com largura de banda de 0.55 X R;. A
ortogonalizacdo do sinal € feita usando o GSOP. Os sinais sdo entdo re-amostrados a uma taxa
de 2 SpS. A recuperacdo de reldgio € feita por meio de uma interpolagdo dos sinais recebidos
com um desvio constante na frequéncia de amostragem. Por meio de uma busca de forga bruta, o
desvio na frequéncia de amostragem encontrado foi de aproximadamente —20 ppm em todos
os tracos coletados. Equalizacio adaptativa € realizada utilizando a estrutura MIMO tradicional
com 4 filtros de 15 taps controlados pelo algoritmo RDE de maneira totalmente supervisionada.
E importante salientar que pequenas variagdes na fase e frequéncia de amostragem séo corrigidas
por esta equalizacdo adaptativa supervisionada. Na sequéncia, recuperagdo de frequéncia e fase da
portadora sdo realizadas. No caso da tarefa de CFR, utiliza-se Ny = Nggr tanto para o algoritmo
4-th Power quanto para o PB-CFR. Para a recuperacio de fase, trés estratégias sdo utilizadas.
Considera-se um CPR de dois estdgios formado pela combinag¢do do PB-CPR apresentado na
Fig. 43 no primeiro estigio e do BPS no segundo estdgio. Investiga-se também a utilizacdo do
PB-CPR isoladamente. Por fim, considera-se a utilizacdo do algoritmo SPS como referéncia de
desempenho. A recuperagio de fase baseada em pilotos € feita sempre com N, = 256 simbolos,
e G(f) é configurado como um filtro passa-baixas super-gaussiano de décima ordem com largura
de banda de 35 MHz. O estdgio com o algoritmo BPS é configurado com uma janela de rejeicao
de ruido de tamanho fixo N = 100 simbolos e B = 64 angulos de fase de teste. Para o caso
com recuperacgdo de fase totalmente supervisionada, o algoritmo € configurado com N = 100
simbolos, mas B = 256 a fim de produzir a mesma resolucdo de fase do estdgio com o algoritmo
BPS. A estimaciio da MI é feita usando um canal auxiliar AWGN com base em 2!7 simbolos de

cada uma das 5 sequéncias recebidas.
6.2.4 Avaliacao de Esquemas de CFR

Avaliou-se primeiramente os algoritmos de CFR 4-th Power e PB-CFR. Como refe-
réncia para o correto deslocamento de frequéncia, estimativas foram geradas com um algoritmo
totalmente supervisionado de CFR (fully supervised carrier frequency recovery - FS-CFR). O
FS-CFR compartilha da mesma estrutura do PB-CFR, mas possui a caracteristica de conhecer
todos os simbolos transmitidos que se associam aqueles do bloco recebido z, e, nesse caso, todos
os simbolos sdo considerados pilotos. Sdo investigados os algoritmos em configuragdes com
blocos de tamanho Ny igual a 256 ou 1024 simbolos. O algoritmo de CFR baseado na 4* poténcia
¢ avaliado em sequéncias coletadas sem a inser¢ao de simbolos piloto, enquanto que o algoritmo
baseado em pilotos é avaliado nas sequéncias coletadas com a inser¢do de simbolos piloto. A
Fig. 45 mostra os resultados do desvio médio do deslocamento de frequéncia obtido para os
casos limites em termos de OSNR, ou seja, nos valores de OSNR = 11,25 dB e OSNR = 21,25
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Figura 45 — Resultados experimentais do desvio médio entre estimativas produzidas com os algoritmos 4-th Power
e PB-CFR e estimativas geradas com uma estratégia totalmente supervisionada de CFR. Os cendrios de
avaliacao possuem OSNRs de 11,25 dB (marcadores do tipo losango) e 21,25 dB (marcadores do tipo
circulo) e diferentes tamanhos de bloco Ny. Definiu-se que Ny = Npft.

dB, representados respectivamente pelas linhas com losangos e circulos. O desvio médio do
deslocamento de frequéncia é calculado como

1 U
Desvio Médio = —
N o

n=1

Afy—Afon, (6.2)

em que Kj‘n € a estimativa do desvio de frequéncia do n—ésimo bloco, obtido com o algoritmo
4-th Power ou com o PB-CFR, Afpa, € a estimativa dada pelo algoritmo FS-CFR e para
esse mesmo n—ésimo bloco e N, € o nimero total de blocos, o qual depende do nimero de
simbolos por bloco e o comprimento da sequéncia de simbolos transmitida. O aumento de
A afeta fortemente o algoritmo 4-th Power. Para OSNR = 11,25 dB e A = Aypimum = 0,05,
o desempenho do algoritmo € severamente degradado usando Ny = 256 (linha tracejada com
losangos) ou Ny = 1024 (linha trago-pontilhada com losangos). Essa situagdo € aliviada para
o caso com OSNR = 21,25 dB e A = Aypsimum ~ 0,002, para a qual Ny = 1024 (linha trago-
pontilhada com circulos) € suficiente para garantir um desempenho adequado a estimacgao
do desvio de frequéncia. A estratégia baseada em pilotos, no entanto, exibe um desempenho
adequado independentemente do fator de formatagdo A.

Avaliou-se também o desempenho da estimagdo do desvio de frequéncia sob as
condi¢des de transmissao de constelacdes com distribuicdo de probabilidade uniforme e com
PS (considerando A = A,psimum), em funcdo da OSNR. Diferentes valores de N r no intervalo de
256 a 16384 foram considerados. O desempenho obtido com o algoritmo 4-th Power é mostrado
na Fig. 46(a) e o obtido com o algoritmo PB-CFR ¢é mostrado na Fig. 46(b). Em ambas as
figuras, as linhas sélidas correspondem aos resultados obtidos na presenca de constelagcdes com
PS aplicado seguindo Agp/imum, €nquanto que as linhas tracejadas se referem ao cendrio com

distribuicdes uniformes. Os resultados confirmam que o desempenho do algoritmo 4-th Power é
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Figura 46 — Resultados experimentais do desvio médio entre as estimativas do deslocamento de frequéncia gerados
pelos algoritmos (a) 4-th Power e (b) PB-CFR, e as estimativas do deslocamento de frequéncia geradas
com o algoritmo FS-CFR. As linhas sélidas representam os resultados obtidos com constelagcdes com
PS aplicado de acordo com A,pyimum, €nquanto que as linhas tracejadas indicam os resultados obtidos
com constelagdes uniformes. Os marcadores do tipo losango, circulo, tridngulo e quadrado indicam,
respectivamente, os resultados obtidos com blocos de tamanho Ny = 256, 1024, 4096 e 16384 simbolos.

afetado pelo PS, mas se aproxima daquele obtido com o algoritmo baseado em pilotos a medida
que o tamanho do bloco, Ny, aumenta. Com Ny = 16384 simbolos, um desempenho adequado
¢ atingido ao longo de toda a regidao de OSNR investigada. Porém, € vélido ressaltar que a
complexidade dos algoritmos aumenta com Ny, podendo conduzir a cendrios proibitivos do
ponto de vista de realizacOes praticas. Na secio seguinte avalia-se de forma conjunta estratégias
de CFR e CPR. Devido ao fato de que o algoritmo 4-th Power requer elevados valores de Ny
para prover uma operagado transparente a aplicacdo de PS as constelacdes, o algoritmo PB-CFR
€ escolhido. Ademais, fixa-se o tamanho do bloco em Ny = 256 simbolos, dado que ganhos
expressivos em termos de MI ndo foram observados para valores maiores desse parametro na
operacdo conjunta do PB-CFR e estratégias de CPR.

6.2.5 Avaliacao de Esquemas de CPR

A Fig. 47 compara trés diferentes valores do pardmetro de formatagdo A: (1) Aoprimum,
indicado pela linha tracejada, é o valor tedrico 6timo de A para o canal AWGN quando a distri-
buicdo de MB € usada, estimado a partir da SNR/OSNR do sistema; (2) Apa, indicado pela linha
sé6lida sem marcadores, € o valor 6timo de A obtido de maneira experimental, estimado como o
valor que maximiza a MI quando sdo empregados algoritmos de recuperacdo de frequéncia e
fase totalmente supervisionados ou totalmente auxiliados por dados (data-aided - DA); (3) Asgp,
indicado pela linha sélida com tridngulos, € o valor 6timo de A obtido de maneira experimental,
estimado como o valor que maximiza a MI quando se utiliza o PB-CFR e o CPR de dois estagios,

formado pela combinag¢do do PB-CPR discutido na Fig. 43 no primeiro estagio e do BPS no
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Figura 47 — Resultados experimentais e tedricos de A em funcédo da OSNR, assumindo o formato PS-64-QAM.
Aoptimum corresponde ao valor 6timo tedrico de A para canais AWGN, estimados a partir da SNR/OSNR
do sistema. Apa é o valor 6timo experimental de A estimado apés a aplicagdo de algoritmos totalmente
supervisionados de CFR e CPR. Aggp € o valor 6timo experimental de A estimado apés a aplicagdo dos
algoritmos PB-CFR e CPR de dois estdgios.

segundo estagio. Como visto anteriormente, o PB-CFR opera de maneira independente do fator
de formatacdo A, o que conduz a observagdo de que os valores de Aggp sd0 majoritariamente
influenciados pelo esquema de CPR de dois estigios. O valores obtidos de maneira totalmente
supervisionada Apa se aproximam dos valores te6ricos Agpsimum com pequenas diferengas. Esse
comportamento € em parte afetado pela limitagdo dos valores de A considerados. No entanto,
em regime da baixa e moderada OSNR, Agpp é consideravelmente maior do que Apa € loptmium,
indicando vantagens da abordagem SFD em cendrios praticos. Com o aumento da OSNR, Asgp
se aproxima de Apa € Aoprimum-

Na Fig. 48, os resultados da avaliagao de MI em funcdo da OSNR sdo apresentados
para diferentes cendrios. Os valores de A considerados seguem os resultados mostrados na Fig.
47. A MI correspondente aos valores de Apa (linha sélida com estrelas) foi obtida usando as
estratégias totalmente supervisionadas de recuperagao de frequéncia e fase. Com a recuperagao
de fase de dois estdgios e constela¢des seguindo Apa (linha sélida com losangos), embora
ganhos sejam alcancados com respeito ao cendrio uniforme (linha sélida com circulos) em alta
OSNR, uma penalidade considerdvel € observada para os regimes de baixa e média OSNR.
Estas penalidades sdo explicadas pelo desempenho pobre apresentado pelo algoritmo BPS sob
baixa OSNR quando aplicado a constelacdes com PS, como demonstrado no capitulo anterior.
A aplicagdo do algoritmo PB-CPR com Apa (linha sélida com quadrados) permite atingir uma
operacdo estavel em baixas e médias OSNRs. Entretanto, penalidades sdo observadas neste caso
para valores de alta OSNR devido a uma capacidade reduzida de estimagdo do ruido de fase.
Por fim, a abordagem SFD combinada com o algoritmo de CPR de dois estagios (linha com
tridangulos) atinge um desempenho adequado ao longo de toda a regidao de OSNRs investigada.
E isso € alcancado ajustando o pardmetro de formatacdo das constelagées A, de modo que a

complexidade da recuperacao de fase do algoritmo de CPR de dois estagios € mantida.
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Figura 48 — Resultados experimentais de MI em fung¢do da OSNR usando os valores de A mostrados na Fig. 47.
Constelagdes geradas com Apa resultam em penalidades na regido de baixa OSNR quando o CPR de
dois estdgios é empregado (linha s6lida com losangos), e na regido de alta OSNR quando se usa o
PB-CPR (linha sé6lida com quadrados). Alternativamente, a técnica SFD combinada com o CPR de dois
estagios e o PB-CFR (linha sélida com tridngulos) atinge adequado desempenho ao longo de toda a
regido de OSNRs considerada, cumprindo os ganhos esperados pela aplicacdo de PS com respeito ao
caso uniforme (linha sélida com circulos). A figura contém uma inser¢cdo com destaque a regido ao
entorno da OSNR= 17 dB.

