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RESUMO

Para lidar com o aumento no trafego de dados e com a incessante demanda por mais
altas taxas de transmissao, diversas arquiteturas de transceptores épticos e técnicas de
processamento de sinais, que possibilitem uma maior eficiéncia espectral, vém rece-
bendo grande atencgao por parte dos pesquisadores ligados as comunicagoes 6pticas. As
arquiteturas mais promissoras para o alcance de taxas de transmissao liquidas de 100
Gbit /s por canal combinam a detecgao coerente com a multiplexagao de polarizacao e
com formatos mais avancados de modulagao, como o QPSK com codificacao diferencial.

A deteccao coerente possibilita a compensagao, no receptor, de efeitos lineares como
a dispersao cromatica e a dispersao dos modos de polarizagao, além de favorecer a
multiplexacao de polarizacao. No entanto, a deteccao coerente e os formatos avangados
de modulacgao introduzem a necessidade de se lidar com a recuperacao de fase e com
possiveis imperfeicoes nos componentes 6pticos do transmissor e do receptor, o que
pode ser feito por meio de técnicas de processamento digital de sinais.

Nesse trabalho, foi estudado o impacto causado por imperfeicoes em componentes
do front-end 6ptico do receptor, as quais levam ao desbalanceamento de quadratura
(quadrature imbalance - QI) e a adicdo de componentes de ruido. Também, foram
estudadas técnicas utilizadas para a compensacao do QI. Por meio de simulacoes em
MATLAB®, foram comparados os desempenhos de quatro esquemas de compensacao
do QI: 0 método de Gram-Schmidt e o método de ajuste por elipses, aplicados, cada
qual, antes e depois da demultiplexacao de polarizacao. Foi analisado, ainda, o desem-
penho conjunto entre essas técnicas de compensacao do QI e dois algoritmos utilizados
na demultiplexacao de polarizacao: o algoritmo do médulo constante e o algoritmo da
média quadratica minima.

E mostrado que, em uma pequena escala de imperfei¢oes no front-end, os quatro es-
quemas compensam eficientemente o QI inserido. No entanto, quando o QI aumenta,
a utilizacao do método de Gram-Schmidt antes da demultiplexacao de polarizacao,
considerando as condigoes propostas, exibe a menor penalidade para o sistema. Ade-
mais, o desempenho dos algoritmos de demultiplexagao de polarizagao investigados em

conjunto com as técnicas de compensacao do QI foi bastante similar.
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ABSTRACT

In order to deal with the increasing data traffic and the incessant demand for higher
transmission rates, several optical transceiver architectures and signal processing tech-
niques, enabling a higher spectral efficiency, have been receiving considerable attention
from researchers connected to optical communications. Most promising architectures
targeting net data rates of 100 Gbit/s per channel combine coherent detection and
polarization multiplexing with advanced modulation techniques, such as differential
encoding QPSK.

The coherent detection provides compensation of linear effects, such as chromatic
dispersion and polarization mode dispersion, in addition to favoring polarization mul-
tiplexing. However, coherent detection and advanced modulation techniques introduce
the need to deal with phase recovery and possible imperfections in the transmitter and
receiver optical components, which can be accomplished by digital signal processing
techniques.

This thesis investigates the impact caused by imperfections in components of the re-
ceiver optical front-end, leading to quadrature imbalance (QI) and adding noise terms.
Techniques used to compensate for QI were also studied. Through MATLAB® i
mulations, the performances of four QI compensation schemes were compared: the
Gram-Schmidt method and the ellipse fitting method, each one applied before and
after polarization demultiplexing. In addition, the joint performance of these QI com-
pensation techniques and two polarization demultiplexing algorithms — the constant
modulus algorithm and the least mean square algorithm — was analyzed.

It is shown that, in a small scale of front-end imperfections, the four schemes
efficiently compensate for the inserted QI. However, when this scale increases, using the
Gram-Schmidt method before polarization demultiplexing, considering the proposed
conditions, exhibits the lowest penalty for the system. Moreover, the performance of

the investigated polarization demultiplexing algorithms was quite similar.
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1 Introducao

O aumento do trafego de dados e a crescente demanda por maiores taxas de trans-
missao tém motivado uma constante evolucao em diversas areas ligadas as telecomu-
nicacoes. Nas comunicacoes Opticas nao é diferente. Nos sistemas Opticos de longa
distancia, as perdas na fibra sempre foram um fator limitante. Como forma de ultra-
passar esse obstaculo, até meados da década de 80, o meio utilizado era a regeneracao
opto-eletro-6ptica. Cada canal éptico precisava ser regenerado separadamente, tipica-
mente a cada 60-70 km, o que tornava a transmissao multicanal extremamente cara.

No inicio da década de 90, o advento comercial dos amplificadores 6pticos mudou
esse panorama, permitindo a utilizagao da multiplexacao por divisao em comprimento
de onda (wavelength division multiplexing - WDM). O primeiro amplificador 6ptico
largamente utilizado foi o amplificador a fibra dopada com érbio (erbium doped fiber
amplifier - EDFA), evitando, assim, a regeneracao eletronica do sinal. Passou a ser
suficiente a utilizacao de apenas um amplificador para a amplificacao de diversos ca-
nais épticos, desde que estes estejam compreendidos dentro da regiao de operacgao dos
EDFAs. Além disso, as fibras compensadoras de dispersao (dispersion compensating
fiber - DCF) contribuiram para o aumento das taxas sobre distancias mais longas. Em
conjunto, o EDFA, as DCFs e o WDM revolucionaram as comunicagoes épticas, permi-
tindo um expressivo aumento nas taxas totais de transmissao sobre grandes distancias
e reduzindo o custo por bit transmitido. Com a evolucao do WDM para o WDM
denso (dense WDM - DWDM), o ntimero de canais épticos dentro de uma mesma
banda foi aumentado com a reducao do espagamento entre eles, dando continuidade
a evolucao das taxas e dos sistemas opticos. O grid tradicional do WDM definia um
espacamento de 100 GHz entre canais. Com o DWDM esse espacamento foi redu-
zido para 50 GHz e, conforme a recomendacao G.694.1 do setor de padronizacao de
telecomunicagoes (ITU-T) da Unido Internacional de Telecomunicacoes (International
Telecommunication Union - ITU), esse espagamento pode ser reduzido para 25 GHz e
até 12,5 GHz.

Gragas a essas evolugoes e também pela sua simplicidade tanto na transmissao
quanto na recepc¢ao, o formato de modulagao utilizado na imensa maioria das redes
dpticas até os ultimos anos era o tradicional chaveamento por liga-desliga (on-off keying
- OOK), que é a forma mais simples de modulagao de amplitude (amplitude shift keying

- ASK). No entanto, motivada pela necessidade de mais altas taxas e possibilitada
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pela evolucao opto-eletronica, a utilizacao de formatos avancados de modulacao nas
transmissoes Opticas se tornou uma realidade, sendo possivel, dessa forma, aumentar
a eficiencia espectral e as taxas de bits por canal, aumentando, consequentemente, as
taxas totais de transmissao.

Esses formatos avancados de modulacao, como a modulagao por chaveamento de
fase (phase-shift keying - PSK) e a modulagao de amplitude em quadratura (quadra-
ture amplitude modulation - QAM), diferentemente do OOK, introduzem informagao
na fase do sinal éptico. Dessa forma, a deteccao direta tradicional, utilizada para detec-
tar a amplitude em sistemas OOK, é substituida pela deteccao coerente, que é capaz de
detectar as informagoes contidas na fase do sinal (vale ressalvar que um sistema que uti-
lize um tipo especial de modulacao PSK, o PSK diferencial (differential PSK - DPSK),
pode utilizar, também, a deteccao nao-coerente do sinal, por meio da utilizacao de um
interferometro no receptor). A detec¢ao coerente em sistemas Gpticos caracteriza-se
pela utilizagdo de um oscilador local (local oscillator - LO) no receptor. O sinal pro-
veniente do LO é misturado com o sinal recebido. O batimento desses sinais é entao
detectado por um conjunto de fotodetectores, que faz a conversao opto-eletronica do
sinal.

Combinadas com a detecgao coerente, algumas técnicas de processamento digital de
sinais (digital signal processing - DSP) possibilitam a compensagao eletronica da dis-
persao cromatica (chromatic dispersion - CD) e da dispersao dos modos de polarizacao
(polarization mode dispersion - PMD), distor¢oes lineares que ocorrem na transmissao
dptica, além de compensar o ruido de fase e o desvio de frequéncia do sinal [1].

Outra técnica que vem sendo amplamente estudada com o objetivo de duplicar
a taxa de bits sem, no entanto, aumentar a taxa de simbolos, é a multiplexacao de
sinais em polarizagoes ortogonais (polarization multiplezing - POLMUX). Esta técnica
aumenta a eficiéncia espectral sem diminuir a tolerancia a dispersao cromaética e a
dispersao dos modos de polarizagao. Por meio da transmissao de informagao em cada
uma das duas polarizacoes ortogonais, o niimero de bits por simbolo é dobrado. Na
recepcao, as polarizacoes multiplexadas podem ser separadas utilizando algoritmos de
processamento digital de sinais [2].

Com o objetivo de atingir a taxa de transmissao de 100 Gbit/s por canal (taxa bruta
de aproximadamente 112 Gbit/s por causa da codificacao e do cabegalho para controle
e corregao de erros, ja previstos), idealizada pelo padrao IEEE 802.3ba (Institute of
FElectrical and Electronics Engineers), diversas arquiteturas de transceptores 6pticos
vém sendo propostas recentemente. Esse padrao define, entre outras caracteristicas, a
distancia minima de 10 km a ser atingida em uma transmissao sobre fibra monomodo

(single mode fiber - SMF), a compatibilidade com as redes ja instaladas e o suporte



adequado a OTN (optical transport network), para o 40 GbE (40 Gigabit Ethernet)
e para o 100 GbE. A OTN estd definida na recomendagao G.709/Y.1331 do ITU-
T. Essa recomendacao estabelece a estrutura de frames, as taxas de bit suportadas,
as funcionalidades do cabecalho, entre outros. Nessa recomendacao também estao
definidas as unidades de transporte do canal éptico (optical channel transport unit -
OTU) para as taxas de bits de 40 Gbit/s (OTU3) e 100 Gbit/s (OTU4).

As arquiteturas candidatas com maior potencial combinam multiplexacao de po-
larizagao e técnicas avancadas de modulagao. De acordo com [3], a tecnologia mais
promissora para superar esse objetivo nas transmissoes por fibras épticas é a deteccao
coerente utilizando multiplexacao de polarizagao com modulagao por chaveamento di-
ferencial de fase em quadratura (dual polarization - quadrature phase-shift keying -
DP-QPSK).

Entre 2009 e 2010, a OIF (Optical Internetworking Forum), organizagao que pro-
move o desenvolvimento de solucoes de produtos e tecnologias para redes dpticas,
seguindo os padroes dos orgaos internacionais, divulgou acordos de implementacao
descrevendo o transmissor e receptor optico a serem desenvolvidos com o objetivo de
atingir a taxa de 100 Gbit/s de transmissao de dados. A tendéncia pela escolha do
esquema DP-QPSK coerente ficou evidente nesses acordos.

Uma parte importante do receptor coerente é o front-end 6ptico, que é responsavel
por misturar o sinal 6ptico recebido com o sinal produzido pelo oscilador local e, sub-
sequentemente, por converter o sinal optico resultante em fluxos elétricos. No caso do
receptor balanceado coerente para o esquema DP-QPSK; o sinal 6ptico resultante é
convertido em quatro fluxos elétricos (componentes em fase e em quadratura das ori-
entagoes de polarizacao horizontal e vertical), sendo que cada um dos fluxos elétricos
é gerado por um par de fotodetectores balanceados [4].

Entretanto, imperfei¢oes nos componentes do front-end (como acopladores com
razoes de divisao imperfeitas, defasadores imperfeitos, inadequacoes na responsividade
dos fotodetectores balanceados) podem levar a desbalanceamentos de quadratura (qua-
drature imbalances - QI) e adigdo de ruido nos fluxos elétricos resultantes, afetando,
posteriormente, o desempenho dos algoritmos de processamento de sinais [1]. Feliz-
mente, a maior parte dos efeitos prejudiciais oriundos do QI podem ser compensados
por meio da utilizagao de técnicas de processamento de sinais.

Nesse trabalho, por meio de simulacoes de Monte Carlo utilizando o MATLAB®,
foram comparados os desempenhos de quatro esquemas de compensagao de Qls, utili-
zando duas diferentes técnicas: o procedimento de ortogonalizacao de Gram-Schmidt
(Gram-Schmidt orthogonalization procedure - GSOP) e um método de ajuste por elipses

(ellipse fitting method - EFM). Cada uma das técnicas foi aplicada alternativamente



antes ou depois da demultiplexacao eletronica de polarizagao. Os quatro esquemas
apresentados foram testados frente a imperfeigoes inseridas no front-end éptico. Foram
simulados quatro cenarios de imperfeicoes no front-end, sendo cada cenario caracteri-
zado pela imperfeicao em um dos seguintes componentes: divisor ou splitter, acopla-
dor, defasador e fotodetectores balanceados. Além disso, em todas as simulagoes, foi
considerado um angulo de 45° entre as orientacoes de polarizacao do sinal recebido
multiplexado em polarizacao e do oscilador local, ou seja, sempre foi considerado o
caso com maxima mistura dos sinais multiplexados em polarizacoes ortogonais.

Foram verificados, ainda, os desempenhos de duas arquiteturas de algoritmos para
a equalizacao e a demultiplexacao dos sinais multiplexados em polarizacao, levando-
se em conta os cenarios apresentados anteriormente. Uma delas utiliza o algoritmo do
modulo constante (constant modulus algorithm - CMA) em conjunto com a recuperacao
de fase do tipo Viterbi & Viterbi feedforward e a outra utiliza o algoritmo da média
quadratica minima em conjunto com a recuperacao de fase do tipo dirigida por decisao
(least mean square - decision directed - LMS-DD).