Garante-se, todavia, um desempenho semelhante ao obtido com a abordagem SFD
empregando o chaveamento do BPS no CPR de dois estidgios. Mais precisamente, para tanto
tornaria-se necessario usar o algoritmo de CPR de dois estdgios para OSNRs acima de 17 dB e
desligar o estdgio do BPS para OSNRs abaixo de 17 dB, em ambos os casos com constelagdes
formatadas de acordo com Apa. Como mostrado na parte destacada na Fig. 48, a curva obtida com
Apa ¢ os algoritmos PB-CFR e CPR de dois estdgios (linha s6lida com losangos) se aproxima do
resultado obtido com a técnica SFD nas proximidades do ponto em que os resultados obtidos
simplesmente usando o estdgio de pilotos para CPR (linha sélida com quadrados) passa a exibir
maiores penalidades. No entanto, um resultado diferente € esperado para cendrios com niveis
maiores de ruido de fase ou formatos de modulacdo de maior cardinalidade, para os quais uma
recuperacgdo de fase mais fina é requerida. A capacidade de estimacdo do ruido de fase do estagio
baseado em pilotos também pode conduzir a obtencdo de resultados distintos. Nesses casos
a abordagem SFD supera o desempenho obtido com o chaveamento do BPS no CPR de dois
estagios em valores moderados de OSNR, como mostrado na Seg¢@o 6.1.

A titulo de comparagdo, a Fig. 48 também mostra resultados obtidos com constela-
¢des formatadas de acordo com Agpyimum. Foram obtidos resultados considerando a recuperacdo
de frequéncia e de fase supervisionadas (linha tracejada com estrelas), os algoritmos PB-CFR

e CPR de dois estdgios (linha tracejada com losangos) e os algoritmos PB-CFR e PB-CPR
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(linha tracejada com quadrados). Percebe-se que, apesar das divergéncias entre Apa € Aoprinum
que podem ser observadas na Fig. 47, os resultados em termos de MI obtidos com esses dois
fatores de formatagdo sdo similares. As diferencas entre Apa € ?L(,p,imum e de seus respectivos
valores de MI podem ser fruto de variagdes estatisticas associadas as sequéncias geradas ou aos
dados processados, lembrando que os resultados mostrados sdo médias do processamento de 5
sequéncias distintas para cada combinacio de A e OSNR.

E vilido mencionar que durante o processamento dos dados nio se observou a
ocorréncia de nenhum CS. Para o cendrio investigado, a taxa de pilotos P~! = 1/32 e as
estratégias usadas foram suficientes para conter esses eventos nas sequéncias coletadas. E ambas
as etapas de CFR e CPR compartilham os mesmos pilotos.

Os resultados mostrados nas Figs. 47 e 48 assumem um janela de rejei¢do de ruido
de tamanho constante N = 100. Como discutido no Capitulo 5, as penalidades impostas pelo PS
ao algoritmo BPS podem ser eventualmente mitigadas por meio do uso de janelas de rejeicao de
ruido extremamente longas, as quais substancialmente aumentam a complexidade computacional.
Na Fig. 49 avalia-se o impacto do tamanho da janela de rejeicdo de ruido do BPS, N, no
desempenho da etapa de CPR. Todos os resultados apresentados nessa figura foram obtidos
processando os dados coletados experimentalmente com os algoritmos PB-CFR e CPR de dois
estagios. O parametro do algoritmo PB-CFR e aqueles do algoritmo PB-CPR foram mantidos
fixos ao longo das andlises. Para ambos os algoritmos foram usados parametros iguais aqueles
que produziram as Figs. 47 e 48. A Fig. 49(a) mostra a MI em fungao de A para representativos
valores de N assumindo uma OSNR constante de 16,25 dB. A linha pontilhada vertical indica
Apa obtido por meio de algoritmos totalmente supervisionados de CFR e CPR, com tamanho de
janela otimizado (N = 10). A MI decai consideravelmente na proximidade de Apa para pequenos
Ns. E a medida que N aumenta, as penalidades sdo reduzidas. Uma maior MI pode ser atingida
para valores relativamente pequenos de N deslocando A para valores superiores a Apa.

Na Fig. 49(b) sdo comparados os valores de MI em funcio de N atingidos com
constelagdes uniformes (A = 0, linha com circulos) e com constelagdes com PS seguindo Apa
(linha com losangos) e Asgp (linha com tridngulos) no caso em que OSNR = 16,25 dB. O cendrio
uniforme atinge sua maxima MI em aproximadamente N = 100. Ja o cendrio com Aggp atinge
sua maxima MI com N no intervalo entre 100 e 150. Por sua vez, o cendrio com Apa atinge sua
maxima MI em valores consideravelmente maiores de N, no intervalo entre 200 e 250. Mesmo
com tais valores maiores de N, a MI atingida com Apy € levemente inferior aquela obtida com
Asep. Destaca-se que a MI diminui suavemente para valores maiores de N devido ao fato de que o
regime de operacdo possui um nivel relativamente baixo de ruido de fase e um alto nivel de ruido
aditivo [143]. Os valores otimizados de N e seus respectivos valores de MI sdo apresentados nas
Figs. 49(c) e 49(d) em fun¢do da OSNR para os casos uniforme e com PS. Os cendrios uniforme
e com PS seguindo Agpp requerem equivalentes valores de N, enquanto que o cendrio com Apa

requer valores expressivamente maiores de N.* A utilizacdo de valores extremos de N mitiga

4 Nas simula¢des, N foi limitado a 600.
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Figura 49 — (a) Resultados experimentais de MI em fungdo de A obtidos sob OSNR = 16,25 dB com os algoritmos
PB-CFR e CPR de dois estdgios, assumindo diferentes janelas N no algoritmo BPS. (b) Resultados
experimentais de MI em fungdo de N obtidos sob OSNR = 16,25 dB considerando constelacdes
uniformes e com a aplicacdo de PS de acordo com Apa e Aspp. (c) Resultados experimentais de
Noptimum €m fungdo da OSNR para constelagdes uniformes e com a aplicagdo de PS de acordo com Aba
e Aspp. (d) Resultados experimentais de MI em fung¢do da OSNR obtidos com constelacdes uniformes e
com a aplicagdo de PS de acordo com Apa € Aspp, empregando o CPR de dois estdgios com o BPS
configurado de acordo com Nopimum- O uso de Apa requer janelas de tamanho N extremamente grandes

para garantir os ganhos esperados pela aplicagdo de PS as constelagdes. Com Agpp, ganhos de MI
podem ser atingidos usando janelas de tamanho comparavel a aqueles utilizados no caso uniforme.

parcialmente o desempenho pobre do cendrio com Apa, mas é ainda insuficiente na eliminagio
das perdas de MI em baixa OSNR. Ha entdo um indicativo de que a técnica SFD permite manter
um nivel de complexidade computacional similar ao do caso com constelagdes de simbolos
equiprovaveis, mas garantindo ganhos com relagdo a esse cendrio em termos de MI.

Este trabalho ndo avaliou o desempenho de PS e sua relagdo com os algoritmos de
DSP em ambientes de rede, os quais t€ém como uma das caracteristicas a insercdo e derivagao
de canais que podem causar variagcdes na OSNR. De fato, as andlises foram feitas com base em
transmissodes de canal tnico e em condi¢cdes de formatacdo otimizadas para uma OSNR fixa do

sistema.
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6.3 Desdobramentos

Seguindo os trabalhos discutidos nesta tese, algumas solucdes foram propostas para
a etapa de CFR em [133]. No referido estudo sao discutidas duas estratégias. A primeira consiste
em uma modificacio do algoritmo 4-th Power na qual somente sdo utilizados para o célculo de
(4.71) simbolos z[k] que tenham magnitude menor que Rcpr [133, Seg. II-A]. Essa operagio
¢ feita com a finalidade de extrair somente simbolos dos raios mais internos da constelacao
que se assemelham ao de uma constelagdo 4-QAM. Um dos problemas dessa abordagem € que
simbolos de outros raios sdo também selecionados por causa do efeito do ruido aditivo. Ademais,
quantidades grandes de simbolos podem ser requeridas mesmo com essa extracao, ja que diversos
sfmbolos ndo sdo pertencentes ao raio mais interno da constelacio. E importante mencionar que
o aumento do fator de formata¢do A contribui com o funcionamento desse algoritmo, ja que esse
procedimento aumenta a probabilidade a-priori dos simbolos de menor raio.

Uma outra abordagem chamada de algoritmo generalizado de expansao circular
harmonica (generalized circular harmonic expansion - GCHE) € também apresentada no mesmo
estudo [133, Sec. II-B]. Propde-se realizar o procedimento de selecao dos simbolos com base
em uma fungdo de transferéncia nao linear que descreve a amplitude dos simbolos recebidos. A
complexidade de ambos os algoritmos sao similares, apesar de que o GCHE demanda o célculo
prévio da fun¢@o de transferéncia para cada valor de A e SNR de operagdo. O detalhamento das
estratégias pode ser encontrado em e informagdes podem ser encontradas em [133].

Alguns algoritmos de CPR também foram propostos. Em [144], uma abordagem
baseada na andlise de componentes principais (principal component analysis - PCA) € avaliada.
Advoga-se que no cendrio investigado no estudo o algoritmo proposto exibe maior robustez
contra a ocorréncia de CSs do que o BPS. E em termos de AIRs, o algoritmo baseado em
PCA permite atingir maiores valores do que o BPS. Todavia, as transmissdes sdo feitas em
cendrios com fatores de formatagdo A fixos ao longo de todo o intervalo de SNRs avaliado.
Portanto, técnicas de otimizagio como a SFD ndo sio aplicadas. E vélido mencionar ainda que os
resultados de AIR mostrados sdo obtidos em um cendrio com correcao totalmente supervisionada
de CSs. Em uma cendrio real tornaria-se necessdria a utilizacao de outra estratégia, por exemplo,
usando simbolo piloto.

Baseada no algoritmo de CPR de Viterbi e Viterbi (V&V) [145], o qual é comumente
aplicado a constelagdes 4-QAM, uma abordagem € investigada em [146]. Propde-se uma selecao
dos simbolos da constelagao PS-M-QAM recebida com base nas distribuicdes de probabilidade
em (4.58) e (4.59) discutidas na Secdo 4.5. Por fim, somente os simbolos selecionados sao
considerados no algoritmo V&V para a estimagdo do ruido de fase. Argumenta-se que o algoritmo
proposto nesse estudo apresenta menor complexidade computacional do que o BPS, porém,
exibe também certas penalidades em termos de AIRs quando comparadas aos resultados obtidos
com o BPS. Nio se aborda nesse estudo a questdao dos CSs.

Ja em [147], um método de CPR baseado na divergéncia de Kullback-Leibler (KL) é
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proposto [71, Cap. 2]. O KL-CPR minimiza a divergéncia de KL entre a distribui¢do de simbolos
recebidos e aquela associada a constelacdo transmitida. A regido de avaliagdo do KL-CPR no
referido trabalho € tipicamente superior em termos de SNR as consideradas nesta tese. Nesse
contexto, o algoritmo KL-CPR e o BPS exibem similares desempenhos, porém, discute-se que o
primeiro exibe menor complexidade computacional. E vilido mencionar que o BPS considerado
€ composto de dois estdgios, como discutido em [135].

De fato, abordagens baseadas em simbolos piloto reduzem a AIR devido a insercao
dos mesmos junto aos dados de informacao. Todavia, a etapa de CPR tipicamente necessita de
pilotos para que a ocorréncia de CSs seja minimizada. E vélido lembrar que em transmissoes
com PS a probabilidade de CSs pode aumentar, como discutido na Secdo 5.2. Além disso, alguns
padrdes ja consideram a insercdo de pilotos nas sequéncias, por exemplo, o padrao 400zr [50].
Nesse capitulo demonstra-se que as etapas de CFR e CPR podem se beneficiar de simbolos
piloto e garantir ganhos consideraveis com relagdo ao cendrio com constelacdes de simbolos
equiprovéveis. E possivel operar com o CPR de dois estagios desligando o estdgio com o BPS
em baixa SNR/OSNR em regimes de menor ruido de fase. Jd em cendrios de alto ruido de
fase e constelagcdes com maior cardinalidade, a técnica SFD pode superar essa abordagem. A

otimizacdo da taxa de P~! pode beneficiar ainda mais ambas as tarefas.

6.4 Resumo

Este capitulo discutiu resultados apresentados nos artigos [148, 149]. Propde-se uma
técnica de deslocamento do fator de formata¢ao A da distribuicdo de MB com respeito ao valor
6timo para um canal AWGN quando a distribuicdo de MB € usada. Isso é feito com o intuito de
aliviar o impacto de constelagdes com PS na recuperacio de fase feita com o algoritmo BPS. Essa
técnica, a qual € denominada SFD, foi aplicada a um esquema de CPR de dois estdgios composto
por um estigio baseado em simbolos piloto, inserido a uma taxa de P! =1 /32, seguido de um
estdgio ndo supervisionado com o BPS. Os resultados obtidos por meio de simulagdes feitas
considerando o formato PS-256-QAM e lasers de largura de linha L,, = 100 kHz e 300 kHz
mostram que a técnica SFD € capaz de produzir um desempenho estdvel ao longo de uma extensa
regido de SNRs avaliada, preservando os ganhos de AIR esperados pela aplicacdao de PS as
constelacdes. As vantagens da técnica SFD sdo mais evidentes em cendrios com maior ruido de
fase. Foram também realizadas investigacdes por meio do pds-processamento de sinais com o
formato PS-64-QAM coletados experimentalmente na presenca de imperfei¢des do laser e ruido
aditivo. Dois algoritmos de CFR foram avaliados, o tradicional algoritmo 4-th Power e uma
estratégia baseada em pilotos com P~! = 1/32 de overhead denominada PB-CFR. Demonstrou-
se que o algoritmo 4-th Power é afetado por PS quando sdo usados blocos de tamanho moderado,
mas que seu desempenho pode ser restaurado considerando blocos muito grandes, possivelmente
proibitivos do ponto de vista pritico de complexidade computacional. A estratégia baseada em

pilotos, no entanto, nio € afetada pelo PS. Avaliou-se também duas solu¢des de CPR, uma
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baseada em um conceito de arquitetura em dois estdgios que € similar aquela avaliada por meio
de simula¢des, composta por um estdgio com simbolos piloto e um estdgio nao supervisionado
com o BPS, e uma estratégia puramente baseada em simbolos piloto. Os resultados confirmam
de maneira experimental que o estidgio com o BPS ¢ fortemente afetado pelo PS em niveis
moderados e baixos de OSNR. Essa degradacdo pode ser parcialmente compensada pelo uso
de janelas de rejeicao de ruido extremamente longas, as quais podem ser computacionalmente
custosas. Se somente o estdgio baseado em pilotos € utilizado, penalidades podem ser observadas
em altas OSNRs devido a reduzida capacidade de acompanhar as variagdes do ruido de fase
ofertada por essa estratégia. Um desempenho adequado € atingido ao longo de todo o intervalo
de OSNRs quando a alternativa de CPR de dois estdgios é combinada com a técnica SFD,
otimizando o parametro de formatacdo apds a recuperacao de fase. Em cendrios com niveis
relativamente baixos de ruido de fase e formatos de modulagdo com maior tolerancia ao ruido de
fase residual, um desempenho equivalente pode ser obtido sem a técnica SFD operando com o
algoritmo de CPR de dois estdgios em altas OSNRs, e desligando o estdgio do BPS em niveis
moderados e baixos de OSNR. Nesse ultimo caso, as etapas de CFR e CPR sdo somente baseadas
em simbolos piloto. Esses resultados da técnica SFD estdo em conformidade com os obtidos por

meio de simulacdes.
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Capitulo 7

Limitacoes de TEDs em Transmissoes com
PS

Como discutido no Capitulo 4, entre as diversas estratégias utilizadas para a recupe-
racdo de reldgio, a utilizagdo do algoritmo de Gardner produz uma solugdo simples e eficiente
[42]. No entanto, o detector de erro de temporizacdo de Gardner (Gardner timing error detector -
G-TED) sabidamente exibe baixo desempenho quando aplicado a sinais com pulsos de Nyquist
de baixo fator de roll-off (ROF). Alternativamente, uma versdao modificada do G-TED (modified
Gardner timing error detector - MG-TED), baseada no envelope de poténcia do sinal, tem
demonstrado desempenho adequado sob tais condic¢des [43, 44]. Neste capitulo investiga-se
o desempenho do G-TED e o MG-TED na presenca de sinais com PS. Também, analisa-se
brevemente o TED de Godard (Go-TED) e o TED modificado de Godard (MGo-TED), os quais
guardam similaridades com o G-TED e o MG-TED, respectivamente [46]. Investiga¢gdes foram
feitas de maneira matematica bem como por meio de simulacdes em open-loop, isto €, que nao
envolvem a utilizacdo dos TEDs como parte de um sistema de realimentacao digital travada em
fase (DPLL), mas o analisam separadamente.

O desempenho de um TED ¢ tradicionalmente avaliado por meio de sua curva
caracteristica, denominada de curva S devido ao seu formato. A curva S de um TED relaciona
o valor médio de etgp, E{etep} = erED, em fungdo do desvio da fase de amostragem At
normalizado pelo periodo de simbolo Ty, T, = At/T [42-44]. Outras informacdes retiradas a
partir da curva S também sdo utilizadas para tal finalidade. Como exemplo, é possivel citar
o seu valor absoluto maximo max{|étgp|}, seu ponto de equilibrio ou cruzamento por zero,
informago esta relacionada ao jitter, e a sua derivada em 7, = 0, k; = detgp/9dTe|7,—0, termo

este comumente denominada de sensibilidade ou ganho do TED [42-44,114].

7.1 Modelagem Teérica do Comportamento do G-TED e do MG-TED

Desconsiderando a presenca de ruido aditivo e distor¢des, como aquelas causadas

pela CD, PMD, ruido de fase e desvio de frequéncia, uma sequéncia de amostras a[k| gerada a
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taxa de 2 SpS que € utilizada por um TED pode ser descrita como

alk] = Y xlilg (KTy/2 —iTy + T.Ty), (7.1)

em que {x[k]} é a sequéncia de simbolos transmitida e g(kT;/2 — nT; + 7, T;) sdo amostras do
formato de pulso global g(7), por exemplo, podendo englobar a filtragem casada no receptor. O
termo T, refere-se ao desvio na fase de amostragem A7 normalizado pelo periodo de simbolos T,
7, = A1/ Tj, 0 qual é limitado ao intervalo [—0,5,0,5]. Por questdes de simplificagdo dos célculos,
assume-se que T, é constante ao longo de toda a sequéncia e que g(t) é real. Considera-se também
ao longo desta derivagdo que {x[k]} € uma sequéncia independente e identicamente distribuida
(11d) de energia unitaria, E { |x[k] |2} = 1, gerada com base em um formato M-QAM conforme a
distribui¢io de MB.!

7.1.1 Modelagem do G-TED

E possivel reescrever a expressio para o G-TED apresentada em (4.10) como
€G-TED = 9‘{61[2](-1— 1]*(0[2]{] —a[2k+2])}, (7.2)

desconsiderando a operacdo em blocos. Substituindo (7.1) em (7.2), tem-se que

L (2Kt 1
eG-TED = R {Zx [n)g (TT —nT;+ TeT>

n

[Zx ( T, - mT+Te> Lol (2“2 —lTs+reTs)”.

A curva S consiste no valor médio de eg.tep, E{e¢G.TED} = €G.TED, em fung¢do de 7,. Aplicando

(7.3)

o operador E{-} em (7.3) e realizando as multiplicacdes entre os termos, obtém-se

E{ec.tep} =E {ZZW{X m|}g((k+1/2)T; — nT; + t.Ty) g (kT — mT; + 7, Ty)

(7.4)
- LT M)l (k /2 T Tl )T, 745 >}

Resolvendo o operador R{-}, a seguinte expressio é obtida

E{ec.tep } = ZZE{x’ [n)x'[m]} g((k+1/2)T; — nTy + 7. Ty) g (kTy — mTy + 7. Ty)

+ZZE{ }g((k+1/2) —uTy+ 7 Ty) g (kTy —vT; + 7. Ty)

~Y Y E{L [0} g((k+1/2)T — iTy + % T)g((k+ )Ty — [Ty + . Ty) (7.5)
il

~ LY E{220oxlq] } g((k+1/2)T; — oT; + % T)g(k+ )Ty — gT; + 7T3),
0o g

Neste trabalho o fator de formatagdo A que, dentre outros fatores, depende da energia da constelacdo, é
determinado com base em constelacdes M-QAM com simbolos de componentes em fase e quadratura dadas por
+(2i+1),i=0,1,---,+/M. No entanto, neste capitulo considera-se que ap6s o calculo da probabilidade a-priori
dos simbolos, as constelagdes sdo normalizadas para assegurar-se energia unitaria, isto é, E{|x|*} = 1.