O trabalho esta organizado em capitulos, de forma que, no Capitulo 2, é feita uma
revisao bibliografica, apresentando-se alguns estudos acerca dos temas centrais abor-
dados neste trabalho. No Capitulo 3, sao discutidas algumas técnicas utilizadas nos
sistemas Opticos atuais, como os formatos avancados de modulacao e a multiplexacao
de sinais em polarizacoes ortogonais. Nesse mesmo capitulo, também sao apresentados
os principais componentes de um sistema optico com deteccao coerente, como o front-
end optico, o equalizador e os componentes responsaveis pela recuperacao de portadora
e de fase, pela decisao e pela decodificagao, além de técnicas utilizadas para a demulti-
plexacao de polarizacao e técnicas aplicadas na recuperacao de fase. No Capitulo 4, sao
estudados efeitos causados por algumas possiveis imperfeicoes presentes no front-end
optico no sistema como um todo e, também, sao investigados dois métodos aplicados
para a compensacao do desbalanceamento de quadratura: o método de ortogonalizacao
de Gram-Schmidt e o método de ajuste por elipses. No Capitulo 5, sao descritas as
configuragoes das simulacoes realizadas e sao apresentados e discutidos os resultados
obtidos. Finalmente, no Capitulo 6, sao apresentadas as conclusoes acerca do estudo

realizado e perspectivas de trabalhos futuros.



2 Revisao Bibliografica

Os temas gerais investigados nesse trabalho vém sendo estudados por diversos au-
tores na literatura. Os tépicos mais especificos do trabalho sao também examinados
em alguns estudos mais recentes, porém, com abordagens diferentes. Neste capitulo, é
dada uma visao geral das pesquisas relacionadas aos temas tratados no trabalho.

A comparacao entre a deteccao direta e a deteccao coerente combinada com equa-
lizagao, para o transporte de 100 Gbit/s com multiplexagao de polarizagao e 50 Gbit/s
sem multiplexagao de polarizacao, é feita experimentalmente em [5]. E mostrado que a
detecgao coerente seguida pela equalizagao eletronica apresenta uma maior tolerancia
que a deteccao direta em relagao a dispersao cromatica e também ao atraso diferencial
de grupo (differential group delay - DGD).

A detecgao coerente também é investigada em [6]. Nesse estudo, os autores avaliam
de forma tedrica e experimental a qualidade da deteccao balanceada. Além disso, é
proposta uma nova medida para o desempenho da deteccao balanceada. Nessa nova
proposta, a qualidade do front-end pode ser avaliada diretamente de suas portas dis-
poniveis de entrada e saida. No tradicional esquema de medida, o CMRR (common-
mode rejection ratio), sao requeridas desconexoes dentro do front-end para a avaliagao
das fotocorrentes, pois hé a necessidade de se iluminar um fotodetector de cada vez.
Além disso, é mostrado por meio de uma anélise tedrica que o desempenho da detecgao
balanceada depende fortemente das caracteristicas dos elementos 6pticos utilizados an-
tes dos fotodetectores no front-end optico.

Um estudo interessante acerca do uso de receptores com fotodetectores simples
(single-ended detection - SED) em lugar dos pares de fotodetectores balanceados é
apresentado em [7]. O intervalo de valores de poténcia do sinal recebido (e de poténcia
do oscilador local) sobre os quais o desempenho da recep¢ao com fotodetectores sim-
ples se aproxima do desempenho da detecgao balanceada ¢é avaliado, sob diferentes
combinacoes de tipos de ruidos, entre eles, o ruido de emissao espontanea amplificada
(amplified spontaneous emission - ASE), o ruido shot ou quantico, o ruido térmico e o
ruido de intensidade relativa (relative intensity noise - RIN). Devido a sua menor com-
plexidade e menor custo, a deteccao SED pode ser uma alternativa a mais complexa e
cara detecgao balanceada. No entanto, os receptores responsaveis pela SED devem ser
muito bem projetados pois, diferentemente da deteccao balanceada, a deteccao SED

é bastante afetada por altos valores do ruido RIN no laser do oscilador local. Com



a deteccao balanceada, além do cancelamento do RIN, sao canceladas varias outras
fontes de degradacao do sinal [7]. Deve-se tomar cuidado, também, com os niveis de
poténcia do sinal recebido e do LO. E mostrado que a poténcia do LO deve ser sufici-
entemente alta em relagao a poténcia do sinal recebido para que a relacao sinal-ruido
éptica (optical signal-to-noise ratio - OSNR) requerida, no caso da detecgao SED, nao
seja penalizada em relagao a OSNR requerida para a detecgao balanceada.

Em [1], os autores fazem uma investigacao, por meio de simulagoes, do impacto
causado por imperfeicoes do front-end no desempenho de um sistema QPSK diferen-
cial (differential QPSK - DQPSK) coerente. Sao apresentadas curvas de penalidade
para a OSNR requerida em funcao das imperfei¢oes introduzidas na hibrida e na res-
ponsividade dos fotodetectores balanceados, sendo também ilustrado o efeito causado
pelo desbalanceamento de quadratura na constelacao do sinal apds a deteccao. No
entanto, as simulacoes nao levam em conta a multiplexacao de polarizacoes e nem uma
compensacgao dedicada do desbalanceamento de quadratura. Todavia, esse estudo foi
um dos pontos de partida para o presente trabalho.

Ja em [8], os autores estudam, de maneira experimental, os efeitos de imperfeigoes
no transmissor e no receptor de um sistema QPSK coerente e as suas consequéncias,
dentre as quais, o desbalanceamento de quadratura. Também é proposto um algo-
ritmo capaz de estimar e compensar o QI. Esse algoritmo foi utilizado no presente
trabalho sob o nome de método de ajuste por elipses (ellipse fitting method - EFM).
Para o ajuste da constelagao para uma elipse, os autores utilizaram o algoritmo dos
minimos quadrados (least-squares algorithm), encontrado em [9]. A transformacao li-
near, utilizada posteriormente para transformar a elipse em um circulo, ou seja, para
ortogonalizar as fotocorrentes em fase e em quadratura, pode ser encontrada em [10].
Nesse estudo também nao foi levada em consideragao a POLMUX.

Em [11], também é utilizado um esquema experimental para investigar o efeito
do QI e de um offset de frequéncia em um sistema DQPSK coerente. O método
EFM ¢ utilizado para estimar e compensar o QI. E exibido um diagrama de olho para
demonstrar que o QI e um offset de frequéncia, caso nao compensados, podem resultar
em um impacto significativo no desempenho do receptor coerente.

Utilizando simulagoes computacionais, os autores de [12] empregam o método de or-
togonalizacao de Gram-Schmidt (Gram-Schmidt orthogonalization procedure - GSOP)
para compensar o QI em um sistema QPSK coerente. E mostrado que a compensacao
do QI é necessaria para permitir uma estimacao precisa do offset de frequéncia. A
penalidade na OSNR requerida s6 ¢é verificada para a introdugao de um offset na fase
entre as fotocorrentes, nao sendo verificada, portanto, para uma incompatibilidade na

amplitude entre elas. Também é demonstrado que o QI pode ser compensado em um



sistema com multiplexacao de polarizacao, quando o GSOP ¢é aplicado antes da equa-
lizagao. KEssa ultima verificacao também considera apenas um offset na fase entre as
fotocorrentes.

Em [13], utilizando um sistema QPSK com multiplexagido de polarizagoes, os au-
tores comparam, por meio de simulagoes, o desempenho de um equalizador eletronico
convencional com o desempenho de trés algoritmos de compensacao de QI: os dois al-
goritmos estudados no presente trabalho, aplicando-os, porém, apenas antes da equa-
lizacao, e um terceiro algoritmo, proposto pelos autores, que se trata de um equalizador
cego e adaptativo, baseado no algoritmo do médulo constante (CMA) [14]. E mostrado
que o QI pode causar uma penalidade significativa e que precisa de uma compensagao
dedicada para ser eficientemente combatido. O trabalho exibe curvas de penalidade na
OSNR requerida para as imperfei¢coes introduzidas no front-end quando nao ha mis-
tura entre as polarizagoes e nem compensacao do QI. Além disso, a comparacao entre
os algoritmos é mostrada apenas em curvas de OSNR wversus taxa de erro de bit (bit
error rate - BER) para um cendrio com imperfei¢oes fixas em todos os componentes

do front-end, simultaneamente.



3 Deteccao Optica Coerente

Em sistemas 6pticos, a deteccao coerente é caracterizada pelo batimento entre sinais
épticos no receptor[15]. Esse batimento entre sinais dpticos ¢ feito, tradicionalmente,
com a presenca de um laser de referéncia no receptor éptico, que é chamado de oscila-
dor local (LO). Do batimento entre os sinais, sdo geradas componentes em fase e em
quadratura que podem ser utilizadas para descrever completamente o sinal recebido
[16]. As componentes geradas possuem uma frequéncia intermediaria (intermediate fre-
quency - IF), que é a diferenga entre a frequéncia da portadora éptica do sinal recebido
e a frequéncia do LO. Se a frequéncia 6ptica do sinal recebido for igual a frequéncia
do laser do LO, o sistema é chamado de homddino. Caso contrario, o sistema ¢é dito
heterédino, com uma frequéncia intermediaria igual a diferenca entre as frequéncias do
sinal transmitido e do LO. Quando a frequéncia intermediaria é menor que a taxa de
transmissao de dados, o sistema é chamado de intradyne [15].

A detecgao coerente em sistemas 6pticos foi bastante estudada nos anos 80 e inicio
dos anos 90. Alguns desses estudos estao reunidos em [17] e [18]. Nessa época, os
principais objetivos almejados com a utilizagao de um receptor coerente eram uma
melhor sensibilidade do receptor e uma maior distancia de transmissao sem regeneracao
opto-eletronica. Porém, com os avangos dos amplificadores 6pticos (principalmente com
a invencao do EDFA) ela acabou perdendo um pouco sua relevancia, ja que o aumento
das distancias sem regeneracao foi permitido pela amplificacao periédica do sinal 6ptico
e a pré-amplificacao do sinal recebido diminuiu a exigéncia por uma maior sensibilidade
do receptor [15]. Além disso, a detecgao direta continuou suprindo, suficientemente, as
demandas de trafego de dados da época.

A deteccao direta veio sendo largamente utilizada nos sistemas dépticos até os
ultimos anos devido a sua simplicidade e ao seu baixo custo, em comparacao com
a detecgao coerente. O esquema de modulagao tradicionalmente utilizado em conjunto
com a detecgao direta ¢ o OOK. Para o receptor de um sistema utilizando essa mo-
dulacao, é suficiente a presenca de um fotodetector que vai detectar a presenca ou
a auséncia de luz, significando, respectivamente, que um bit 1 ou um bit 0 foi rece-
bido. Dessa forma, na deteccao direta sé é detectada a intensidade do sinal éptico, nao
sendo possivel a detecgao de sua fase, o que impossibilita a utilizacao de formatos de
modulacao que introduzam informacao na fase do sinal 6ptico.

O desenvolvimento de sistemas de mais alta velocidade, necessario devido a cres-
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cente demanda por mais altas taxas, passou a ser dificultado por distorgoes como a
dispersao cromética e a PMD [19], as quais se tornaram mais significativas nos siste-
mas opticos. A deteccao coerente, em conjunto com a equalizacao eletronica, permite
um desempenho superior na compensagao da PMD e da CD [2], [5], [19], [11], em
comparagao com a deteccao direta, tornando o sistema mais robusto e aumentando
a sensibilidade do receptor 6ptico [19], [11], além de facilitar a separagdo de sinais
multiplexados em polarizacoes ortogonais.

E importante acrescentar, ainda, que a utilizacao da deteccao coerente, ou seja, a
presenga de um LO como referéncia no receptor, introduz no sistema a necessidade de
se lidar com ruido de fase. O ruido de fase é caracterizado por flutuagoes aleatorias
na frequéncia do laser dentro de sua faixa de operacao. Ele pode ser quantificado pela
largura espectral dos lasers do transmissor e do oscilador local. Se nao for compensado,
esse ruido de fase provoca rotacoes na constelacao do sinal, causando erros na deteccao
e, portanto, comprometendo o desempenho o sistema [16]. Felizmente, existem técnicas
digitais para compensacao desse tipo de ruido, conhecidas como técnicas de recuperacao

de fase, que serao apresentadas na Secao 3.3.3.

3.1 Formatos avancados de modulagao

Uma maneira de se aumentar a quantidade de informacao transmitida em uma
mesma largura de banda, ou seja, aumentar a eficiéncia espectral, é a utilizagao de for-
matos avancados de modulacao. Sao ditos avancados todos os formatos de modulagao
diferentes do OOK, o qual, até os ultimos anos, era predominante nos sistemas épticos
instalados. Os esquemas de modulacao que mais vém recebendo atencao atualmente
sao variagoes do PSK (que introduz informacgao na fase do sinal) e do QAM (que
introduz informagao na amplitude e na fase do sinal).

Atencao especial vem recebendo o QPSK, que, para uma dada largura de banda,
consegue transmitir o dobro de informagao de um BPSK (chaveamento por desvio de
fase bindrio - binary phase-shift keying) para uma mesma BER. Um receptor para o
esquema QPSK puro precisa de um sincronismo entre a fase do sinal recebido e a fase
do oscilador local. Esse sincronismo pode ser feito por meio de um PLL (phase-locked
loop) 6ptico ou elétrico [15]. Uma alternativa que dispensa a utilizagdo de um PLL é o
DQPSK, que veicula a informacao na diferenca entre a fase de dois simbolos adjacentes

e nao na fase absoluta do sinal, como no caso do QPSK puro. O DQPSK permite,



inclusive, a utilizacao da deteccao nao-coerente no receptor, bastando a introducao de
um interferometro 6ptico antes da fotodeteccao, o que caracteriza a detecgao diferencial.