1
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Figura 50 — E{eg.tep } em fungéo de 7, na presenca de pulsos RC com ROF Sror = 0,1. A curva S foi obtida por
meio de uma avaliagdo numérica de (7.8).

em que x/ e x¢ se referem as partes real e imagindria de x, R{x} e 3{x}, respectivamente.

Considerando que

JE{Ix]*}, b=c

0, caso contrdrio,

E{x bl [c]} =E {xQ [b]xQ[c]} - (7.6)

a expressao em (7.5) resume-se a
E{ecten} = E{|x[} Y e((k+1/2)Ty — nT; + 7, T;)g (kTy — nT; + 7, Ty)
n
2
—E{lx"} Y g((k+1/2)T; — mTy + T Ty)g((k+ )Ty — mT; + T Ty),
m
=E{[x*} Y g((k+1/2)T, — nT, + . T;)
n
[§(kTs —nTs + T T5) — g((k+ 1) Ty — T + . T)] - (7.7)
Ja que E {|x|*} =1 de acordo com as consideragdes feitas acerca de {x[k]}, tem-se que
E{ec.tep} = Y g((k+1/2)T; — nTi+7,T;)
n

[§(kTs —nTs + T Ts) — g((k+ 1) Ty — nTs + 7. T5)] -
(7.8)

Por meio de (7.7) e (7.8) é possivel perceber que a curva S para o G-TED depende
do formato de pulso g(z), mas € independente do formato de modulagdo. Portanto, a aplicagido
de PS as constelacdes ndo afeta o funcionamento do G-TED. A Fig. 50 mostra o resultado da
avaliacio numérica de (7.8) com g(¢) representando um pulso RC de ROF fBror = 0,1.2 O pulso

RC foi gerado de modo que g(0) = 1.

2 Considerando um canal unitério, a utilizagio de um filtro RRC no transmissor e de filtragem casada no receptor
resulta em pulsos RC na entrada do TED.
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7.1.2 Modelagem do MG-TED

De maneira similar ao que foi feito para o G-TED, € possivel reescrever a expressao

apresentada para o MG-TED em (4.11) como

emc-teD = |a[2k+1]|* (|a[2K] |* — |a[2k + 2] |*)

= a2k + 1)a* 2k + 1]a[2k]a™[2k] — a[2k + 1]a" [2k + 1]a[2k + 2]a™ [2k + 2]. 7

desconsiderando a operacdo em blocos. Substituindo (7.1) em (7.9) e realizando as devidas
multiplicacdes, tem-se que

€MG-TED — €] — €2, (7.10)

-8(KTs — uTs + T, T5) g (kTs —vIi + 7. T5)
e2=3 ) Y ) xilx*[xlolx"[qlg((k+1/2) T — iTy + T T)g ((k +1/2) Ty — Ty + T T5)
g((k+1)T; — oTy + 7. T5) g (k+ 1) T — qT + 7. T).
Aplicando o operador E{-} em (7.10), obtém-se
E{emc-ten} =E{e1} —E{ez}, (7.11)
comE{e;} e E{er}

E{er} = LYY X B Gl el D} (K +1/2)T; — T, 4 %.T5)

nom u v (7.12&)
-g((k+1/2)Ty — mT; + 7, T, ) (kTy — uTy + 7, T) g (kTy — vI + 7. Ty),
Bler} = DR L EGUTlols la)e((k-+ 1/2T— Ti+ )
-g((k—i—1/2) — T, + 7. T)g((k+ )Ty — 0T, + 7.T,)g((k+ )Ty — qTs + . T5).
(7.12b)

No caso de sequéncias iid, tem-se que a relacdo

;

E{lx|*}, i=l=0=¢q
E*{[x*}, i=l#0=¢
E {x[i]x"[[]x[o]x"[q]} = S B*{|x]*}, i=q#I=0 (7.13)
[E{}?, i=o0#l=¢q
0, caso contrario,

\

¢ vélida. Utilizando essa relacao e seguindo a abordagem utilizada em [150] e [151] definindo

pu(t) = g(t)g(t —bT), (7.14)



Capitulo 7. Limitagdes de TEDs em Transmissées com PS 135

as expressoes (7.12a) e (7.12b) se tornam
E{e1} = K.Y po((k+1/2)T; —nT;+ 7. T) po(kT; — nT; + 7. Ty)
n
+EH{xY Y Y po((k+ 1/2)T, — uTy + 7.Ty) po(kTy — vTy + T Ty)
20102 . : , (7.152)
FEH XYY Y pi((k+1/2) T — i+ o T3) py (KT — iT5 + T Ty)
il
+ELPYPY Y pa((k+1/2) Ty — 0Ty + 1.1y py (KTy — 0Ty + 2Ty,
0 q
E{e;} =K. ) po((k+1/2)T; —nT+ 7. T) po((k+ 1) Ty — nTy + . T)
n
+EH XYY po((k+ 1/2)Ty — uTy + e T) po((k + 1) Ty =Ty + 7. Ty)
‘L (7.15b)
+EH{ Y Y pi((k+1/2) T — T+t T3) pi((k+ 1) Ty — iTy + T T)
il

+[E{LPYPY Y po((k+1/2)T; — 0T + ©.Ty) pg(k+ 1) Ty — 0T, + 2. T5).
0 q

em que K, € a curtose calculada como [31, Eq. 1]
Ko =E{|x*} — 2B {|x*} — [E {2} (7.16)

Substituindo (7.15a) e (7.15b) em (7.11) e agrupando termos similares € possivel demonstrar
que
E{eMG—TED} =K. Eq —|—E2{|X|2} (E2 +E3) + ]E{xz}]2E4 (7.17)

em que

E1 =Y po((k+1/2)T; —nT; +7.Ty)
n

(7.18a)
- [po(kTy — nTs + 7, 1) — po((k+ 1) Ty — nTs + 7. T5)]
Ey =YY po((k+1/2)T; — uT; + 7.Ty)
5 (7.18b)
[po(kTy —vIy+ 1. T5) — po((k+ 1) Ty —vIy + 7. T5)]
E3=YY pi((k+1/2)T; — iT; + 7. Ty)
T (7.18¢)

) [pl<kTs —ils+ TeTs) _pl((k+ 1)TS —iTs+ TeTS)] .

E;=Y"Y po((k+1/2)T;—qT; + . Ty)
q 0 (7.18d)

) [po(kTr —qTs+ TeTs) _po((k+ 1)Ts —qTs+ TeTS)] .

A utilizag@o de constelagdes M-QAM com energia unitaria implica respectivamente em E { ]x|2} =
1 e [E{x?}|> = 0. Nesse caso, (7.17) se resume a

E{emc-TED} = K E1 + E» + E3 (7.19)
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0 % s o _— - 4—QAM
e —a— PS-8-QAM
—o— PS-16-QAM
PS-32-QAM
—— PS-64-QAM
PS-128-QAM
PS-256-QAM

Figura 51 — Avaliagdo do termo K, = (E{|x|*} —2) em funcéo de A para formatos PS-M-QAM, com M =
8,16,32,64,128 e 256. A figura também mostra os valores para o formato 4-QAM (linha tracejada).

em que (7.16) ¢ simplificada para Ky = (E {|x[*} —2).

Uma inspecdo em (7.17) ou (7.19) possibilita compreender que a curva S associada
ao MG-TED ¢ afetada pelo formato de modulacdo utilizado e, portanto, pela aplicagdo de
PS. Isso ocorre em adicao ao comportamento dependente do formato de pulso. O termo Ej,
especificado em (7.18a), € similar a expressao da curva S obtida para o G-TED apresentada em
(7.8), exceto pelo fato de que, ao invés de se utilizar a amplitude das amostras do pulso, g(+), sdo
considerados esses valores ao quadrado, po(-) = gz(-). Esse termo € ponderado pela curtose K,
a qual se modifica de acordo com o fator de formatagdo A. A Fig. 51 apresenta K, para formatos
PS-M-QAM, com M = 8,16,32,64,128 e 256, em funcio de A.> A figura também mostra os
valores para o formato 4-QAM. A curtose K, aumenta com A até atingir um maximo que é
dependente do formato de modulagdo. Em seguida, K, passa a decair e se aproxima do valor
obtido com o formato 4-QAM. De fato, € possivel perceber que K é sempre negativo e que, para
os formatos de modulagdo de mais alta ordem, pode atingir valores proximos ao de uma fonte
gaussiana (K, = 0) dependendo de A. Considerando unicamente o termo K\ E1, a alteragdo de A
conduziria a uma amplia¢c@o ou reducdo da magnitude das curvas S. No entanto, a existéncia dos
outros termos em (7.17) e (7.19) podem conduzir a diferentes comportamentos.

Com o intuito de compreender a contribui¢do de cada um dos trés termos em (7.19)
na obtenc¢do da curva S avaliagdes numéricas de cada um deles foram realizadas. Para tanto,
assumiu-se o formato 64-QAM e a aplicag@o de PS seguindo a distribui¢do de MB, com valores
de A definidos no intervalo de 0 a 0,13 em passos de 0,01. Considerou-se também que g(¢)
equivale a um pulso RC com ROF Bror = 0.1, em que g(0) = 1. A avaliagdo do termo K, E é
apresentada na Fig. 52(a). Esse termo produz curvas em formato de S que sofrem reducado de

magnitude com o aumento de A. Isso, como esperado por meio da andlise da Fig. 51, ocorre

3 O parimetro A é determinado com base em constelagdes M-QAM de componentes em fase e quadratura dadas

por £(2i+1),i=0,1,--- ,v/M. No entanto, apés o cdlculo das probabilidades a-priori, as constelagdes sdo
normalizadas de modo que E { x>} = 1.
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Figura 52 — Avaliacéo numérica de (a) K E| para diferentes valores de A no intervalo de 0 a 0,13, (b) E», (c) E3
e (d) da combinagdo desses trés termos de acordo com (7.19). Assumiu-se a utilizacdo do formato
PS-64-QAM e de pulsos RC com ROF Bror = 0,1. Em (a) e (d) a linha pontilhada vertical com seta
indica o sentido de aumento de A. As curvas S obtidas para A > 0,06 séo indicadas em (d) por linhas
tracejadas para evidenciar o fato de que sofreram inversdo de orientagdo com relagdo ao caso com A =0
(curva S de maior amplitude). Em (a), as curvas obtidas com A > 0,06 sédo também apresentadas com
linhas tracejadas.

devido a ponderacao pelo termo K,. Por outro lado, o termo E, € praticamente nulo, como
apresentado na Fig. 52(b), ndo contribuindo para o resultado final da curva S do MG-TED. J4 o
termo E3 também produz uma curva em formato de S, mas com orientagao contréria aquelas
produzidas pelo termo K, E, conforme mostrado na Fig. 52(c). O resultado da combinacao dos
trés termos € apresentado na Fig. 52(d). Fica evidente que a combinacao dos termos K E| e E3
em (7.17) faz com que, a medida que A aumente, as curvas S sofram reducdo de magnitude
até um ponto em que ocorre uma inversao de orientacdo das mesmas. A inversdo de orientacdo
ocorre justamente quando a magnitude da curva em formato de S produzida por K\ E; € menor
do que aquela da curva produzida por E3. Esse comportamento indica a existéncia de um valor
critico de A para o qual a curva S exibe magnitudes muito préximas a 0. E espera-se que este
valor critico seja dependente do formato de pulso, ja que os termos Ej, E; € E3 0 sdo, e também

do formato de modulacio por meio do termo de proporcionalidade K.
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Devido a proximidade matematica entre o G-TED e o Go-TED e também entre o
MG-TED e o MGo-TED, conjectura-se que as observagdes feitas para o G-TED e o MG-TED
sejam vilidas para o Go-TED e o MGo-TED.* Avalia-se isso por meio de simulacdes ao longo

deste capitulo.

7.2 Avaliacio de TEDs em Transmissoes com PS

Como brevemente discutido, a curva S de um TED relaciona o valor médio de eTgp,
eTED, em funcdo do desvio normalizado da fase de amostragem 7, [42—44]. A sensibilidade ou
ganho do TED dado pela derivada da curva S em 7, = 0, k; = detgp/dT,|r,—0, ¢ um indicativo
valido da qualidade da resposta de um TED a erros de temporizag¢do. Na Fig. 53 sdo mostradas
curvas S e suas respectivas derivadas para o G-TED, o MG-TED, o Go-TED e o MGo-TED
considerando constelagdes com PS. Esses resultados foram obtidos por meio de simulacdes de
Monte-Carlo com transmissdes de 2!° sfmbolos do formato PS-64-QAM. Para a formatacio de
pulso, considerou-se uma sobreamostragem a 16 SpS e entdo a utilizagdo de um filtro raiz de
cosseno levantado (RRC) com ROF Bror = 0,1 e span de 20 simbolos. Na recep¢io, realizou-se
filtragem casada. A constelacdo 64-QAM de referéncia, com componentes em fase e quadratura
dados por +£(2i+1),i = 0,1,2,3, foi formatada de acordo com a distribuicdo de MB. O fator de
formatagdo A foi definido no intervalo de 0 a 0,13, em passos de 0,01. Ap6s a aplicagdo de PS,
as sequéncias foram normalizadas para ter energia unitdria. Antes da aplicacao dos TEDs, esse
processo foi repetido. Considerou-se uma taxa de simbolos Ry = 50 GBd e nao foi realizada
insercao de ruido aditivo durante as simulagdes. Para a obtencdo das curvas S, os sinais ap0s a
filtragem casada sd@o amostrados a uma taxa de 2 SpS com diferentes desvios A7. Em seguida, os
TEDs sao utilizados para prover indicacdes do erro de temporizacdo. No caso do G-TED e do
MG-TED, as estimativas do erro de temporizacdo foram geradas a cada trés amostras usando
respectivamente (7.2) e (7.9). Ja para o Go-TED e o MGo-TED, as estimativas foram geradas
utilizando (4.12) e (4.13), respectivamente, com N, igual a metade do niimero de amostras.

As Figs. 53(a) e 53(b) apresentam curvas S e suas derivadas para o G-TED, res-
pectivamente. Percebe-se que o algoritmo G-TED néo € afetado pela magnitude de formatagdo
aplicada as constelacdes ja que, para os diversos valores de A, as curvas S e suas derivadas se
sobrepdem. Confirma-se entdo a observagido feita por meio do modelamento matematico. De
fato, as curvas S apresentadas na Fig. 53(a) tem amplitude similar aquela da curva S apresentada
na Fig. 50, a qual foi obtida por meio da avaliagao nimerica de (7.8). O Go-TED também nao é
afetado pela alteracdo de A, como pode ser observado nas Figs. 53(c) e 53(d).

Os resultados obtidos com o0 MG-TED sdo apresentados nas Figs. 53(e) e 53(f).
Percebe-se que esse TED € consideravelmente afetado pela magnitude da formatacgdo aplicada as
constelacdes. Comparando as curvas S apresentadas na Fig. 53(e) com aquelas apresentadas na

Fig. 52(d), percebe-se grandes similaridades. Em A = 0, caso em que a constelacdo € uniforme,

4 As expressdes para o Go-TED e o MGo-TED sio apresentadas na Segio 4.4.1.
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Figura 53 — Curvas S para (a) G-TED, (c) Go-TED, (¢) MG-TED e (g) MGo-TED. Derivada das curvas S para (b)
G-TED, (d) Go-TED, (f) MG-TED e (h) MGo-TED. As simulagdes foram feitas considerando o formato
PS-64-QAM, com A definido no intervalo de 0 a 0.13, em passos de 0.01, como indicado pela linha
tracejada vertical nas figuras. Pulsos RRC com ROF frop = 0.1 foram utilizados, assumindo filtragem
casada antes da aplicacdo dos TEDs. As linhas tracejadas foram utilizadas para evidenciar a alteracao
na orientacdo das curvas S e de suas derivadas. Para G-TED e Go-TED, as curvas se sobrepdem para
todos os valores de A.

a curva S possui uma inclinagdo acentuada na proximidade de 7, = 0. No entanto, a inclinacdo
da curva S e consequentemente a sensibilidade do TED reduzem consideravelmente a medida
que A aumenta. Esse processo continua até uma completa inversdo da orientagdo da curva S,

indicando a existéncia de um valor critico de A para o desempenho da recuperacio de relégio.
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Essa inversdo, assim como na Fig. 52(d) ocorre para os valores de A considerados que sdo
superiores a 0,06. Os resultados estdao em conformidade com as observagdes feitas a partir do
modelamento matematico. O aumento de A reduz a amplitude da curva S devido a ponderagio
pela curtose K, dada ao termo E; em (7.19). Por outro lado, a existéncia do termo E3, o qual ndo é
dependente do PS, contribui para a inversdo da curva S. O MGo-TED também exibe dependéncia
com A, como pode ser observado nas Figs. 53(g) e 53(h). Em suma, a aplicagdo de PS tem como
objetivo atribuir as constelagdes caracteristicas de uma fonte gaussiana de simbolos, tarefa esta
intrinsecamente associado a variagdo da curtose em direcdo a K, = 0. Porém, os métodos de
estimacao de erro de temporizacao baseados na poténcia das amostras MG-TED e MGo-TED
sdo afetados pela variacdo da curtose das constelagdes. Isto ocorre além da prépria dependéncia
de seus desempenhos com o formato de pulso utilizado na transmissao.

As semelhangas nos comportamentos do G-TED e do Go-TED quando aplicados a
sinais com PS se deve a proximidade das suas expressdes no dominio da frequéncia, afirmacao
esta que também ¢é vilida quando se analisa 0 MG-TED e o MGo-TED de maneira conjunta. E
importante salientar que, apesar de prover informagdes que permitem compreender o comporta-
mento dos algoritmos, as amplitudes das curvas S e suas derivadas nao constituem figuras de
mérito adequadas para a comparagdo direta entre os TEDs [43]. Isto, pois as vérias estratégias
operam com diferentes ponderacdes (senoidal ou unitdria) ou em distintas propriedades das
amostras recebidas (amplitude ou poténcia) produzindo sinais de saida com dimensdes distintas.

Com o intuito de estender as andlises acerca do comportamento dos TEDs na presenca
de sinais com PS, foram realizadas simula¢des considerando a mesma configuracdo descrita
anteriormente para a Fig. 53, mas com o ROF definido no intervalo de 0 a 0,5, em passos de 0,025.
Dada a similaridade apresentada na Fig. 53 entre os resultados obtidos com o G-TED e o Go-TED
e entre os obtidos com 0 MG-TED e o MGo-TED, as simula¢des foram restringidas ao G-TED e
ao MG-TED. Das curvas S obtidas, analisou-se a derivada em 7, = 0, k; = detgp/ (9Te|1€:0, e
também seus valores absolutos maximos, max{ |ergp|}, em fun¢do de A e ROF. O pardmetro k,
indica a sensibilidade do TED a erros de temporizacdo. J4 max{|ergp|} permite inferir o grau
de achatamento das curvas S. Quanto menor o valor de max{|ergp|}, mais achatada a curva S
tende a ser. Os resultados obtidos sdo apresentados na Fig. 54.

A Fig. 54(a) apresenta k; para o G-TED. Confirmando as observagdes feitas an-
teriormente, o G-TED ndo apresenta uma sensibilidade a erros de temporizacdo dependente
da magnitude da formatagdo aplicada as constelagdes. Por outro lado, existe uma consideravel
dependéncia desse parametro com o ROF do pulsos. Melhores niveis de sensibilidade sao ob-
servados a medida que o ROF aumenta. Os resultados da andlise de max{|etgp|} apresentados
para o G-TED na Fig. 54(b) possuem comportamento similar as andlises de k;. Embora tanto ky
quanto max{|etgp|} reduzam consideravelmente conforme ROF se aproxima de 0, nas andlises
feitas esses parametros ndo se anularam. A Fig. 54(c) apresenta k; para o algoritmo MG-TED.
Os resultados indicam uma sensibilidade a erros de temporizacio que € dependente tanto do

ROF dos pulsos quanto do fator de formatagdo das constelagées A. Hi uma inversio do sinal
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Figura 54 — Derivada da curva S em 7, = 0, k;, em funcéo de A e do ROF de pulsos RRC, considerando (a) G-TED
e (¢) MG-TED. Valor absoluto méximo da curva S, max{|etgp|}, em fun¢do de A e do ROF de pulsos
RRC, considerando (b) G-TED e (d) MG-TED. As simula¢des foram feitas considerando o formato
PS-64-QAM, assumindo filtragem casada antes da aplicacdo dos TEDs.

de k4, indicando uma mudanca de orientagcdo da curva S e a existéncia de uma regido critica de
operagdo, em que a derivada se aproxima de 0. A Fig. 54(d) apresenta os resultados das andlises
de max{|etgp|} e reforga essas observacdes. A superficie gerada ao analisar max{|etgp|} em
fungdo de A e ROF ¢ irregular e apresenta um vale, o qual corresponde a uma regido critica de
operagdo. Para ROF Pror = 0, 0 aumento de A de 0 a 0,10 reduz max{|etgp|}. Para A > 0,10
existe uma inversao da curva S, o que pode ser compreendido conduzindo a andlise a luz de &y
apresentado na Fig. 54(c), e entdo um ligeiro aumento de max{|ergp|}. Por outro lado, para um
ROF fror = 0,1, hd uma reduc@o de max{|etgp|} com o aumento de A até aproximadamente
A = 0,06. A inversdo da curva S acontece para A > 0,06 acompanhada de um aumento de
max{|erep|}, em conformidade com as curvas S mostrados nas Figs. 52(d) e 53(e). De fato, os
resultados indicam que o G-TED nao € afetado pela magnitude das formatacdes aplicadas as
constelagdes, mas pode exibir baixo desempenho quando usado em sinais com pulsos de Nyquist
de baixo ROF. Por outro lado, o desempenho do MG-TED ¢ fortemente ditado pela combinagdo
de A e do ROF dos pulsos, podendo operar adequadamente sob certas circunstincias e falhar sob

outras. Na pratica, o parAmetro A depende de diversas questdes, incluindo a AIR desejavel, a
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Figura 55 — Derivada da curva S em 7, = 0, k4, em fungdo de A e do ROF de pulsos RC, considerando (a) G-TED e
(¢) MG-TED. Valor absoluto méaximo da curva S, max{|ergp|}, em fungédo de A e do ROF de pulsos
RC, considerando (b) G-TED e (d) MG-TED. As simula¢des foram feitas considerando o formato
PS-64-QAM, assumindo a aplicagdo dos sinais a um filtro supergaussiano de 10 ordem e largura de
banda B,, = 0,55R;, com R; = 50 GBd, antes da aplicacdo dos TEDs.