Outra alternativa ao QPSK puro, que dispensa a utilizacao de um PLL, é o QPSK
com decodificacao diferencial e detecgao coerente (differential-coding QPSK - DC-
QPSK) [20]. No DC-QPSK, nao é utilizada a detecgao diferencial e sim a decodificacao
diferencial. A Figura 3.1 ressalta a realizacao da decodificacao diferencial somente apds

a decisao do simbolo.

DC-QPSK

Detecgio Processamento . Decoditicagio
.. .. Decisio —> . .

coerente digital de sinais diferencial

Figura 3.1: Diagrama em blocos simplificado do receptor para um sistema DC-QPSK.

A decodificacao diferencial é importante porque torna o sistema imune a cycle slips,
ou escorregoes na constelacao, que poderiam causar sequéncias de erros catastréficas
para o sistema, caso a informacao estivesse veiculada na fase absoluta do sinal. Se a in-
formacao estiver veiculada na transi¢gao entre os simbolos, um escorregao na constelacao
acarretara apenas um erro de simbolo e nao uma sequéncia de erros.

O DQPSK com deteccao nao-coerente requer uma maior SNR para uma mesma
BER, se comparado ao DC-QPSK, que utiliza a deteccao coerente, como pode ser
observado por meio das curvas tedricas da Figura 3.2. E necessério frisar, também, que
a deteccao erronea de um simbolo, para um esquema com deteccao coerente que utilize
a decodificacao diferencial, acaba acarretando um erro na decodificacdo do proprio
simbolo e também do simbolo seguinte. Por essa razao, a probabilidade de erro de
simbolo para um sistema DC-QPSK ¢ aproximadamente o dobro da probabilidade de
erro de simbolo para um sistema QPSK puro [21], para uma mesma SNR. O mesmo
vale para a probabilidade de erro de bit, como também pode ser observado na Figura
3.2.

Um sinal QPSK pode ser modelado como [22]:

2,
Smlt) = \/ 2 cos [27cht+(2m—1)% ,0<t<T (3.1)

em que m = 1, 2, 3, 4; E, é a energia por simbolo, T é o periodo do simbolo e f. é
a frequéncia da portadora. De maneira equivalente, a Equagao (3.1) pode ser escrita

COImo:

Sm(t) = 255 cos [(2m - 1)%] cos(27rfct)—\/§sin [(Zm - 1)%] sin(2m f.t) . (3.2)
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Probabilidade de erro de bit

S REEY DQPSK com deteccao ndo—coerente
= = = DC-QPSK com detec¢éo coerente

10_6 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

SNR (dB)

Figura 3.2: SNR x BER para QPSK, DQPSK e DC-QPSK.
[21] (com adaptagdes)

Utilizando-se as seguintes funcoes de base:

¢i(t) = \/g cos(2m fet), 0<t<T (3.3)
bo(t) = —\/gsin(%rfct), 0<t<T (3.4)

pode-se escrever o sinal em funcao dos termos que multiplicam as fungoes de base:

t
ult) = ST, [ o ] (35)
2(t)
em que o operador (.) denota o transposto e S,, é definido como:
VvV Es 2m — 1)%
S, — cos [(2m —1)§]  m=1,2.34 (3.6)
VEsin [(2m — 1)F]

resultando em:
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A informacao transmitida pode ser recuperada pelo receptor apresentado na Figura

3.3, em que 7(t) é o sinal recebido, definido como:

r(t) = sm(t) +w(t) , (3.8)

em que s,(t), m = 1,2,3,4, é o sinal transmitido e w(t) é o ruido gaussiano branco

adicionado no canal, com média zero e densidade espectral de poténcia igual a Ny/2.

Correlator

$,,(1)
—>

Decisor ——>

Correlator

Figura 3.3: Receptor composto por um par de correlatores.

Ainda na Figura 3.3, os elementos r,, n = 1,2, podem ser definidos como:

Ty = /0 r(t) o, (t)dt =

T T
_ / s on®dt+ [ w(t)on(t)dt
0 0
= Spntw,, m=12234 n=12 (3.9)
em que
T
s / $n(B) (1) (3.10)

w, = /OTw(t)¢n(t)dt | (3.11)



A partir de 3.10, pode-se calcular a componente de sinal apés cada correlator, ou

seja, Sm1 € Sma:

Sm1 = /0 Sm(8)¢
T FE, T
= ) \/ 2T cos [(Qm - 1)1} cos(2m fet) - \/gcos(%rfct)dt -
r E T
- /0 \ QTS sin [(Zm - 1)1] Sin(27 fot) - \/g cos(2m fot)dt =

= %\/Ecos [(2m - 1)3 /OT cos? (2 f.t)dt =

= %\/ESCOS [(Zm - 1)%} T

L(t)dt =

2
= /B, cos [(2m - 1)%} , m=1,2,3.4 (3.12)
o que resulta em:
Es
Sm1 = + 7 s (313)

e, da mesma forma, pode-se verificar que:

sma = \/E, sin [(Zm - 1)%} , m=1,2,3,4 (3.14)
resultando em:
E,
Sma = £/ 5 (3.15)

Pode-se, entao, calcular a poténcia média de s,,1 € Spo:

PSml = E{|Sm1|2} = % ; (316)
E;
P, = E{|sm|’} = - - (3.17)

Entao, a poténcia média do sinal, que pode ser escrito como s, = S;,1 + jSme Na

saida dos correlatores, pode ser calculada como:

Psm = Psml + PSmQ = ES . (318)

Ja para o ruido, como a esperanca de w(t) é zero, a esperanca de w,, também serd

Zero:



Ja a variancia de w,, pode ser calculada como [22]:

\/7/ Jeos(2m il )dtr _

9 (T
?/ w(ty)cos(2m foty)w (tg)COS(Qﬂfctg)dtldtg} =
o Jo

Il
&

T /T
- %/ / E [w(ty)w(ts)] cos(2m fot1)cos(2m fota)dt dty =
- / / Ry (t1,t2) cos(2m fot1)cos(2m fots)dt dty | (3.19)

em que, Ry (t1,t2) é a fungao de autocorrelagao do ruido w(t), a qual pode ser calculada
como a transformada inversa de Fourier da densidade espectral de poténcia do ruido:

Ry (1) =F! {%} = %5(7) . (3.20)

Dessa forma, a Equacao (3.19) pode ser simplificada [22]:

Na 2 T T
03}1 = TOT/ / d(ty — to)cos(2m fet1)cos(2m foto)dt dts =
o Jo

N2 (T,
— 2 p—
5 —T/O cos”(2m f.t)dt

No
= — 3.21
2 ? ( )

em que foi assumido f. multiplo inteiro de 1/7.

O ruido resultante na saida dos correlatores é a combinagao das duas componen-
tes de ruido w; e wy, as quais podem ser chamadas componentes em fase (w;) e em
quadratura (wg) do ruido gaussiano complexo wy:

wy = w,(C ) +]U)]E: ) (3.22)

Como as componentes do ruido sao independentes e possuem média zero, a variancia

do ruido gaussiano complexo pode ser calculada, a partir da Equagao (3.21), como:

No N
2 _ 2 2 _ t%o  4Y0

E, j4 que a média do ruido é zero, sua poténcia média (P,) corresponde a prépria

=N, . (3.23)

variancia, ou seja, P, = Nj.
A Figura 3.4 exibe o ruido gaussiano complexo, formado pela combinacao de suas

componentes em fase e em quadratura.
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ey

_ . (D)
Wy =W, + Jw,

4+ Q
Ruido gaussiano complexo

(em forma de sino) N

n w
com variancia N, L . . N,
/ Gaussiana com variancia —

>
>

. ©)

Wy
Gaussiana com variancia —%

Figura 3.4: Ruido gaussiano complexo.

A SNR ¢ definida como a poténcia média do sinal (P, ) sobre a poténcia média do
ruido (P,):

P E
SNR = —=2m — = 3.24
PN (3.24)

E comum a utilizagao de uma definicao de SNR mais conveniente para a com-
paracao entre formatos de modulacao, na qual se utiliza a energia por bit E, em vez
da energia por simbolo. Essa defini¢ao da SNR foi a utilizada neste trabalho, ou seja,

nas simulacoes realizadas foi considerado:

SNR = 2 (3.25)

E importante, também, relacionar a SNR com a SNR dptica. A OSNR se diferencia
da SNR por um fator de normalizagao, o qual se baseia em uma escolha particular para
a banda de referéncia do ruido e por levar em conta o sinal e o ruido em todos os modos
de polarizagao. A definigdo de OSNR é [23]:

P,
2NaspByes

em que P,, representa a poténcia média do sinal, somada nos dois estados de pola-

OSNR = (3.26)

rizacao, Nasg € a densidade espectral de poténcia do ruido ASE em uma polarizagao e
a banda de referéncia B,.s ¢ normalmente assumida como 12,5 GHz, o que corresponde
a resolucao de 0,1 nm dos analisadores de espectro 6pticos no comprimento de onda de
1550 nm. O fator 2, na equacao, é interpretado como o ruido ASE sendo contado nas

duas orientagoes de polarizacao.
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Dessa forma, utilizando-se a definigao da SNR como Ej, /N, e assumindo-se equi-

valéncia entre Nagg e No, pode-se relacionar a SNR com a OSNR como em [23]:

Ry,
ref

OSNR =

SNR | (3.27)

em que R, representa a taxa de bit.
A probabilidade de erro de simbolo de sistema QPSK, operando sobre um canal

AWGN, pode ser aproximada por [22]:

Eq
PS,QPSK ~ erfc < 2N0> s (328)

em que “erfc” representa a funcao erro complementar.
Como ja mencionado, um sistema DC-QPSK possui uma probabilidade de erro de

simbolo de aproximadamente o dobro de um sistema QPSK coerente puro [21], ou seja:

E;
PS,DC’—QPSK ~ 2erfc ( 2N0> . (329)

Se o codigo de Gray for utilizado para o mapeamento dos bits, a probabilidade de

erro de bit para um sistema MPSK pode ser aproximada por [21]:

1
B ~ — P, ) 3.30
b,MPSK log, (M) MPSK ( )

Portanto, para um sistema QPSK, no qual M = 4 e E, = 2E,, sendo que E,

representa a energia por bit transmitido, a probabilidade de erro de bit pode ser escrita

1 I B
Pb,QPSK ~ §erfc ( Fb) . (331)
0

Dessa forma, a probabilidade de erro de bit para um sistema DC-QPSK, pode ser

| E
Pb,DC—QPSK ~ erfc < ﬁb> . (332)
0

CO1mo:

escrita como:
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3.2 Multiplexacao de sinais em polarizagoes ortogonais

Outra técnica que aumenta a taxa de transmissao, sem aumentar a largura de
banda requerida, é a multiplexacao de sinais em polarizagoes ortogonais. O modo de
propagacao fundamental de uma fibra monomodo pode ser decomposto em dois modos
degenerados, que sao ortogonais entre si. Cada um desses dois modos ortogonais da
portadora 6ptica pode ser utilizado para a transmissao de informagoes independentes,
criando, dessa forma, dois canais paralelos e independentes sobre um mesmo compri-
mento de onda. Esta técnica de multiplexagao dobra o nimero de bits por simbolo
transmitido [2], ou seja, dobra a capacidade do canal Gptico [24].

Com a utilizacao dessa técnica, é acrescentada, ao receptor coerente, a complexi-
dade de detectar corretamente os sinais enviados nas duas orientagoes de polarizacao.
Para uma deteccgao perfeita, a orientagao de polarizagao do oscilador local deveria estar
totalmente alinhada com a orientagao do sinal recebido. Essa, porém, é uma tarefa
complicada, pois nao basta que as orientagoes do laser transmissor e do oscilador local
estejam alinhadas, visto que o estado de polarizacao do sinal transmitido é constante-
mente modificado ao longo do canal de transmissao: ocorrem rotacoes das orientacoes
de polarizacao sobre o eixo que indica a direcao de propagacao do sinal e defasagens
entre as duas orientacoes ortogonais de propagacao. Esses fenomenos aparecem devido
ao fato de a fibra nao ser perfeitamente cilindrica ao longo do seu comprimento e,
também, devido a PMD e a outros fatores, como uma compressao mecanica da fibra.

A PMD é causada pela birrefringéncia da fibra [25]. A birrefringéncia, por sua
vez, é causada por variagoes na elipticidade da fibra, devido as micro-irregularidades
inerentes ao seu processo de fabricacao. Isso faz com que os indices de refracao para os
dois modos ortogonais de polarizagao sejam diferentes. Dessa forma, a PMD faz com
que a velocidade de propagacao dos dois modos ortogonais de polarizacao apresente
diferencas, causando o alargamento dos pulsos [15], o que leva a interferéncia inter-
simbdlica [26].

A Figura 3.5 mostra um possivel estado de polarizagao do sinal recebido no momento
da sua deteccao pelo oscilador local. No esquema ilustrado, como a orientacao do
oscilador local serve de referéncia na deteccao do sinal, o que serd recebido, tanto
na orientacao vertical quanto na horizontal, sera a mistura de componentes dos sinais
enviados nas duas orientagoes originais, representada na figura por suas projecoes sobre
os eixos horizontal e vertical.

A mistura dos sinais nas duas orientagoes de polarizacao pode ser modelada como:
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Orientagdo do :
sinal recebido @ =

X
u h

Orientagao do
oscilador local

Figura 3.5: Deteccao dos sinais multiplexados em polarizagao.

[rﬁ(t) ] _ [ Vet —T —¢] [ sz(t) ] | (3.33)

r5(t) VI=6 Ve sy(t)

em que sz(t) e s;(t) representam os sinais nas duas orientagoes de polarizacao originais,
antes da deteccao pelo oscilador local, 7;(t) e r3(t) representam os sinais nas duas
orientacoes de polarizagao com referéncia no oscilador local, apds a detecgao. A matriz
de Jones 2x2, descreve o estado de polarizacao da transmissao na fibra e é definida em
[27]. Na matriz de Jones, ¢ denota a divisao de poténcia e v a diferenga de fase entre
os dois modos de polarizacao.