SNR e a poténcia da constelagdo. Devido a necessidade de aumento da eficiéncia espectral das
transmissoes, especialmente em sistemas de longas distancias, pulsos de Nyquist de baixo ROF
(ex.: Bror < 0,1) séo preferiveis. Contudo, existem padrdes que permitem o uso de pulsos com
maiores ROFs ou até mesmo a ndo utilizacdo de pulsos de Nyquist, como o padriao 400zr [50].
A Fig. 55 apresenta resultados da andlise de k; ¢ max{|etgp|} em fungdo de A e do
ROF de pulsos RC. As simulacdes foram feitas de modo similar ao descrito para as Figs. 53 e 54.
No entanto, além dos sinais transmitidos terem pulsos RC, na recep¢do considera-se a utiliza¢ao
de um filtro supergaussiano de 10? ordem e lagura de banda B,, = 0,55R;, com R; = 50 GBd,
antes da aplicacio dos TEDs.> As Figs. 55(a) e 55(b) apresentam k,; e max{|étgp|} em funcio
de A e do ROC dos pulsos RC, respectivamente, para o0 G-TED. Assim como no caso anterior,
é possivel observar que o G-TED nio € dependente de A, mas fortemente dependente do ROF
dos pulsos. Por sua vez, as Figs. 55(c) e 55(d) apresentam respectivamente os resultado de k,
e max{|ergp|} em func¢do de A e do ROF dos pulsos RC para o MG-TED. Esses resultados
reforcam o fato de que o MG-TED ¢ dependente da combinacdo da magnitude da formatagdo

3 O sistema experimental discutido no Capitulo 6 usa essa mesma configuracio, exceto pela taxa de simbolos.



Capitulo 7. Limitagdes de TEDs em Transmissées com PS 143

aplicada as constelagdes e do ROF dos pulsos. E evidente que as superficies de k; e max{|etep|}
mostradas na Fig. 55 possuem diferengas com relacdo as apresentadas na Figs. 54 para os mesmos
TEDs, o que acontece devido as mudangas no formatado de pulso usado para a transmissdo e na
filtragem na recep¢do. Além disso, os resultados mostrados na Fig. 55 apresentam magnitudes
inferiores aquelas observadas na Fig. 54. Isto pode ser atribuido ao fato de nao se considerar
filtragem casada na obten¢do dos resultados mostrados na Fig. 55. Apesar das diferencas, €
possivel perceber que as observacdes acerca da dependéncia dos TEDs com relacdo ao fator de

formatagdo das constelagdes A sdo vilidas para diferentes pulsos.

7.3 Avaliacio do Jitter dos TEDs em Transmissoes com PS

Os TEDs investigados neste capitulo se baseiam em ponderagdes e propriedades
distintas das amostras recebidas. Suas curvas S, por estas razdes, acabam tendo diferentes
magnitudes e tornam-se figuras de mérito pouco adequadas para uma comparagdo direta entre
as diferentes estratégias de estimagdo de erro de temporizagdo. Uma grandeza conveniente a
comparacao entre diferentes TEDs € o jitter. O jitter de um TED tem origem nas flutuagdes
das posi¢cdes de cruzamento com zero de diferentes realizacdes de curvas que relacionam a
saida eTgp e o desvio normalizado da fase de amostragem 7, [152]. As curvas S apresentadas
na Fig. 53 sdo obtidas por meio do célculo de um valor médio E{etgp} = ergp para cada
T.. Nesse caso, os pontos de cruzamento com zero, os quais sdo pontos de equilibrio [153],
sdo os valores médios entre diversas realizacdes. A Fig. 56 apresenta um conjunto de curvas
formadas por estimativas do erro de temporizacio obtidas em simulagdes de transmissdo de 2!
simbolos do formato 64-QAM (A = 0, caso uniforme). Assumiu-se nas transmissdes uma taxa de
simbolos Ry = 50 GBd e uma SNR = 12 dB, determinada pela inser¢io de AWGN as sequéncias
com energia unitdria. Foram considerados pulsos RRC com ROF Bror = 0 e filtragem casada
antes da aplicacdo do MG-TED, com N, = 1024 amostras. Para cada valor de 7, definido no
intervalo [—0,5,0,5] em passos de 0,025, 256 estimativas foram geradas. Essas estimativas foram
posteriormente agrupadas, formando as curvas representadas pelas linhas sélidas. Assumindo
que a posi¢ao de equilibrio mais proxima a 7, = 0 € indicada por 7,4, a linha tracejada indica sua
varia¢@o ao longo das diversas realiza¢Oes. Essa varia¢do na posi¢do de cruzamento com zero Ty,
causa o aparecimento de um nivel residual de desvio na fase de amostragem apds a recuperagcao

de relégio. Entdo, o jitter de um TED € comumente calculado como [43]
J= 2010g10(516q) [dB]. (7.20)

em que Jr,, € o desvio padrdo de 7,,, normalizado pelo periodo de simbolo 7. Quanto maior o
nivel de ruido aditivo e de eventuais distor¢des sofridas pelos sinais, como aquelas causadas pela
CD e a PMD, maior € a excursdo de T, [43,46]. E interessante notar que a média entre todas as
256 estimativas de erro de temporizacao obtidas para cada 7, resulta na curva S indicada pela

linha tracejada, curva esta que € similar aquelas apresentadas na Fig. 53, com a média de 7,
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Figura 56 — Estimativas do erro de temporizacdo obtidas com o0 MG-TED a partir da transmissdo de constelacdes
64-QAM uniformes (A = 0), na presenca de ruido aditivo com uma SNR = 12 dB. Pulsos RRC com
ROF Bror = 0 foram utilizados. Antes da aplicagdo do MG-TED com pardmetro N, = 1024 amostras,
realizou-se uma filtragem casada das sequéncias. As linhas sélidas indicam as estimativas obtidas em
diferentes simulagdes, enquanto que a linha tracejada indica a curva S como o valor médio dentre todas
estas estimativas. Por fim, a linha pontilhada indica a excursdo da fase 6tima de amostragem, T,,,.

aproximadamente em 0, E { 7.y } = Tog =0.

A fim de analisar o jitter dos TEDs na presenca de transmissdes com PS, simulacdes
de Monte Carlo foram feitas considerando a transmissdo de 2! simbolos do formato PS-64-
QAM, com A variando no intervalo de 0 a 0,13 em passos de 0,01. As sequéncia de simbolos
geradas a uma taxa de Ry = 50 GBd foram sobreamostradas em 16 SpS e entdo aplicadas a um
filtro RRC, com span de 20 simbolos, para a formatacdo dos pulsos. Considerou-se pulsos RRC
com ROF Bror no intervalo de 0 a 0,1 em passos de 0,01, e no intervalo de 0,1 a 0,5 em passos
de 0,1. AWGN foi adicionado as sequéncias, as quais foram previamente normalizadas para
ter energia unitaria, de modo a se garantir uma SNR = 12 dB. Antes da aplicacido dos TEDs,
as sequéncias foram amostradas a 2 SpS com diferentes erros de fase, 7., aplicadas a um filtro
casado e normalizadas de modo a se assegurar energia unitaria. Foram analisados o G-TED e o
MG-TED, com N, = 128 ou 1024 amostras. Foram feitas 10 transmissdes de modo que, para
cada erro de fase 7., 10240 e 1280 estimativas do erro de temporizagdo foram geradas para os
casos com N, = 128 e 1024 amostras, respectivamente. Essas estimativas foram entdo agrupadas
para formar curvas similares as apresentadas na Fig. 56. Apds ajustar uma fungdo senoidal a
cada uma das curvas, os pontos de cruzamento com zero mais proximos a 7, = 0, 7,4, foram
calculados. Por fim, obteve-se o jitter associado aos TEDs conforme (7.20).

As Figs. 57(a) e 57(b) mostram os resultados das avaliacdes do jitter em funcao
do fator de formatacdo A e do ROF dos pulsos para o G-TED com N, = 128 e 1024 amostras,
respectivamente. Em ambos os casos, o jitter associado ao G-TED se mostra ndo dependente de
A, mas fortemente afetado pela variagdo do ROF. Isso estd em conformidade com as andlises
feitas anteriormente em termos de k; e max{|ergp|}. O aumento do N, de 128 para 1024

amostras contribuiu positivamente para a redug¢ao nos niveis de jitter. Para o ROF Bror = 0, um
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Figura 57 — Jitter em funcéo do fator de formatagdo A e do ROF Brop dos pulsos RRC, obtidos com o G-TED
configurado com (a) N, = 128 e (b) N, = 1024 amostras; e com o0 MG-TED configurado com (c)
N, =128 e (d) N, = 1024 amostras. Os resultados foram obtidos por meio de simula¢des de Monte-
Carlo feitas considerando a transmissao de sinais com formato PS-64-QAM sob uma SNR = 12 dB.
Antes da aplicac@o dos TEDs, os sinais foram aplicados a um filtro casado e amostrados com diferentes
erros de fase 7,. Ap0Os o ajuste de uma funcdo senoidal as curvas S obtidas, os pontos de cruzamento
com zero mais proximos a 7, = 0, 7,4, foram calculados e, por fim, obteve-se o nivel do jitter de
temporizagao.

jitter de aproximadamente —15 dB € atingido com N, = 128 amostras, o qual € reduzido para
aproximadamente —25 dB com N, = 1024 amostras. Com o aumento do ROF para Bror = 0,5,
o nivel de jitter € reduzido para aproximadamente —35 dB com N, = 128 e cerca de —45 dB
com N, = 1024 amostras. Em todos os casos, os niveis sao independentes da magnitude da
formatacao aplicada as constelacdes. Comparando os niveis de jitter obtidos nessas figuras com
as avaliacdes apresentadas nas Figs. 54(a) e 54(b), é possivel perceber que k; e max{|ergp|}
com magnitudes proximas a zero conduzem a niveis maiores de jitter.