Se a defasagem entre os modos de polarizacao for considerada igual a zero, o estado
de polarizacao pode ser descrito pelo angulo de rotacao « entre os sistemas de eixos

2

mostrados na Figura 3.5. Nesse caso, basta fazer ¢ = cos®a e a matriz de Jones (J)

pode ser representada por:

J [ cos(a) —sin(a) ] (3.34)

sin(a)  cos(«)

Com a deteccao coerente, a demultiplexacao dos sinais multiplexados em pola-
rizacao pode ser feita no dominio eletronico, por meio de técnicas de separacao de
fontes, sendo que efeitos lineares como a PMD também podem ser compensados por
técnicas de processamento digital de sinais, o que reduz o custo com componentes

opticos utilizados para compensar esses efeitos.
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3.3 Receptor coerente

A Figura 3.6 mostra o esquematico de um receptor éptico balanceado coerente para
um sistema DP-QPSK. O receptor é composto por: um PBS (polarization beam split-
ter) que separa o sinal recebido em duas componentes, com orientagoes de polarizacao
ortogonais; um PBS que separa a poténcia do laser oscilador local em dois fluxos; duas
hibridas de 90° que sao responsaveis pela combinacao do sinal recebido com o sinal pro-
veniente do oscilador local; 4 pares de fotodetectores balanceados que sao responsaveis
pelo batimento entre o sinal recebido e o LO e pela conversao optoelétrica do sinal;
conversores analdgico-digital que fazem a filtragem, amostragem, quantizacao e codi-
ficacao necessarias para a digitalizacao do sinal; um bloco responsavel pela equalizacao
eletronica e demultiplexacao de polarizacao; um bloco responsavel pela recuperacao de
portadora e de fase, que faz a recuperacao do ruido de fase e do desvio de frequéncia
e um bloco para a decisao de cada simbolo e decodificacao diferencial para tornar o

sistema imune aos cycle slips.

f‘ﬁ% A/D
Hibrida ]
Sinal 90° .
) PBS
Optico ;\._:% A/D
LO S
L.~ — pBS S A/D
¥ Hibrida
90°
fﬁf‘% A/D
Equalizacao Recuperagao DecisZo
e de o
LO = Oscilador local N Demultip!exagao Portadorae Decodificacio
PBS = Polarization beam splitter de Polarizagéo deFase
A/D = Conversor analégico/digital

= Fotodetectores balanceados

Figura 3.6: Diagrama em blocos do receptor éptico balanceado coerente para um sis-
tema DP-QPSK.

Cada um dos componentes apresentados sera mais bem explorado nas secoes sub-
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sequentes. Outros componentes, como o pré-amplificador éptico, nao foram mostrados

na figura, mas podem estar presentes, dependendo da arquitetura do receptor.

3.3.1 Front-end 6ptico

A Figura 3.7 exibe a estrutura basica de um front-end éptico coerente com diversi-
dade de fase e de polarizacao, para um sistema DP-QPSK. O front-end é formado por
um oscilador local, dois PBSs, quatro acopladores de entrada de 3 dB ou splitters, dois
defasadores de 90°, quatro acopladores de saida de 3 dB, e quatro pares de fotodetecto-
res balanceados. Cada hibrida, com duas entradas e quatro saidas (2x4), compreende o
par de acopladores de entrada, o defasador e o par de acopladores de saida destacados

na figura.

Hibrida 90°

"H =Acoplador de 3 dB

= Defasador Hibrida 90°

i = Fotodetectores balanceados

LO = Oscilador local

PBS = Polarization beam splitter

Figura 3.7: Front-end 6ptico balanceado com diversidade de fase e de polarizacao.

O front-end é o elemento responsavel pela conversao do sinal éptico em quatro
fluxos elétricos. A combinacao do sinal recebido com o sinal vindo do oscilador local
ocorre na hibrida de 90° e a posterior conversao optoeletronica do sinal é realizada
pelos fotodetectores. Na saida do front-end sao disponibilizadas as componentes em

fase e em quadratura para cada uma das orientagoes de polarizagao, h (horizontal) e v
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(vertical). As orientagoes h e dizem respeito a referéncia na deteccao e, por convencao,
as orientacgoes de polarizagao que se referem ao sinal transmitido sdo nomeadas, neste
trabalho, orientacoes T e /.

O campo elétrico (F,(t)) do sinal 6ptico recebido, pode ser escrito como a com-

binagao das componentes nas duas orientagoes de polarizagao [15]:

E,(t) = EMt) + EX(t) (3.35)

em que
EP () = [Au(8)e™*D 4 n(t)] &R (3.36)
E’(t) = [Ar(t)ejq”(t) + n,(t)] ' (3.37)

Nas Equacoes 3.36 e 3.37, A, e ¢, representam, respectivamente, a amplitude e a fase
do sinal na orientacao de polarizacao horizontal e A, e ¢, representam, respectivamente,
a amplitude e a fase do sinal na orientacdo de polarizacao vertical. A frequéncia
angular da portadora optica é representada por w.. Também, n, representa o ruido
gaussiano complexo (mostrado na Figura 3.4) na orientagao de polarizagao horizontal e
n, representa o ruido gaussiano complexo na orientacao vertical. O ruido ng é composto
das partes real (ns) e imagindria (nsg), as quais possuem distribuicdo gaussiana com

média zero e variancia Ny/2, na forma:

ns = Ns1 + JjNsg (3.38)

e o mesmo ¢é valido para o ruido n,..

O campo elétrico do oscilador local pode ser representado por:

Ero(t) = Elo(t) + Ejo(t) | (3.39)

em que

Elo(t) = Ejo(t) = [Ar + np(t)] &0t . (3.40)

Na Equacao (3.40), A; e wro representam, respectivamente, a amplitude e a
frequéncia angular do sinal éptico do oscilador local. A amplitude A; nao possui
dependéncia com o tempo, visto que é um valor fixo. O ruido do oscilador local é
representado por ny; e pode se originar, por exemplo, de uma possivel amplificagao

éptica utilizada para aumentar a poténcia do LO [15].
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Os splitters sao utilizados para dividir a poténcia do sinal em dois fluxos, enquanto
os acopladores de saida fazem a combinacao entre os dois sinais épticos presentes em
suas entradas. A relagao simplificada entre as entradas (I; e I) e as saidas (O; e Oy)

de um acoplador pode ser escrita da seguinte forma [23]:

O, _ vi—a e I (3.41)
0, Va —VI—a|l|bL]’ '

em que ¢ representa um dos coeficientes de acoplamento e 1 — ¢; representa o outro
coeficiente. Portanto, para um acoplador de 3 dB, em que ¢; = 1/2, a relagao entre as

entradas e as saldas pode ser escrita como [15]:
Oy

1 [1 1 I
0. :\ﬁll _1”12]. (3.42)

Jé os defasadores, introduzem uma defasagem de 90° no sinal. Dessa forma, a funcao

de transferéncia para a hibrida 2x4 de 90°, livre de imperfeicoes e considerando-se a

polarizacao horizontal, é a seguinte:

01 1 6j7r/2

Oy | 1|1 —eim? ER(t) (3.3
Os 211 1 En o (t) '
O, 1 -1

Cada fotodetector toma o quadrado do modulo da soma das entradas. Dessa forma,
a fotocorrente em quadratura ig(t) na polarizagao horizontal na saida do primeiro par

de fotodetectores balanceados é a seguinte:

2 2

B} () = Elo(t)e’™”
2

B} () + Elo(t)e’™”
2

i) = R

= H{|Et0 + Bl

2 - - 2
| - B } ()
em que R é a responsividade do fotodetector e deve possuir o mesmo valor nos dois
fotodetectores do par, para que eles estejam perfeitamente balanceados.

Na saida do segundo par de fotodetectores balanceados, a fotocorrente em fase i;(t)

na polarizacao horizontal é a seguinte:

2} | (3.45)



Para resolver as Equagoes (3.44) e (3.45), utiliza-se a seguinte relacao:

~ ~ 2 . ) . ~
EMt) + Eﬁo(t)‘ = |[As(®)e?® D + ny(t)] e + [Af + np(t)] emotf h. (3.46)

Para a resolugao da Equacao (3.46), utiliza-se a propriedade [28]:

|2+ k|? = a® + 0% + 2R [2k"] | (3.47)

em que R [.] representa a parte real da expressao entre colchetes, z e k sdo nimeros

complexos que podem ser escritos na forma polar como:

z=ae? e k=0be? (3.48)

em que a e # representam, respectivamente, o médulo e o argumento do niimero com-
plexo z, enquanto b e ¢ representam, respectivamente, o médulo e o argumento de
k.

Dessa forma, pode-se considerar z equivalente a primeira parte da Equacao (3.46),

ou seja:

z= [As(t)ej¢s(t) - ns(t)} elwet (3.49)

e, portanto,

a = |z = |[[As)e?? O + ny(t)] 2| = | Ay (£)e?? D + ngy(t)| |7
= |Ay(t)e? O 4 n(t)] . (3.50)

Da mesma forma,

b= |]€| = HAL + TLL(t)] €ijot‘ == |AL +TLL(t)| |€ijot‘ == |AL +TLL(t)| . (351)

Para resolver a Equagao (3.46), utilizando a Equagao (3.47), falta encontrar:

2k = {[A(t)e’” O + ny(O)] € {[AL + ()] 101} (3.52)
Sendo
{[AL + np(@)] 1ot} = [Ap +ng(8)]" (erot) =
= [Ap +np(t)]e 7o »
~ [Ap+ng(t)] e 7ot (3.53)
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entao

b — [As(t)ej(¢s(t)+w°t) —i—ns(t)ej“’ct] [ALe_j“Lot +nL(t)e—ijot] ) (3.54)

Portanto, com a multiplicacdo dos termos da Equacao (3.54) e com a utilizagao
dos termos encontrados nas Equagoes (3.50) e (3.51), a resolucao da Equagao (3.46), a

partir da Equagao (3.47) resulta em:

Ert) +E§O(t)]2 = {ABEHD 1 (O + AL +np ()] +
+2R{ A, (t )ej[% t)+t(we—wro)) Ap +
+A,(t )eJ [ps () +t(we— U-’LO)]nL(t> +
+Apeltwewrolp, (t) +
g (t)ng (t)elt@ewro} Y (3.55)

Definindo-se a frequéncia intermediaria como:

Wip = W, —Wro (356)

e considerando-se o valor do batimento ruido-ruido muito pequeno frente as outras

parcelas da equacao, ou seja,

ns(t)np(t) =0, (3.57)
a Equagao (3.55) pode ser reescrita:
. {|A,(0)e7* O +ny ()] + | AL + n ()] +
F2R{ AL Ay (1) Wrrttos () 4
+ A, (t)e?Crrttes O (1) 4
FALe et (1))} (3.58)

EMt) + Epo(t)

Como

R {ApAg(t)e?@rrtto O — A; A (t) cos(ps(t) + wirt) (3.59)

pode-se, ainda, escrever:

B0+ Bo)] = (40O 4 n )] + AL +ns(0) +
+2ALAS( )COS(¢3(t) + Ld]Ft) +
+2R { [Arns(t) + As(t)ng(t)el O] ejw’Ft}}E . (3.60)
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Da mesma forma, é possivel derivar a equacao para a orientacao de polarizacao

vertical U:

B () + Eo )] = {|A0)e”® + ()] + AL +ni () +
+2A1 AL (t) cos(¢(t) + wrpt) +
2R {[Apn, (8) + A (g (e’ O] 27 T (3.61)

Para a resolugao das Equagoes (3.44) e (3.45), que representam as fotocorrentes na

orientacao horizontal, é necesario, ainda, que se encontre:

EMt) — E,@O(of — |[A(£)e* D 4 n ()] et — (A +np(8) 0 R . (3.62)

Para resolver a Equagao (3.62), é adotado um procedimento similar ao adotado

anteriormente, utilizando-se a propriedade

|2 — k| = a® 4+ 0> — 2R [2k7] | (3.63)

sendo possivel encontrar, para a orientagao de polarizacao horizontal:

B0~ Blo)| = (|40 +n@f + AL+ ns(0) +
—2A A(t) cos(os(t) + wrpt) +
—2R { [Apns(t) + A (Dnp(t)e?* O] 7t h - (3.64)

e, da mesma forma, para a orientacao de polarizagao vertical:

IEX(8) — o) = {|A0)er* D 4 n,(8)]" + A + nu(6) +
—2A1 A, (t) cos(d,(t) + wrrt) +
—2R{[Arn,(t) + A (t)ng (£ D] 1t M5 . (3.65)

Finalmente, utilizando-se os resultados obtidos nas Equagoes (3.60) e (3.64) e
fazendo-se as simplificagoes e ajustes necessarios, é possivel encontrar as correntes em
fase e em quadratura para a orientacao horizontal, retomando-se o desenvolvimento
apresentado nas Equagoes (3.44) e (3.45).

Portanto, considerando-se um front-end livre de imperfei¢bes e considerando-se,
ainda, os ruidos shot (ig,) e térmico (i), antes desconsiderados, as correntes provindas

dos fotodetectores, para a orientacao de polarizacao horizontal, sao as seguintes:

25



ih(t) = RALAL) sin(wjpt + ¢s(t))h +
+RR{ [Ang(t) + Af()ng ()7 O] S@rH TV g 4y, (3.66)

ih(t) = RALA(t) Cos(w[Ft + ¢s(t))h +
FRR{ [Apn () + A,()ng () O] Fr V h gy + iy, . (3.67)

Nas fotocorrentes das Equagdes (3.66) e (3.67), a componente do sinal desejado
estd no primeiro termo, que exibe o batimento do sinal recebido com o laser do LO. No
segundo termo estao as componentes do batimento entre o LO e o ruido do sinal e entre
o sinal e o ruido do LO [15]. O ruido shot ou quantico é introduzido pelo processo de
fotodetecgao e ocorre devido a natureza quantica dos fétons, enquanto o ruido térmico
é intrinseco do receptor [25].