Nas Figs. 57(c) e 57(d) sdo apresentados os resultados referentes ao MG-TED para
os casos com N, = 128 e 1024 amostras, respectivamente. O jitter € consideravelmente afetado
pela combinagdo de A e do ROF dos pulsos. E esse comportamento ndo € aliviado quando se
aumenta N, de 128 para 1024 amostras, apesar de haver uma redugdo nos niveis de jitter. No
caso com A = 0 e Bror = 0, um jitter de aproximadamente —22 dB € atingido com N, = 128.

Com N, = 1024, um jitter em torno de —32 dB ¢é obtido para o0 mesmo cendrio de A e Bror-
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Tabela 1 — Valores de jitter retirados da Fig. 57 para o caso com constelagdes de simbolos equiprovéveis (A = 0) e
para o caso 6timo de PS para a SNR= 12 dB (Apimum = 0,493).

G-TED MG-TED
A Baor e 128 1024 128 1024

. 0 ~15,22dB | —25,63dB | —21,71dB | —31,9dB

0,1 ~20,76dB | —36,41dB | —21,01dB | —31,42dB

0.493 0 ~15dB —25dB ~16,7dB | —18,2dB

0,1 —21dB —37dB ~16,7dB | —17,2dB

Ainda considerando Bror = 0, o nivel do jitter cresce com aumento de A, atingindo para ambos
os valores de N. um valor méximo nas proximidades de A ~ 0,09. E vilido salientar que os
resultados de max{|ergp|} para 0 MG-TED apresentados na Fig. 54(d) mostram valores minimos
na proximidade de A ~ 0,09. Considerando constela¢tes uniformes (A = 0) o desempenho em
termos de jitter piora a medida que o ROF aumenta. No entanto, essa afirmacdo nao € verdadeira
para outros valores de A. Como exemplo, a medida que A aumenta, niveis inferiores de jitter
sdo atingidos com pulsos de maior ROF. De fato, o formato das superficies apresentadas nas
Figs. 57(c) e 57(d) € similar ao formato inverso da superficie de max{|etgp|} apresentada na Fig.
54(d). E novamente é possivel observar que magnitudes baixas de k; e max{|ergp|} conduzem
a valores maiores de jitter.

Conforme ja discutido, o valor de A depende de alguns pardmetros, como o formato
de modulacdo, a AIR desejavel e a SNR de operacdo. Com respeito ao ROF dos pulsos, valores
baixos (ex.: fror < 0.1) s@o preferiveis do ponto de vista do aumento da eficiéncia espectral
das transmissdes. Mas, existem padrdes de transmissdo que admitem pulsos com maiores ROFs
ou que ndo requerem a utiliza¢ao de pulsos de Nyquist, por exemplo, o padrao 400zr [50]. Os
resultados mostrados na Fig. 57 foram obtidos com uma SNR de 12 dB e o formato PS-64-QAM.
Tendo como critério a maximizagdo da AIR, o fator de formatacao 6timo para o canal AWGN
é A = 0,493 no caso de SNR = 12 dB se a distribui¢cdo de MB ¢€ utilizada. A Tabela 1 resume
alguns resultados para o caso com simbolos equiprovaveis (A = 0) e com Agpimum = 0,493. O
MG-TED ¢ sempre superior ao G-TED em termos de jitter quando sao utilizadas constelacdes
uniformes (A = 0) e Bror < 0.1 e Bror < 0.05 assumindo, respectivamente, N. = 128 e 1024
amostras. Essa situag¢do se modifica um pouco quando sdo utilizadas constelacdes com PS. Nesse
caso, com N, = 128 o G-TED sempre oferece niveis melhores de jitter do que o MG-TED
quando A = 0,493 e PBror > 0.05. Ja com N, = 1024 e A = 0,493, o G-TED oferece niveis
melhores de jitter do que 0o MG-TED para qualquer valor de Bror.

Para estender as andlises, simulacdes de Monte-Carlo foram feitas com o intuito de
avaliar o jitter associado ao G-TED e ao MG-TED em func¢ao da SNR. As simula¢des foram

realizadas usando o mesmo sistema descrito anteriormente ao introduzir os resultados da Fig.
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Figura 58 — Jitter em fungdo da SNR obtidos com o G-TED e o MG-TED quando aplicados a sinais com o formato
64-QAM com constelagdes uniformes (A = 0), considerando (a) N, = 128 e (b) N, = 1024 amostras;
e com constelagdes com PS seguindo a distribuicdo de MB € Aqpiimum, considerando (c) N, = 128 e
(d) N, = 1024 amostras. Pulsos RRC foram utilizados e antes da aplicagcdo dos TEDs, realizou-se uma
filtragem casada dos sinais. As linhas tracejadas com marcadores indicam os resultados obtidos com o
G-TED, enquanto que as linhas sélidas com marcadores indicam os resultados obtidos com o0 MG-TED.
As linhas com losangos, circulos e quadrados indicam, respectivamente, os resultados obtidos com ROF
ﬁROF =0, ﬁROF = 0,01 € ﬁROF = 0,1.

57. A SNR foi variada no intervalo de 12 dB a 22 dB em passos de 1 dB, e foram consideradas
constelagdes 64-QAM uniformes (A = 0) e com PS. Nesse dltimo caso, as constela¢des foram
formatadas de acordo com a distribui¢do de MB seguindo os valores de L,pn-mum para cada SNR.
Restringiu-se as andlises a pulsos RRC com ROFs fror = 0, Bror = 0,01 € Bror = 0,1. Os
valores de N, foram mantidos em 128 e 1024 amostras.

As Figs. 58(a) e 58(b) mostram os resultados obtidos na presenca de constelagdes
uniformes e com N, = 128 e 1024, respectivamente. As linhas tracejadas com marcadores
indicam os resultados obtidos com o G-TED, enquanto que as linhas s6lidas com marcadores

indicam os resultados obtidos com 0 MG-TED. As linhas com losangos, circulos e quadrados
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indicam, respectivamente, os resultados obtidos com Bror = 0, Bror = 0,01 € Bror = 0,1. Com
N, = 128, o MG-TED oferece menores niveis de jitter do que o0 G-TED em todos os valores de
SNR e ROF considerados. O aumento de N, para 1024 amostras propicia a obten¢ao de menores
valores de jitter para ambos os TEDs. Para os pulsos RRC com ROF Bror = 0 ¢ Bror = 0,01,
0 MG-TED supera em aproximadamente 7 dB e 5 dB o G-TED em termos de jitter. Por outro
lado, assumindo Bror = 0,1, o G-TED oferta um melhor desempenho em termos de jitter do
que o MG-TED.

Os resultados obtidos com PS seguindo Apyimum s30 mostrados nas Figs. 58(c) e
58(d) para os casos com N, = 128 e 1024 amostras, respectivamente. No caso com N, = 128, o
MG-TED ainda continua proporcionando melhores desempenhos do que o G-TED nos casos
com Bror = 0 € Bror = 0,01. Isto ocorre apesar de que o0 MG-TED tem seu desempenho
consideravelmente afetado nas regides de média e baixa SNR devido a magnitude de formatacao
presente nas constelacdes, fato este facilmente visualizado a partir da comparacao das Figs.
58(a) e 58(c). No caso com Bror = 0,1, 0 desempenho do G-TED € superior ao MG-TED em
termos de jitter para todos os valores de SNR avaliados, com excecdo de SNR = 22 dB. No
caso com N, = 1024, os niveis de jitter obtidos com o G-TED quando os ROFs dos pulsos sao
Bror = 0 e Bror = 0,01 acabam sendo inferiores aos do MG-TED na regido de baixa SNR.
Com Bror = 0,1, o cendrio é o mesmo do caso com constelacdes uniformes, em que o G-TED
tem melhor desempenho do que 0 MG-TED ao longo de todos os valores de SNR. Torna-se
evidente que o MG-TED pode ter seu desempenho comprometido sob transmissdes com PS,
sendo superado pelo G-TED. E isto ocorre principalmente nas regides de média e baixa SNR,
nas quais costumeiramente a magnitude de formatagdo aplicada as constelagdes € maior.

A Fig. 59 mostra o resultado de simulacdes conduzidas no mesmo formato daquelas
que geraram a Fig. 58, no entanto, com outros valores para o fator de formatacdo A. Para a
obten¢ao da Fig. 59 as constelagdes PS-64-QAM foram geradas seguindo os valores de Agpp
mostrados na Fig. 47 no Capitulo 6. Um comportamento similar ao mostrado na Fig. 58 é
mostrado. Todavia, é vdlido ressaltar que a curva para o MG-TED apresenta um padrao em
degraus. Um dos fatores para isso € a atribuigdo de A s maiores do que Aypsimum que usualmente
ocorre com a técnica SFD. E, como visto na Fig. 57, ha indicios de que o jitter se mantém em
um nivel praticamente constante por uma longa regido de As. Ademais, Aggp na Fig. 47 exibe
também um comportamento em degraus.

Os objetivos da etapa de recuperacdo de relégio podem ser resumidos a ajustar o
instante de amostragem de modo a garantir o correto funcionamento de subsequentes etapas de
processamento, bem como a reducdo na taxa de erro das transmissdes. No entanto, os beneficios
provenientes da recuperagdo de rel6gio podem ser afetados com o aumento do jitter associado
aos TEDs. O nivel de jitter suportado por um dado sistema é dependente de inimeros fatores de
projeto, como os parametros do DPLL e de outros algoritmos empregados na cadeia de DSP dos
receptores coerentes. Mas, demonstra-se com os resultados da Fig. 58 que a aplicagdo de PS as

constelacdes pode afetar o MG-TED a ponto deste exibir um desempenho pior do que o G-TED,
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Figura 59 — Jitter em fungdo da SNR obtidos com o G-TED e o MG-TED quando aplicados a sinais com o formato
PS-64-QAM. As constela¢des foram formatadas usando a distribui¢do de MB e os valores de Asgp
apresentados na Fig. 47 no Capitulo 6. Os resultados foram obtidos com (a) N, = 128 e (b) N, = 1024
amostras. Pulsos RRC foram utilizados e antes da aplicacdo dos TEDs, realizou-se uma filtragem casada
dos sinais. As linhas tracejadas com marcadores indicam os resultados obtidos com o G-TED, enquanto
que as linhas sélidas com marcadores indicam os resultados obtidos com o MG-TED. As linhas com
losangos, circulos e quadrados indicam, respectivamente, os resultados obtidos com ROF fror =0,
ﬁROF = 0,01 € ﬁROF = 0,1.

mesmo sob a condigo de pulsos de Nyquist de baixo ROF. E vilido ressaltar que, em casos com
pulsos de Nyquist de baixo ROF, o G-TED sabidamente oferta um pobre desempenho.

7.4 Desdobramentos

A estimacdo do erro de temporizacao pode ser feita por meio de FSEs, como discutido
em [154, Se¢. V]. Seguindo os resultados discutidos neste capitulo, estratégias que exploram
essa caracteristica de FSEs foram avaliadas em [155]. Contudo, o estudo se baseia em uma
equalizacao adaptativa supervisionada. Como discutido na Secao 4.5, algoritmos como o RDE
sdo afetados pela aplicacdo de PS as constelagdes. Destaca-se que o campo tratado neste capitulo
ainda esta em aberto.