Da mesma maneira, partindo-se das Equagoes (3.37) e (3.40), é possivel a derivagao

das correntes em fase e em quadratura para a orientagao de polarizacao vertical:

z”Q(t) = RApLA.(t)sin(wrpt + ¢, (1))0
+RR {[ () + A(t)np(t )e]¢r(t):| eI wrrt+m/2) }v Vg i (3.68)

i0(t) = RALA(t)cos(wrpt + ¢ (1))0 +
+RR{[Arn,(t) + A (H)nL(t )ejd’?”(t)} LD g, iy . (3.69)

As equacoes das fotocorrentes apresentadas sao referentes a fotodeteccao balance-
ada, como ilustrado na Figura 3.7. H4&, entretanto, a possibilidade de se utilizar a
fotodetecgao simples (SED), na qual apenas um fotodetector é necessario para a de-
tecgdo de cada fotocorrente (ver Figura 3.8), o que torna o receptor mais simples e
mais barato.

Entretanto, enquanto a deteccao balanceada permite a utilizacao de toda a poténcia
do sinal recebido para a detecgao, a deteccao simples utiliza apenas metade da poténcia.
Portanto, a deteccao balanceada prové um maior alcance na transmissao éptica e per-
mite se trabalhar com um intervalo maior de valores aceitaveis de poténcia para o sinal
recebido [6]. Além disso, a detecgao simples deixa de eliminar importantes termos de
ruido, como pode ser visto na Equagao (3.70), que representa a fotocorrente em fase

para a orientacao de polarizacao horizontal, no caso da utilizagao da SED:
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= =Acoplador de 3 dB
= Defasador Hibrida 50°

$ = Fotodetector simples
LO = Oscilador local

PBS = Polarization beam splitter

Figura 3.8: Front-end 6ptico com deteccao simples.
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o R{[Awna(t) + Ay ()@ O] e h gy iy, (3.70)

Em comparagao com a mesma fotocorrente, relativa a detecgao balanceada (Equagao
(3.67)), nota-se que, no caso da SED, deixam de ser eliminados os termos referentes a
intensidade do sinal recebido com ruido ’As(t)ejd’s(t) + ns(t)|2 e a intensidade do laser
LO com ruido |Ay + ng(t)|° [15]. Pode-se notar, também, que o termo de sinal tem a
metade do valor do mesmo termo para a detecgao balanceada.

Porém, segundo avaliacdo criteriosa realizada em [7], a detecgdo SED pode ser
uma alternativa interessante a mais complexa e cara deteccao balanceada. De acordo
com o estudo, ha certo intervalo de valores de poténcia do sinal recebido no qual o
desempenho da SED se aproxima do desempenho da deteccao balanceada, desde que
o receptor esteja muito bem projetado. E mostrado, também, que a poténcia do LO
deve ser suficientemente alta em relacao a poténcia do sinal recebido para que a OSNR
requerida, no caso da deteccao SED, nao seja penalizada em relacao a OSNR requerida

para a deteccao balanceada.
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Ainda no front-end 6ptico, as fotocorrentes originadas na saida dos fotodetectores
sao filtradas, amostradas, quantizadas e codificadas, sendo, portanto, convertidas para

o dominio digital, por meio de conversores analdgico-digital.

3.3.2 Equalizacao e demultiplexacao de polarizacao

Ja no dominio eletronico, sao utilizadas técnicas de processamentos de sinais para a
compensagao das distorgoes inseridas durante a transmissao, o que é uma caracteristica
peculiar dos receptores coerentes digitais [19]. Nos sistemas 6pticos, o equalizador é o
componente responsavel por compensar essas distor¢oes, em particular, a PMD, a CD,
e as rotacoes de polarizacao que ocorrem durante a transmissao.

Dispersao cromética é como se chama o fenémeno pelo qual diferentes componentes
espectrais do pulso trafegam em diferentes velocidades pela fibra [26]. A CD engloba
duas componentes: dispersao do material e dispersao do guia de onda. A dispersao do
material provém da caracteristica da silica (material utilizado na fabricagao da fibra)
de possuir o indice de refracao dependente da frequéncia, fazendo com que diferentes
componentes de frequéncia trafeguem com velocidades distintas.

A dispersao do guia de onda refere-se a dependéncia da distribuicao de poténcia
na propagacao de um modo na fibra com o comprimento de onda. Quanto maior o
comprimento de onda, uma maior porcao da energia de um modo de propagacao se
concentra na casca da fibra e uma menor porcao se concentra no ntucleo. E, conforme
a distribuicao da poténcia se altera, o indice de refracao efetivo também muda. Se
uma maior porcao de poténcia estda no ntcleo, mais préximo o indice de refracao efe-
tivo serd do indice do nicleo e vice-versa. Entao, se o comprimento de onda muda,
a distribuigdo de poténcia muda, alterando, assim, o indice de refragao efetivo [26].
Dessa forma, a velocidade de propagacao fica dependente do comprimento de onda e,
consequentemente, da frequéncia.

Portanto, a CD causa um espalhamento temporal nos componentes de frequéncia do
sinal, causando um espalhamento dos pulsos. Conforme a CD se acumula, os simbolos
vizinhos comegam a se sobrepor no tempo, levando a interferéncia inter-simbdlica.

O parametro de dispersao cromética (D) pode ser escrito como D = Dy, + Dy, em
que D), é a dispersao do material e Dy, a dispersao do guia de onda. O parametro
D é medido em ps/(nm.km), unidade que expressa o espalhamento temporal (em ps),
por distancia de propagacao (em km), por largura espectral de pulso (em nm).

A Figura 3.9 mostra o parametro de dispersao em func¢ao do comprimento de onda

para uma fibra monomodo padrao. Na janela de 1,55 pum, o valor de D para a fibra
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monomodo padrao fica entre 16 e 19 ps/(nm.km) [15].

30 ¢ Dy

20 +

D - disperséo total

Dispersdo D (ps/(nm-km))

Dy

1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7
Comprimentode onda (um)

Figura 3.9: Dispersao cromatica em uma fibra monomodo padrao.

[26] (com adaptacoes)

A dispersao do guia de onda pode ser modificada, de modo que a dispersao na
janela de 1,55 pum seja proxima de zero. Essa é uma propriedade das fibras de dis-
persao deslocada (dispersion-shifted fibers - DSFs). Além disso, a dispersao do guia
de onda pode ser modificada de forma a exceder enormemente a dispersao do mate-
rial. As fibras compensadoras de dispersao (DCFs), por exemplo, possuem uma CD
altamente negativa para compensar a CD (geralmente positiva) acumulada durante a
transmissao [23]. Essa é uma forma de compensagao 6ptica da CD, a qual também
pode ser compensada eletronicamente na equalizacao.

A equalizacao pode ser dividida em equalizacao estatica e dinamica. A equalizacao
estatica pode ser empregada para compensar a maior parte da dispersao cromaéatica
acumulada na transmissao, contando, normalmente, com um filtro de tamanho mais
longo e com coeficientes fixos para a realizacao dessa tarefa.

Ja a equalizacao dinamica tem o propdsito de compensar distorcoes variantes no
tempo, como a PMD e rotagdes nas polarizagoes [19], compensando, também, a CD re-
sidual que nao tenha sido compensada na equalizacao estatica. Essa equalizacao adap-
tativa pode ser feita utilizando-se um conjunto de filtros de tamanhos relativamente
menores, com resposta ao impulso finita (finite impulse response - FIR) e arranjados
em uma estrutura em borboleta, como ilustrado na Figura 3.10.

Os vetores coluna w,,, Wz, Wy, € Wy, possuem comprimento N, sendo que os
elementos de cada vetor representam os pesos ou coeficientes dos filtros.

Ainda na Figura 3.10, as saidas dos filtros, s, (k) e s,(k) sao dadas por:
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Figura 3.10: Filtros em estrutura borboleta.

so(k) = wi,rn(k) + wir,(k) (3.71)
sy(k) = ngrh(k) + Wgyrv(k;) : (3.72)

em que o operador (.)7 denota o transposto e ry(k) e r,(k) representam blocos de N
amostras dos sinais nas duas orientacoes de polarizacao, com referéncia a orientagao
do oscilador local, sendo, portanto, ry(k) = [ra(k),rn(k — 1), ...,ra(k — N)|" e ry(k) =
[ro(k),ro(k = 1), ...,y (k — N

A funcgao dos filtros organizados em estrutura borboleta, neste caso, é estimar a

inversa da matriz de Jones do canal dinamico, ou seja, estimar uma matriz W, tal que:

w=J". (3.73)

Se for considerada apenas a rotagao das polarizagoes:

(3.74)

—sin(a) cos(a)

W= J1— [ cos(a)  sin(a) ]

Considera-se essa hipotese simplificada pois nao é o interesse do estudo a com-
pensacao de degradacoes inseridas na fibra e sim uma analise do impacto das imper-
feicoes do front-end no sistema.

Os coeficientes dos filtros podem ser atualizados utilizando-se a técnica do gradiente

descendente estocastico. Tal técnica resulta nas expressoes:

Wan(k 1) = W) + piea () (K) : (3.75)
Way(k + 1) = Way (k) + pea(k)r (k) ; (3.76)
Wy (k+ 1) = Wy (k) + pey(k)ry (k) ; (3.77)
Wy, (k4 1) = wy, (k) + pey(k)r (k) , (3.78)



em que o operador (.)* denota o complexo conjugado, e, (k) e e, (k) representam os sinais
de erro, dados de acordo com o algoritmo utilizado para estimar os coeficientes dos
filtros e p é o passo de adaptagao. A escolha do valor de p determina as caracteristicas
de convergéncia e o erro de desajuste do algoritmo utilizado.

Serao, agora, apresentados dois algoritmos utilizados para estimar os coeficientes
dos filtros, o CMA e o LMS-DD.

3.3.2.1 Algoritmo do Médulo Constante - CMA

O CMA foi proposto por [14], ainda nos anos 80, como uma forma de equalizagao
cega para sinais QPSK. Este algoritmo é aplicado, tipicamente, em sinais que possuem
o modulo constante, como os sinais M-PSK.

Para sinais M-PSK com poténcia unitaria, o CMA utiliza os seguintes sinais de erro
[27]:

er(k) = (1= |s.(k)[?) sz (k) (3.79)
ey(k) = (1= |sy(k)[*) s, (k) . (3.80)

em que s;(k) e s,(k) representam as saidas do equalizador. O CMA penaliza apenas
desvios no médulo do sinal equalizado, o que o torna imune ao ruido de fase e permite
que a recuperacao de portadora e de fase seja feita independentemente da equalizagao.
Apoés a convergéncia, considerando-se apenas a rotacao das polarizacoes, sendo des-
consideradas as demais distor¢oes inseridas durante a transmissao, ¢ mostrado em [27]

que:

W, (k

()
wyy (k) — sin(a) ;
(k)

(k)

Wy (K

ou seja, os coeficientes dos filtros tendem aos valores dos elementos da matriz inversa
de Jones (Equacao (3.74)). Nesse caso, o CMA realiza apenas a demultiplexacao de
polarizacao e, para isso, basta a utilizacao de um coeficiente por filtro em vez de um
vetor de coeficientes.

A Figura 3.11 ilustra o esquemaético do funcionamento do CMA. A amostra atual da

saida do equalizador (s(k)) é utilizada para estimar o erro que, por sua vez, é utilizado
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Figura 3.11: Esquematico do funcionamento do CMA.

para o calculo da atualizacao dos coeficientes dos filtros. Apds serem atualizados, esses
coeficientes sao aplicados na equalizacao da amostra seguinte do sinal. Os coeficientes
sao recalculados a cada nova amostra do sinal, na tentativa de adaptar-se a mudancas
ocasionais do canal. Por esse motivo, o CMA ¢ dito um algoritmo adaptativo.

Combinando as expressoes referentes a atualizacao dos coeficientes dos filtros, a
partir da técnica do gradiente descendente estocastico, aos sinais de erro das Equacoes
(3.79) e (3.80), obtém-se:

Waa(k + 1) = Waa (k) 4 1 (1 = [5:(k)[*) 52 (k)rh (k) ; (3.81)
Way (b + 1) = way (k) + 1 (1 = [sa(k)[*) sa(k)r; (K) ; (3.82)
Wy (k1) = Wy (k) + 1 (1= 5, (k)7) s, (k) (k) ; (3.83)
Wy (k+1) = wy, (k) +p (1 — |sy(k;)|2) sy(k)r (k) , (3.84)

expressoes as quais representam a atualizacao dos coeficientes dos filtros utilizando-se
o algoritmo CMA.

A inicializacao do conjunto de filtros da estrutura em borboleta pode ser feita, para
os filtros w,, e w,,, utilizando-se a estratégia center-spike, que consiste em preencher
com zeros todos os coeficientes, com excecao do coeficiente central, o qual recebe o
valor um. J& para os filtros w,, e w,,, pode ser utilizada a estratégia de preencher

todos os seus coeficientes com zeros.

3.3.2.2  Algoritmo da Média Quadratica Minima Dirigido por Decisao - LMS-DD

O funcionamento de um equalizador pode ser dividido em duas fases bésicas: fase

de convergéencia dos coeficientes e fase de rastreio do canal. Nao se utiliza o LMS-
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DD na primeira fase por ele nao garantir a convergéncia do equalizador [29]. Dessa
forma, na fase de convergéncia, é comum a utilizacao de algum outro algoritmo, como
o proprio CMA, para refinar os coeficientes do equalizador. Apds uma convergéncia
satisfatoria, entra-se na fase de rastreio. Nessa fase, o LMS-DD utiliza a decisao do
sinal equalizado bem como o préprio sinal equalizado para atualizar os coeficientes dos
filtros, acompanhando as mudancas do canal [30].

O LMS-DD ¢ bastante sensivel ao desvio de frequéncia do sinal, que deve, portanto,
ser compensado antes da equalizacao. Outra caracteristica peculiar do LMS-DD ¢é que
os simbolos decididos sao utilizados na realimentacao do equalizador. Dessa forma, o
processo de equalizacao e de recuperacao de fase sao dependentes entre si. Com essa
interdependéncia, e pelo fato de ja se ter o simbolo decidido na saida do algoritmo,
utiliza-se a recuperacao de fase dirigida por decisao.

A Figura 3.12 mostra o esquemético do funcionamento do LMS-DD. A amostra
atual da saida do decisor (5(k)) é utilizada para estimar o desvio de fase (5(/{;)) e o
erro. A estimativa do desvio de fase é utilizada para estimar o erro e para compensar
o desvio de fase do simbolo equalizado (s(k)). O simbolo cujo desvio de fase ja foi
compensado (s'(k)), também é utilizado para estimar o erro, além de alimentar o
decisor. O erro estimado, por sua vez, é utilizado para o calculo da atualizagao dos
coeficientes dos filtros. Apds serem atualizados, esses coeficientes sao aplicados na
equalizagao da amostra seguinte do sinal. Os coeficientes do LMS-DD também sao

recalculados a cada nova amostra do sinal.

/

r(k) s(k s'(k s(k)
— Equalizador ( )—’\fx> w Decisor
o 00

Recuperagdo de
fase

Pt

Erro

Figura 3.12: Esquematico do funcionamento do LMS-DD.

O algoritmo utiliza os seguintes sinais de erro:

eo(k) = M) (3, (k) — sL(k)) : 3.85)
ey(k) = 1% (k) (§y(k) - s;(k‘)) , (3.86)



em que 5,(k) e 5,(k) representam os simbolos decididos, s/, (k) e s; (k) representam os
simbolos apds a compensacao do desvio de fase e gm(k:) ¢ /Q\y(k) sao as estimativas dos
desvios de fase, obtidos pela recuperacgao de fase, nas duas orientagoes de polarizacao.

Os coeficientes dos filtros sao atualizados de acordo com as seguintes expressoes,
as quais representam uma combinacao da técnica do gradiente descendente estocdastico

com as expressoes para os sinais de erro das Equagoes (3.85) e (3.86) [30]:

Waa(k + 1) = Wa (k) + pe?® (5,(k) — o,(K)) (k) ; (3.87)
Way (ki + 1) = Way (k) + ue™® (5,(k) — s.(k)) (k) ; (3.88)
Wy (k + 1) = wy, (k) + pe?®™® (5, (k) — s, (k) vi(k) ; (3.89)
Wy (k + 1) = wy (k) + pe™® (5,(k) — s, (k) 3 (k) . (3.90)

A equalizagao dos sinais é realizada segundo as Equagoes (3.71) e (3.72), da mesma

forma que para o CMA.

3.3.3 Recuperacao de portadora e de fase

Com a deteccao coerente tornam-se também importantes as compensacoes do desvio
de frequéncia e do ruido de fase. O desvio de frequéncia Ay caracteriza-se pela diferenca
entre a frequéncia central de operagao do laser transmissor e do oscilador local. Como
os sistemas Opticos operam com portadoras em frequeéencias da ordem de terahertz,
sao comuns desvios de frequéncia da ordem de megahertz entre simbolos adjacentes.
O desvio de frequéncia pode ser estimado calculando-se a média da diferenca de fase
entre simbolos adjacentes, visto que este é um desvio com valor praticamente constante
entre simbolos. Dessa forma, uma vez que o desvio de frequéncia seja estimado a partir
de uma quantidade suficiente de simbolos, ele pode ser compensado no restante dos
simbolos recebidos a partir dessa estimativa inicial.

Ja o ruido de fase de um laser representa as flutuacoes aleatérias da frequéncia na
qual ele opera, dentro da sua largura de linha. A largura de linha do laser é definida
como a largura espectral da faixa que estd até 3 dB abaixo da sua poténcia méaxima.
Essas flutuagoes da frequéncia, dentro dessa faixa de operacao dos lasers, causam a
diferenca de fase entre o laser transmissor e o LO.

O ruido de fase, que se reflete na proépria fase 6(k) do sinal, como pode ser observado
na Figura 3.13, pode ser modelado por um processo de Wiener [31] e quantificado

pela largura de linha do laser transmissor e do LO. As técnicas utilizadas para a
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compensacao do desvio de frequéncia sao chamadas de técnicas de recuperacao de
portadora e as utilizadas para a compensacao do ruido de fase sao chamadas técnicas
de recuperacao de fase.

Na Figura 3.13, considerou-se A,, o qual corresponde & soma da largura de linha
do laser transmissor e do LO, igual a 2 MHz e T}, que é o periodo do simbolo, igual ao
inverso da taxa de simbolo de 25 Gbaud em uma polarizacao, correspondendo a 400
ns.

A Figura 3.14 ilustra o efeito causado na fase do sinal por um desvio de frequéncia
de 50 MHz juntamente com o ruido de fase exibido na Figura 3.13.

A fase 0(k), para o simbolo k, pode ser escrita como [31]:

k—1

O(k) =0k — 1)+ Ay = > A, (3.91)

m=0
em que Ay é o desvio de fase do simbolo k, A,, é uma variavel aleatéria com distribuicao
Gaussiana com média nula e variancia igual a 27 A, T.
Em uma constelagao QPSK, o desvio de frequéncia e o ruido de fase causam a
rotacao dos pontos da constelagao, como pode ser observado na Figura 3.15. Na Figura
3.15a, é exibida a constelacao QPSK apenas com ruido aditivo, enquanto que, na Figura

3.15b, a mesma constelagao é, também, afetada pelo ruido de fase.
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(a) Sem ruido de fase. (b) Com ruido de fase.

Figura 3.15: Efeito do ruido de fase em uma constelagao QPSK.

Nota-se que a referéncia de fase é perdida durante a transmissao, fazendo com que
os simbolos nao sejam recebidos nas regioes corretas de decisao. Esse efeito, portanto,

deve ser compensado em um sistema 6ptico de comunicagao. Como ja foi exposto,
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como o desvio de frequéncia é praticamente constante entre simbolos adjacentes, sua
compensagao é mais simples. Ja a compensacao do ruido de fase nao é tao trivial.
Por esse motivo, sao apresentados, a seguir, os principios de funcionamento de duas
técnicas de compensagao do ruido de fase: Viterbi & Viterbi feedforward e dirigida por

decisao.

3.3.3.1 Recuperacao de fase do tipo Viterbi & Viterbi feedforward

A Figura 3.16 mostra a arquitetura da técnica de recuperacao de fase do tipo Viterbi
& Viterbi feedforward.

s(k) s'(k)

X

y 1
(.)M s Filtro _)Harg(') —> PU —>| e—j(.)

Figura 3.16: Recuperacgao de fase do tipo Viterbi & Viterbi feedforward.

Primeiramente, a dependéncia dos dados transmitidos é removida, elevando-se o
sinal M-PSK a M-ésima poténcia. Essa estratégia de remocao de informacao foi pro-
posta por Viterbi & Viterbi em [32]. Em seguida, o desvio de fase é estimado a partir
de amostras passadas e futuras do sinal, por meio do critério da maxima verossimi-
lhanga [33]. A estimativa do desvio de fase do k-ésimo simbolo baseia-se em um filtro
passa-baixas que pondera o vetor de amostras passadas e futuras do sinal, além de
minimizar o efeito do ruido aditivo [34].

Depois disso, o argumento do sinal filtrado é dividido por M e encaminhado a um
algoritmo de desempacotamento de fase (phase unwrapper - PU) para que as descon-
tinuidades de fase sejam removidas, ou seja, para que a fase possa excursionar de —co
a +00, visto que a estimativa de maxima verossimilhanga esta limitada entre —m /M
e +m/M [33]. Por fim, o desvio de fase é compensado com a multiplicagdo do sinal

original pela exponencial com a fase estimada negativa.

3.3.3.2 Recuperacao de fase dirigida por decisao

A Figura 3.17 mostra a arquitetura da técnica de recuperacao de fase dirigida por

decisao. Na realizacao da estimativa do desvio de fase para o simbolo k, essa técnica
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utiliza as decisoes feitas para simbolos anteriores. Apds ter seu desvio de fase estimado
e compensado, o simbolo atual é decidido e realimentado no sistema para o processo

de estimagao do proximo simbolo.

s(k) s'(k) $(k)

Decisor

o)

> X
\.reﬂ?(k)

arg ()

v

Buffer de tamanho N

D -

g\

Figura 3.17: Recuperacao de fase dirigida por decisao.

O estimador de fase DD pode ser definido como [30]:

0(k) = arg (Zg*(k —i)s(k — i)) : (3.92)

i=1

em que $(k) é o simbolo decidido, s(k) é o simbolo equalizado e N é o nimero de
amostras anteriores utilizadas na estimacao do desvio de fase do simbolo atual. A
multiplicacao do complexo conjugado do simbolo decidido pelo simbolo equalizado é
feita para remover a dependéncia da informacao. A multiplicacao por e—30(k) compensa
o desvio de fase do simbolo k. Apds essa compensacao, o simbolo é decidido e entao

realimentado no sistema.

3.3.4 Decisao e decodificagao

Apés a recuperaciao de portadora e de fase (ou durante a recuperacao de fase
para o caso DD), os simbolos recuperados ja podem ser decididos. Para a decisao,
se os simbolos forem considerados equiprovaveis, pode-se utilizar o critério da menor
distancia euclidiana entre os simbolos recebidos e os pontos da constelacao original
para que a decisao seja realizada. Considerando-se que a modulagao utilizada foi o
QPSK, o critério da menor distancia equivale a regioes de decisao correspondentes aos

quadrantes que compreendem os pontos da constelagao original, como na Figura 3.18.
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Na figura, cada regidao de decisao (R) corresponde a um dos quatro quadrantes do

sistema QPSK original.

Quadratura
N

> Fase

R, R,

Figura 3.18: Regioes de decisao para um sistema QPSK.

Caso na transmissao tenha sido utilizada a codificacao diferencial, deve ser aplicada
ainda, apos a decisao, a decodificacao diferencial, para que as informagoes transmitidas
sejam recuperadas adequadamente. Na decodificacao diferencial, o simbolo atual deve
ser comparado com o anterior, pois a informacao estd veiculada na transicao entre os

simbolos, como mostra o exemplo apresentado na Figura 3.19.

Quadratura
A
00
10
/ \ 11

> Fase
mk \

Figura 3.19: Exemplo de QPSK com decodificacao diferencial.

Na figura, é mostrado um exemplo da decodificacao diferencial dos bits e das
transicoes possiveis entre os simbolos QPSK recebidos. Tomando-se um simbolo rece-
bido como referéncia, caso o proximo simbolo recebido seja igual ao anterior, sao de-
codificados os bits 00. Caso a diferenca entre o tltimo simbolo recebido e o peniltimo
simbolo recebido seja +m/2, sdo decodificados os bits 01. Se essa diferenca for —7/2,

sao decodificados os bits 10 e, caso a diferenca seja =7, sao decodificados os bits 11.
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4 Imperfeicoes no Front-End Optico

Na Secao 3.3.1, as equacoes apresentadas consideraram um front-end ideal, livre
de erros em seus componentes e em sua estrutura. Neste capitulo, sao estudados os
efeitos causados por algumas possiveis imperfeicoes no front-end optico.

Sao avaliadas as correntes ao final do front-end, levando-se em conta imperfeicoes
nos componentes apontados na Figura 4.1. As equagbes para as correntes afetadas,

considerando-se, primeiramente, um componente imperfeito de cada vez, sao deduzidas.

Ao final, sao considerados os efeitos de todas as imperfeigoes avaliadas, conjuntamente.

E (Oh Ir,,,\,,,,,,ﬂilztifi@,?P,",,,, e -
Z

H = Acoplador de 3 dB
= Defasador Hibrida 90°

g = Fotodetectores balanceados

LO = Oscilador local — Elementos nos quais foram avaliadas imperfei¢cGes

PBS = Polarization beam splitter

Figura 4.1: Front-end 6ptico com imperfeicoes.

A Figura 4.2 mostra a constelagao QPSK para a orientagao de polarizagao horizon-
tal, logo apods o front-end sem imperfeicoes. Na Figura 4.2a, a constelagao ¢é afetada
pelo ruido ASE e pelo ruido de fase, mas nao apresenta a mistura dos sinais envia-
dos em cada uma das orientagoes de polarizacao. Ja a Figura 4.2b, apresenta 45° de

mistura de polarizacao.
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Quadratura
Quadratura

_1'—q.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15 15 A -05 0 05 1 15
Em Fase Em Fase

(a) 0° de mistura de polarizacao. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.2: Constelagao apés o front-end sem imperfeigoes.
4.1 Investigacao do impacto das imperfeigcoes
Conforme o que foi apresentado na Secao 3.3.1 do Capitulo 3, as equagoes para as
fotocorrentes em fase e em quadratura, para a orientagao de polarizacao horizontal,

podem ser escritas da seguinte forma:

2

ZEQ@) = I ‘\/1 — /S EN(t) + e/ (1)2) B, (t)ei /2o ] —
Ry [VayEmE ) - VI—a A By e e By ()

- ~ -~ 2.~
M) = R|VOVI= L) + (1/2)Efo(t)] T-
R - 2
~R|VURWT=siEL () — (1/2)ELo®)| T (4.2)
nas quais s; e (1 — s1) representam os coeficientes de divisao do splitter destacado
na Figura 4.1, « representa o offset de fase do defasador destacado, ¢; e (1 — ¢;)

representam os coeficientes de acoplamento do acoplador destacado, Ry e Ry represen-

tam as responsividades dos fotodetectores destacados e os ruidos shot e térmico foram

desconsiderados, por simplicidade.
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4.1.1 Imperfeicao no splitter

Com uma imperfeicao nos coeficientes de divisao do splitter indicado na Figura 4.1,
ambas as correntes, em fase e em quadratura para a orientagao de polarizacao horizon-
tal, sdo afetadas. Partindo-se da Equacdo (4.1) e tendo como base o desenvolvimento

realizado na Secao 3.3.1, pode-se calcular a fotocorrente em quadratura:

Lt = R {1mqu a¢>+muﬁ+wu®ph+nmmﬂﬁ+
+R/(51/2) ALA(£) sin(¢s(t) + wipt)h +
+R\ (s1/2)R{ [Arns(t) + Ay(t)np(t)e?® )] ej(“”Ft”m}?L -
—J%{ 1/231+ASt<¥¢*”—%ns@)f-+(1/4)L4L%—nL@H2}E—+
+R\/(51/2) AL Ay(t) sin(os(t) + wrpt)h + (4.3)
FR (s1/2)R { [Apns(t) + Ay(t)ny (1)e?% O] eilorrtsm/21 G,

Fazendo-se as simplificagoes e ajustes possiveis, obtém-se:

ih(t) = V2ZsiRALA() sin(wjpt+ s () +
V251 RR { [Apn,(t) + Ay(t)ng (1) O] J@rten/A V] (4.4)

Da forma analoga, o calculo da fotocorrente em fase pode ser realizado, partindo-se
da Equacao (4.2):

V2(1 = 51)RALA(t) cos(wrrt + ¢s(t))h +
+v2(1 — 5 Rﬂ%{[ ns(t) + As(t)nL(t)ej¢5(t)} ej(“”Ft)}ﬁ . (4.5)

Idealmente, ambos os coeficientes de divisao, s; e (1 — 1), deveriam possuir o valor
igual a 1/2.