7.5 Resumo

O desempenho de tradicionais estratégias de estimagdo do erro de temporizacgao foi
avaliado analiticamente e por meio de simula¢gdes na presenga de transmissdes com formatos
PS-M-QAM. O G-TED, o qual se baseia na amplitude das amostras recebidas, sabidamente
apresenta limitado desempenho quando aplicado a sinais com pulsos de Nyquist de baixo ROF.

Com o objetivo de superar esse problema, uma versdo desse TED que usa o envelope de poténcia
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das amostras conhecida como MG-TED foi proposta. Expressdes matematicas das curvas S
associadas a essas estratégias foram obtidas na presenca de constelacdes de simbolos com
distribuicao de probabilidade nao uniforme. Enquanto o G-TED néo ¢ afetado pela aplicacao de
PS as constelagdes, o MG-TED se mostra susceptivel a curtose das mesmas. A magnitude das
curvas S do MG-TED reduz com o aumento do fator de formatacdo A. E esse processo persiste
até que exista uma completa inversao da orientagcdo das curvas S, indicando a existéncia de um
valor critico para a operacao da recuperacao de relgio. Curvas S obtidas por meio de simulag¢des
de Monte Carlo mostram relevante concordancia com as andlises feitas numericamente utilizando
as expressoes matematicas obtidas. Ressalta-se que parte dos resultados de simulacao mostrados
neste capitulo para 0o MG-TED foram primeiramente discutidos em [156]. Além disso, por meio
de simulagdes, conclusdes foram estendidas as estratégias Go-TED e MGo-TED. O Go-TED, que
guarda semelhangas com o G-TED em termos matematicos, também ndo apresenta desempenho
dependente do fator de formatacdo A. Por outro lado, o MGo-TED, versdao modificada do Go-
TED que se assemelha ao MG-TED, se mostra fortemente afetado pela aplicacdo de PS as
constelacdes. De fato, enquanto as estratégias G-TED e Go-TED sdo somente afetadas pela
alteracdo do ROF dos pulsos, 0 MG-TED e o MGo-TED sao consideravelmente afetados pela
combinacdo de PS e do ROF dos pulsos. Observou-se também por meio de simulagdes de Monte
Carlo que o jitter associado ao G-TED ndo € afetado pela aplicacdo de PS as constelacoes,
enquanto que o obtido para o MG-TED ¢ fortemente afetado. O MG-TED oferece melhor
desempenho em termos de jitter para pulsos de baixo ROF quando aplicado a constelagdes
uniformes. Porém, no caso com PS, a situacao se modifica e o G-TED pode ofertar desempenho
superior a0 do MG-TED. Demonstra-se neste capitulo que a aplicacdo de PS as constelacoes
pode afetar consideravelmente o funcionamento do MG-TED a ponto deste ser superado pelo
G-TED, mesmo em transmissdes com pulsos de Nyquist de baixo ROF. Fica evidente que novas

estratégias de estimacdo do erro de temporizacdo sdo necessarias para sistemas com PS.
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Capitulo 8

Conclusao

A técnica de formatacdo de constelagdo PS tem sido investigada em sistemas 6p-
ticos como forma de prover ganhos de capacidade bem como de adaptabilidade das taxas de
transmissao. Apesar de inimeros trabalhos demonstrarem as potenciais vantagens de uso dessa
técnica, a inter-relagdo entre PS e a cadeia de algoritmos de DSP empregados em receptores
opticos coerentes € um topico pouco investigado. De fato, diversos estudos que abordam PS em
sistemas Opticos sao conduzidos assumindo o processamento totalmente supervisionado dos
sinais recebidos, o que oculta eventuais penalizacdes decorrentes de limitacdes das estratégias de
DSP usadas. A realizagdo prética de sistemas baseados em PS, no entanto, € inerente a possibili-
dade de manutencao dos ganhos esperados pela utilizacao de PS enquanto apresenta-se a real
possibilidade de processamento dos sinais. Aprofundar as andlises do impacto de PS em etapas
de DSP e propor solugOes para possiveis entraves sdo entdo atividades de suma importancia
e consistem no objetivo do presente trabalho. Para as andlises considerou-se o canal optico
modelado como um canal AWGN e a aplicagdo de PS seguindo a distribui¢cdo de MB.

Inicialmente investigou-se a interacdo entre PS e o tradicional algoritmo de CPR
denominado BPS. Foram desenvolvidas expressoes analiticas para o MSE da fase estimada com
uma versao totalmente supervisionado desse algoritmo, chamada aqui de SPS, que é equivalente
a uma estratégia ML supervisionada. Os resultados obtidos com tais expressdes demonstram que
o SPS ¢ afetado pela aplicacdo de PS caso janelas de rejei¢do de ruido pequenas sejam usadas,
e que janelas de tamanho moderado sdo suficientes para mitigar esse impacto. Com janelas
longas seu desempenho € independente do modulacdo e insensivel ao PS. Em contrapartida, o
algoritmo BPS possui um MSE fortemente dependente da magnitude da formatacao aplicada
as constelacdes, mesmo com janelas longas de rejei¢do de ruido. O processo de decisdo por
simbolos de referéncia feito internamente no BPS € afetado pela aplicacao de PS e impacta
negativamente o processo de estimacao de fase. Consequéncias préticas disso sdo o aumento
na taxa de CSs e severas penalidades em termos de MI, principalmente em regimes de baixa
SNR. Interessantemente, demonstra-se que a condicao de pior caso para o algoritmo BPS ocorre
na proximidade do fator de formatagdao 6timo para o canal AWGN quando a distribuicdo de

MB ¢é usada, Agpimum- De fato, a degradagio da MI causada pelo algoritmo BPS pode exceder
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potenciais ganhos esperados com a utilizacdo de PS. As observagdes acerca do algoritmo BPS
foram posteriormente confirmadas por meio do pds-processamento de dados experimentais.

Como solugdo ao problema acima mencionado prop0s-se nesta tese uma técnica de
otimizag¢do do fator de formatag¢do A associado a distribui¢do de MB chamada de SFD. Esta
consiste no ajuste de A tendo em vista as limitagdes apresentadas pela etapa de CPR. Investigou-
se a referida técnica por meio de simulacdes e do pds-processamento de dados experimentais
aplicando-a a um esquema de CPR de dois estagios, o qual € composta por um estdgio baseado
em simbolos piloto e outro baseado no algoritmo BPS. Em todos os cendrios avaliados o uso
da abordagem SFD foi capaz de prover ao sistema uma operacao estdvel ao longo das regides
de SNRs/OSNRs consideradas, preservando os ganhos de capacidade esperados pela aplicagdo
de PS as constelagdes. As vantagens da técnica SFD sdo mais evidentes em cendrios com
maior ruido de fase. Com o formato PS-256-QAM, lasers de largura de linha de 300 kHz e
taxa de simbolos de 50 GBd, por exemplo, a técnica SFD superou a segunda melhor estratégia
investigada na regido de baixa SNR em aproximadamente 1 dB. Algoritmos de CFR também
foram investigados por meio do pds-processamento de dados experimentais. Observou-se que o
tradicional algoritmo 4-th Power é afetado pela aplicacdo de PS as constelagdes, mas que seu
desempenho pode ser restaurado considerando blocos muito longos de simbolos, possivelmente
proibitivos do ponto de vista pritico de complexidade computacional. Por outro lado, uma
abordagem de CFR baseada em pilotos apresentou resultados satisfatorios. Ainda com base
em dados experimentais, demonstrou-se que as etapas de CFR e CPR podem se beneficiar da
insercdo de pilotos. Com niveis relativamente baixos de ruido de fase e formatos de modulacio
com maior tolerancia ao ruido de fase residual, um desempenho equivalente ao da técnica SFD
pode ser obtido sem utilizd-la desde que o algoritmo de CPR de dois estdgios seja empregado em
altas OSNRs, e que o estdgio com o BPS seja desligado em niveis moderados e baixos de OSNR.
Nesse ultimo caso, as etapas de CFR e CPR sdo unicamente baseadas em simbolos piloto.

Por fim, analisaram-se também TEDs tipicamente empregados em sistemas opticos
coerentes. Modelagens matematicas da curva S associada ao G-TED e ao MG-TED na presenca
de sinais com PS foram desenvolvidos. Mostra-se com as expressoes obtidas que o G-TED
€ insensivel a aplicacdo de PS nas constelacdes. No entanto, o MG-TED se mostra conside-
ravelmente afetado pela formatacdo das constelacdes. De fato, o MG-TED ¢é dependente da
curtose da constelacdo. A medida que o fator de formatagdo A aumenta, a curva S associada ao
MG-TED reduz em amplitude até a completa inversdo de sua orientacao. Isso indica a existéncia
de valores criticos de A. Resultados obtidos por meio de simulagdes confirmam essas obser-
vacdes, exibindo significante semelhanca com os resultados matematicos. De modo similar, o
Go-TED néo se mostra dependente da aplicacdo de PS, ao passo que 0 MGo-TED ¢€ severamente
afetado. Observou-se também que o jitter associado ao G-TED nao é afetado pela aplicacdo
de PS as constelagdes, mas que o obtido para 0o MG-TED ¢ fortemente afetado. O MG-TED
oferece melhor desempenho em termos de jitter para pulsos de baixo ROF quando aplicado

a constelagdes uniformes. Porém, no caso com PS, a situacdo se modifica e o G-TED pode
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ofertar desempenhos superiores. E vilido ressaltar, no entanto, que ambos os TEDs exibem altos
niveis de jitter para condi¢des interessantes de uso, o que demanda a proposi¢do de estratégias
alternativas de estimacdo do erro de temporizagao.

De fato, demonstrou-se nesta tese que a aplicacdo de PS em sistemas dpticos coeren-
tes deve estar acompanhada de ajustes na cadeia de algoritmos de DSP usados nos receptores.

Dessa maneira, ganhos de capacidade esperados podem ser realmente alcancados.

8.1 Trabalhos Futuros

A etapa de recuperagao de reldgio é de suma importancia em receptores Opticos
coerentes. Nesse trabalho demonstrou-se que os TEDs tipicamente usados oferecem desempenho
pobre quando aplicados a sistemas com PS. Estratégias alternativas devem ser propostas. Os
resultados apresentados com estratégias baseadas em FSEs sdo interessantes, mas € necessario
avaliar a viabilidade de uso das mesmas em casos nao supervisionados ou com simbolos piloto.

O uso de aprendizado de maquina para a otimizacao das constelacdes levando em
consideracdo as limitacoes das estratégias de DSP usadas também consiste em uma abordagem
interessante. Além disso, algoritmos de DSP desenvolvidos com ferramentas de aprendizado de

maquina podem ser alternativas interessantes para o cendrio de transmissdes com PS.
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