A Figura 4.3 mostra o efeito causado por um offset de 40% entre os coeficientes do
splitter indicado. Esse offset de 40% representa um valor de s; = 0,3 e, consequen-
temente, um valor de (1 — s;) = 0,7. Para se chegar a esses valores foi assumido que
um offset de 0% é representado por s; = 0,5 e um offset de 100%, por s; = 0. Dessa
forma, s; = 0,25 representa um offset de 50% e assim por diante.

Observando-se a figura e as Equagdes (4.4) e (4.5), nota-se que uma das fotocorren-
tes (neste caso a fotocorrente em fase i;(t)) tem sua amplitude aumentada enquanto a
outra (fotocorrente em quadratura ig(t)) tem sua amplitude diminuida. No entanto,

essa imperfeicao nao adiciona termos extras de ruido em nenhuma das fotocorrentes.
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Quadratura
(=]
Quadratura

15
H L i i L H H 2 i
45 4 05 0 05 1 15 2 R
Em Fase
(a) 0° de mistura de polarizago. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.3: Impacto de um offset nos coeficientes do splitter.

4.1.2 Imperfeicao no defasador

Com uma imperfeicao de a graus no defasador indicado na figura, a tinica corrente

afetada é a iz(t), a qual pode ser calculada com base na Equagao (4.1):

+

+

(R/2)
(R/2)
—(R/4)
(R/2)
(R/2)

_I_

Realizando-se as simplificagoes possiveis, obtém-se:

iB(t) = RALAt)sin(wirt + d(t) + a)h +

+R§R {[ ) + A ( ) ( )ejd)s(t)] ej(wIFt+7T/2+O‘)}ﬁ

sendo o valor ideal de « igual a 0°.

ih(t) = (R {400 +ny 0] + |4+ np (O} +
R/2)ALAy(t) sin((t) + wrpt + a)h +

R {[Ana(t) + Ay(t)ng, (£)ei® O] frrten/2ea ]y
{\ (t)el®=® +ns(t)\ +‘AL—|—nL(t)‘2}/};_|_
R/2)Ap A (t) sin(¢s(t) + wrrt + )l +

+(R/2)R { [Arns(t) + As(t)nr(t)e’* O] ej(wzpt+7r/2+oc)}’ﬁ .

(4.6)

(4.7)

A Figura 4.4 mostra o efeito causado por um offset de 25° no defasador indicado na

Figura 4.1, ou seja, com um valor de a = 25°. Como pode ser observado na figura e na

Equacao (4.7), com essa imperfeigao na fase também nao hé adi¢ao de termos extras

de ruido, mas sim de um angulo diferente de 90° entre as duas fotocorrentes.
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Quadratura
Quadratura

-1'-q.5 -1 -O‘.5 0 0.5 1 1.5 -1.5 —“I -0.5 0 0.5 1 ‘lj5

Em Fase Em Fase
(a) 0° de mistura de polarizagao. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.4: Impacto de um offset de fase no defasador.

4.1.3 Imperfeicao no acoplador

Também, com uma imperfeicao nos coeficientes de acoplamento do acoplador indi-

cado na Figura 4.1, a tnica corrente afetada ¢ a zg(t) Utilizando-se a Equagao (4.1),

pode-se calcular:

ig(t) = R{(l—q (1/2) \Astem“)+ns(t>\2+cl(1/z)\AL+nL<t)y2}ﬁ+

—|—RmALA ) sin <;55( ) —|—wfpt)ﬁ—|—

+Rm% { [ALTLS Ayt )nL(t)ej‘bS(t)} ej(wzpt+7r/2)}}; _
~R{a1(1/2) [, O 0] + (1= ) (1/2) [Ag +ni (0P } o+

+ R\ e1(1 = 1) AL A, (1) sin(es(t) + wrpt)h + (4.8)
FRVer(1— en) R { [Apng(t) + Ay (t)ng (t)e?® O] eilorrtm/20 T,

Agrupando os termos, tem-se:

~

zg(t) = [(1—c¢)—al—= }A emé )—l—ns(t)‘2h+[cl—(1—01)}§|AL+nL(t)|2/f;+

+2\/ Cl 1 — Cl RALA Sln u}[Ft + Qbs(t))/f; + (49)
+2y/c1(1 — 1) RR { [ALnS (t) + As(t)nL(t)ej¢S(t)} ej(“”FH”m)}ﬁ .

Realizando-se, ainda, as simplificacoes possiveis, pode-se escrever:
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folt) = (1 201)? A, (0O + () o+ (201 - 1)§ AL+ np () +

+2v/c1 — ARALA(t) sin(wrpt + ¢5(t))h + (4.10)
+2¢/c1 — ARR { [ALns(t) + As(t)nL(t)ej‘bS(t)} ej(“”Ft”/Q)}/fz ,

em que o valor ideal dos coeficientes ¢; e (1 —¢;) é 1/2.

A Figura 4.5 mostra o efeito causado por um offset de 40% entre os coeficientes do
acoplador indicado na Figura 4.1, ou seja, com um valor de ¢; = 0, 3. A correspondéncia
dos valores de ¢; com os valores do offset entre os coeficientes do acoplador, dados em
porcentagem, foi a mesma utilizada no caso do splitter. Como pode ser observado na
figura e na Equacdo (4.10), sdo adicionados termos extras de ruido na fotocorrente
em quadratura (ig(t)), os batimentos sinal-ruido e ruido-ruido do sinal recebido e os

batimentos sinal-ruido e ruido-ruido do LO.

o
<]

[=]

Quadratura

&
33

Quadratura

'
-

1.5.. .........................
35 4 05 0 05 1 15 % A 0 1 2
Em Fase Em Fase
(a) 0° de mistura de polarizagao. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.5: Impacto de um offset nos coeficientes do acoplador.

4.1.4 Imperfeicao nos fotodetectores

Desbalanceando-se as responsividades (R; e Ry) do par de fotodetectoderes indi-
cados na Figura 4.1, pode-se notar que, novamente, s6 a corrente iz(t) ¢é afetada.

Partindo-se da Equacgao (4.1), pode-se calcular:
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i) = R {(1/0) A0 +n,@) + (1/4) |4+ np (O } B+
+R1(1/2) AL AL(t) sin(a(t) + wrrt)h +
+R(1/2)R { [Apn,(t) + A (t)ng(t)el?= )} ej(“”FH”/Q)}E —
_32{ 1/4) | A (e 4+ n, ()] + (1/4) | A, +nL(t)|2}E+
+Ry(1/2) AL A (t) sin(és(t) + wipt)h + (4.11)
FRy(1/2)R { [Apns(t) + Ay(t)ny (t)e?® O] eilrrtsm/21 G,

Agrupando-se os termos, tem-se:

4 4
Ri+R
+(%

Ry +R < 4 0
+ ( En ) R {[Apna() + As(tyng (D)’ O] efCrrtm2}

- Ry —R ~ (Ri—-R ~
in(t) = (¥> | Ay (t)e?% )+ns(t)‘2h+(¥) |AL 4+ np(t)]> h+

) AL A () sin(wpt + ¢s(t))h + (4.12)

Idealmente, para que os fotodetectores sejam perfeitamente balanceados, o valor de

Ry deve ser igual ao de R.

15

Quadratura
Quadratura

T45 4 w05 0 05 1 15 :
Em Fase Em Fase
(a) 0° de mistura de polarizago. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.6: Impacto de um descasamento nas responsividades dos fotodetectores.

A Figura 4.6 mostra o efeito causado por um desvio de 40% entre as responsividades
do par de fotodetectores indicado na Figura 4.1, ou seja, fixando-se o valor de Ry em
0,9 A/W, Ry = 0,54 representa um desvio de 40%. Nesse caso, foi considerado que
Ry = 0,9 A/W, ou seja, Ry = R,, corresponde a 0% de imperfeicio enquanto que
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Ry = 0 corresponde a 100% de imperfeigao. Dessa forma, Ry = 0,45 A/W corresponde
a 50% de imperfeicao e assim por diante.
Como pode ser observado na figura e na Equacao (4.12), também sao adicionados

termos extras de ruido de batimento na fotocorrente em quadratura (ig(t)).

4.1.5 Imperfeicao conjunta nos componentes avaliados

E possivel, também, encontrar equacoes para as fotocorrentes que levam em conta
todas as imperfeicoes apontadas na Figura 4.1, conjuntamente. A equacao para a
fotocorrente z?(t) ¢ a mesma da Equacao (4.5), pois essa fotocorrente s6 ¢é afetada por
uma imperfeicao no splitter, enquanto a equagao para a corrente iQﬁ(t), afetada por

todas as imperfeicoes investigadas, é apresentada a seguir:
iht) = R {(1 — )51 [A()EPD £ n () + e1(1/2) |Ap + nL(t)F}ﬁ +
Riv/2s161(1 — ¢1) AL Ay(t) sin(¢(t) 4+ wrpt + O‘)ﬁ +
Riv/2s1c1(1 — )R {[ALns(t) + As(t)nL(t)ejd’s(t)} ej(“”Ft”/“O‘)}ﬁ -
“R, {clsl | AL (£)ei®® +n (&) + (1 = e1)(1/2) |AL+nL(t)|2}ﬁ+
Rov/2s1¢1(1 — ¢1) AL A, (t) sin(¢4(t) ‘I’W[Ft"i_a)/]’;“— (4.13)
Rgm% { [ALnS (t) + As(t)nL(t)ejd’S(t)} ej(w’FtJ”r/%a)}/fz )

Agrupando-se os termos, pode-se ainda escrever:

~

Zg(t) = (Ry — Ricy — Rycy)sy | Ay(t)e? ") 4 ns(t)‘2 h+
+(Rycy — Ry + R2c1)1 AL +ne ()P R+
+(R1 + Ry) MALA ) sin(wrpt + ¢s(t )+a)ﬁ+
+(R1 + Ra)v/2s1¢1(1 — 1) X (4.14)
xR { [Apns(t) + Ag(t)np (t)e?® O] efrrtti+a)l

A Figura 4.7 mostra o efeito causado, na constelagao QPSK, por todas as imper-
feicoes previamente descritas, para a orientacdo de polarizacao horizontal. A figura
reflete o que ¢é apresentado nas Equagoes (4.5) e (4.14).

Além das imperfeicoes estudadas, outras imperfeicoes podem estar presentes no
front-end, como, por exemplo, uma diferenca no comprimento do caminho percorrido

por cada fluxo 6ptico, o que requer uma posterior sincronizagao temporal dos sinais.
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15 4 05 0 05 1 15 2 X 0 1 2
Em Fase Em Fase
(a) 0° de mistura de polarizagao. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.7: Impacto de todas as imperfei¢oes simultaneamente.

4.2 Métodos de compensagao do desbalanceamento de quadratura

As imperfei¢oes na hibrida e nos fotodetectores do front-end 6ptico devem ser com-
pensadas para um melhor desempenho do sistema. Em alguns casos, a nao com-
pensacao dessas imperfeicoes é, até mesmo, proibitiva para um desempenho aceitavel
do sistema.

Diversos algoritmos para a compensacao do QI vém sendo propostos e estudados
recentemente. No presente estudo, foram investigados dois desses métodos, sendo,

ambos, apresentados a seguir.

4.2.1 Método de ortogonalizacao de Gram-Schmidt

O método de ortogonalizagdo de Gram-Schmidt (Gram-Schmidt Orthogonalization
Procedure - GSOP) possibilita que um conjunto de amostras ndo-ortogonais seja trans-
formado em um conjunto de amostras ortonormais [12]. Um conjunto de pontos ou
amostras ¢ dito nao-ortogonal caso os pontos estejam correlacionados. Ja um conjunto
de pontos ortonormais significa que esses pontos sao ortogonais (descorrelacionados) e
possuem uma média quadratica com valor unitario, ou seja, foram normalizados.

Considerando-se i7(t) e ig(t) duas componentes nao-ortogonais do sinal recebido, a
aplicagao do método de Gram-Schmidt resulta em um novo par de sinais ortonormais,

denotados por I(t) e Q(t), respectivamente:
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I(t) = i(t) (4.15)

Q1) = iglr) - P11 (4.16)

o =40 (417)
VFPo
em que Pr = E{i3(t)}, Py = E{Q"™(t)}, p = E{i1(t)-ig(t)} é o coeficiente de correlagao
e E{-} denota o operador média conjunta ou valor esperado.
A Figura 4.8 representa a constelagao QPSK com a presenca do desbalanceamento

de quadratura (Figura 4.8a) e a constelagao, apds a ortogonalizacao de Gram-Schmidt,

com o QI corrigido (Figura 4.8b).

Quadratura
Quadratura
[=]

45 4 05 0 05 1 15 -2 A 0 1 2
Em Fase Em Fase
(a) Constelagao com QI. (b) Apés o GSOP.

Figura 4.8: Constelacao QPSK antes e depois da ortogonalizacao de Gram-Schmidt.

Esse método pode ser mais facilmente interpretado se for considerado um con-
junto de vetores. Um dos vetores serve como referéncia e o outro é ortogonalizado em
relacao ao primeiro, como pode ser observado na Figura 4.9. A ortogonalizacao é feita
descorrelacionando-se as componentes em fase e em quadratura.

Utilizando-se os vetores apresentados na figura para uma melhor visualizacao do
método, pode-se dizer que a Equagao (4.15) é responsavel pela normalizagdo do vetor
r1, que resulta no vetor g;. O segundo termo da Equacao (4.16) representa a projegao
do vetor ro em r;. Essa projegao é, entao, subtraida do vetor r9, o que ortogonaliza os

dois vetores. Ja na Equagao (4.17), o novo vetor é normalizado, resultando no vetor

ga.
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r,, r, = sinais recebidos
nao-ortogonais
g1, 8, — sinais ortonormalizados

pelo método de Gram-Schmidt

Figura 4.9: Representacao do método de ortogonalizacao de Gram-Schmidt.

Como exemplo do funcionamento do método, sejam assumidos dois vetores nao-
ortogonais arbitrarios v; = (3, 2) e vo = (1, 4), os quais sdo mostrados na Figura

4.10.

\
\J

Figura 4.10: Vetores nao-ortogonais

Dessa forma, pode-se calcular:
E{vi} =E{3x3+2x2} =13,

P1 ==
p = E{v-v}=E{3x1+2x4} =11

Procedendo-se com a normalizacao do vetor vy:
50



_u (32
VR VI

A projecao de vy em vy pode ser calculada como:

(3/v/13,2/3/13) =~ (0,832,0, 555) .

. pvr  11(3,2)
proj,, (v1) = 5t = =2 ~ (2,539, 1,692)

A ortogonalizacao de v, em relacao a v; pode ser entao realizada, subtraindo-se a

projecao de v, em v; do préprio vetor vs:

vy = vy — proj,, (v1) = (1,4) — (2,539,1,692) = (—1,539,2,308) .

Falta apenas a normalizacao do vetor v}:

P, = E{(v})*} = B{-1,539 x —1,539 + 2,308 x 2,308} ~ 7,695 ,

vy (—1,539,2,308)
= ~ (—0,555,0,832) .

VP V7,695 (=0,555,0,832)

Na Figura 4.11, sao mostrados os vetores ortonormais e; e ey, além da projecao de

€2

ve em vy, do vetor v e dos vetores originais nao-ortogonais vy e vs.

5
A
V2
4r B
e
1
1
1
3F 1
1
1
1
2t JRhe
7’
proj,, (v1)
1t 2
of >
_1 -
-2 -1 0 1 2 3 4

Figura 4.11: Exemplo de vetores ortonormalizados pelo GSOP.

Para se confirmar a ortogonalidade dos vetores e; e ey, seu produto interno deve

ser igual a zero, ou seja:
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e - es = (0,832,0,555) - (—0,555,0,832) = 0,832 x —0,555 4 0,555 x 0,832 =0 .

Para confirmar que os vetores estao normalizados, pode-se verificar sua média

quadratica, a qual deve ser igual a 1:

ey = 1/0,8322 40,5552 = 0,692 40,308 = 1 ,
sy = /—0,5552 40,8322 = 0,308+ 0,692 =1 .

Nesse método, cada orientacao de polarizagao é processada de forma independente.

4.2.2 Método de ajuste por elipses

No método de ajuste por elipses (ellipse fitting method - EFM) é feita, primeira-
mente, a estimacao do QI e, em seguida, a sua compensacao. Na fase de estimacao
do QI, o primeiro passo é realizar o ajuste da constelacao QPSK para uma elipse. Os
algoritmos mais utilizados para esse ajuste baseiam-se no algoritmo dos minimos qua-
drados. A minimizacao da soma dos quadrados da distancia entre os pontos e a elipse
¢ utilizada nos algoritmos desenvolvidos em [9] e em [35] para ajustar a constelagao

para uma elipse.

Quadratura
(=]
Quadratura
(=]

Em Fase Em Fase

(a) 0° de mistura de polarizagdo. (b) 45° de mistura de polarizagao.

Figura 4.12: Constelacoes ajustadas para elipses.

A Figura 4.12 mostra a elipse, estimada pelo algoritmo proposto em [35], a qual

descreve a constelagao. Ambas as constelacoes da figura sao afetadas por uma imper-
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feicao de 25° no defasador, sendo que, na constelagao da Figura 4.12a, nao ha mistura
entre os sinais enviados em cada orientacao de polarizacao e, na constelacao da Figura
4.12b, ha mistura de 45° entre esses sinais.

A Figura 4.13 exibe as mesmas constelagoes da Figura 4.12, porém, com a visua-
lizagdo em forma de um histograma. A elipse estimada pelo algoritmo é mostrada na

cor vermelha.

800.
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‘ ;wm_.\
’ "'w‘v N

NUmero de amostras
NUmero de amostras

o

Quadratura

Quadratura 0

Em Fase

Em Fase

(a) 0° de mistura de polarizacao. (b) 45° de mistura de polarizacao.
Figura 4.13: Constelacoes ajustadas para elipses - histograma.
Dando sequéncia ao EFM, sao extraidos os parametros da elipse estimada: as co-

ordenadas do seu centro (zg, 4o), seus valores maximos em ambos os semi-€ixos (Z,qz

€ Ymaz) € seu angulo de rotagdo «, conforme ilustrado na Figura 4.14.

. ymax

A

ymax_yo

v

Figura 4.14: Parametros da elipse.
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A partir dos parametros extraidos da elipse, podem ser feitas estimativas dos des-
balanceamentos de amplitude (€) e de fase ($), o que conclui a fase de estimagao do
QL.

Uma estimativa do desbalanceamento de amplitude pode ser calculada da seguinte

maneira (com base em [36]):

e= (M) 1 (4.18)

Ymaz — Yo
Dessa forma, se o valor de € ficar muito préximo de zero, significa que a constelacao
foi ajustada para um circulo, ou seja, que praticamente nao hé desbalanceamento de
amplitude.

E uma estimativa do desbalanceamento de fase pode ser calculada como [37]:

=" cos! {tan(2a) (@mam = 20)" = (maa = 40) } (4.19)

2 Q(xmaz - x0)<ymaz - yO)
Desconsiderando-se os termos de ruido das Equagoes (3.66) e (3.67) e assumindo-se
uma amplitude genérica A e uma fase genérica qualquer, pode-se escrever expressoes

para as fotocorrentes, afetadas pelo QI, da seguinte maneira (com base em [10]):

ir(t) = (1 +¢e)Acos(wrrt) + a ; (4.20)

iQ(?f) = ASiH(W}Ft + QO) +0b, (4.21)

nas quais a e b representam os valores DC da fotocorrente em fase e em quadratura,
respectivamente. Considerou-se, arbitrariamente, que a fotocorrente i;(t) possui um
desbalanceamento ¢ na sua amplitude em comparagao com ig(t) e que a fotocorrente
ig(t) possui um desbalanceamento de fase ¢ em relagao a is(t).

A partir de entao, o algoritmo entra na fase de compensagao do QI. A ortogona-
lizagao das componentes em fase e em quadratura é feita com base no procedimento
descrito em [10], a partir das estimativas de desbalanceamento ja calculadas.

Inicialmente, deve-se remover o valor médio da amplitude das fotocorrentes. Em
[36], é proposto que se utilize as coordenadas do centro da elipse como estimativas para

o valor DC de cada fotocorrente:

[ ]DC—free(t) ] _ [ il(t) — o ] . (4.22)

QD free(t) iq(t) — yo

Apés a remocao do valor DC, podem-se reescrever as expressoes das fotocorrentes:
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Ipc_free(t) = (1 +¢)Acos(wrpt) ; (4.23)

QDC*free@) =A Sin(wIFt + 90) . (424)

Tratando-se as fotocorrentes como vetores, sao requeridos dois coeficientes (E e P)
para a compensacao do QI: um para ajustar a amplitude de um dos vetores (E) e
0 outro para rotacionar o outro vetor (P), ortogonalizando ambos os vetores. Essa

transformagao linear foi proposta em [10] e é realizada da seguinte maneira:

[ 1(t) ] _ ( E O) [ Ipo—free(t) ] 7 (4.25)
Q(t) P 1) | Qpojret)

em que I(t) e Q(t) representam as fotocorrentes ortogonalizadas em fase e em qua-
dratura, respectivamente. O coeficiente F, o qual ajusta a amplitude do vetor que

corresponde a fotocorrente em fase, é definido por:

E =cosp/(1+¢) (4.26)

e o coeficiente de rotacao P, que serve para rotacionar o vetor correspondente a foto-

corrente em quadratura, é definido por:

P=—sing/(1+7). (4.27)

A Figura 4.15 ilustra esse procedimento de correcao dos desbalanceamentos de

amplitude e de fase.

]DCffree(r)

: »(x ) > 1(1)
T

i(t)y—>]—x

P

o) —1-,

+ > ()

QDCffree (r)

Figura 4.15: Procedimento de correcao dos desbalanceamentos de amplitude e de fase.

Para a verificacao do funcionamento da transformacao linear, pode-se desenvolver

a Equacao (4.25), utilizando-se a definigao dos coeficientes E e P nas Equagoes (4.26)
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e (4.27). Considerando-se que a estimativa do desbalanceamento de amplitude corres-
ponde ao proprio desbalanceamento de amplitude, ou seja, que € = ¢ e que a estimativa
do desbalanceamento de fase corresponde ao préprio desbalanceamento de fase, ou seja,

que @ = ¢, pode-se escrever:

I(t) = F X IDC’—free<t) + 0 x QDC—free(t) (428)
_ cosp

I(t) = i+9) (1+¢)Acos(wrrt) (4.29)

I(t) = Acospcos(wyrt) . (4.30)

Da mesma forma, pode-se calcular:

Q(t) =P x [DCffree(t) +1x QDCffree(t) (431)
Qt) (_lsfg (1+ &) A cos(wint) + Asin(wist + ) (4.32)
Q(t) = —Asin pcos(wrpt) + Asin(wrpt + @) . (4.33)

Utilizando-se a propriedade sin(a + b) = sinacosb + sinbcosa, pode-se, ainda,

escrever:

Q(t) = —Asin p cos(wrpt) + Asin(wrpt) cos ¢ + Asin g cos(wrrt) (4.34)

Q(t) = Acos psin(wypt) . (4.35)

Comparando-se as Equacgoes (4.30) e (4.35), nota-se que a transformacao linear
resulta em dois sinais ortogonais I(t) e Q(t) de mesma amplitude. No processo de
correcao, foi introduzido um termo multiplicativo cos ¢ na amplitude das fotocorren-
tes. Isso, no entanto, nao modifica significativamente o valor da amplitude caso o

desbalanceamento de fase ¢ presente nao seja muito grande.
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5 Simulacoes e Resultados

Utilizando-se o MATLAB®, foi simulado um sistema 6ptico como descrito nas
Figuras 5.3 e 5.4. Primeiramente, foram geradas duas sequéncias pseudo-aleatérias
de 2.000.000 bits cada uma (sendo uma sequéncia para cada sinal multiplexado em
polarizagao). Essa quantidade de bits é suficiente para garantir 2.000 erros, em média,
a uma BER de 1072. O mapeamento pelo cédigo de Gray foi utilizado para mapear
cada sequéncia em 1.000.000 de simbolos DC-QPSK (representacdo em banda-base do
sinal éptico).

Em seguida, os simbolos DC-QPSK foram submetidos a um canal 6ptico, no qual
foram corrompidos por um ruido de fase modelado pelo processo discreto de Wiener,
correspondendo a um produto largura de linha por tempo de simbolo igual a 4x1075.
Esse valor é conseguido utilizando-se o tempo de simbolo de 400 ns, que corresponde
ao inverso da taxa de simbolo de 25 Gbaud em uma polarizagao e uma largura de linha
tipica de 1 MHz, para o laser transmissor e para o laser do LO. Apéds o ruido de fase, os
simbolos foram corrompidos por um ruido gaussiano branco complexo (com variancia
No/2 em I e em Q), representando o ruido ASE. Ambos os ruidos foram adicionados
a ambas as sequéncias de simbolos, separadamente. Além disso, ainda na etapa de
transmissao, as duas sequéncias de simbolos foram misturadas por meio da matriz de
rotagao de Jones de 45°:

I cos(45°)  —sin(45°) . (5.1)
sin(45°)  cos(45°)

J& na recepgao, o front-end éptico foi simulado pela multiplicacao das sequéncias
misturadas pela funcdo de transferéncia de campo da hibrida 2x4 de 90° (Equacao
(3.43)) e pela passagem das sequéncias resultantes através de um conjunto de dispo-
sitivos balanceados que tomam o quadrado do médulo da soma de suas entradas. As
Equacoes (3.44) e (3.45) representam duas das saidas do front-end. E importante no-
tar que os ruidos shot e térmico nao foram considerados, por serem despreziveis em
sistemas épticos amplificados, nos quais o ruido de emissao espontanea é dominante.

Durante as simulacoes para as curvas de penalidade, foram introduzidas, separada-
mente, imperfeicoes nos componentes destacados na Figura 4.1: offset nos coeficientes
dos splitters e acopladores; offset de fase no defasador; desbalanceamento das respon-

sividades dos pares de fotodetectores balanceados.
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Tanto o acoplador de entrada (splitter) destacado, quanto o de saida, tiveram o valor
de seus coeficientes de divisao, idealmente de 0,5, variados por offsets intervalados por
2%, de 0% até os 40%. Nesse caso, 40% de offset representa coeficientes de acoplamento
de 0,3 e 0,7, ou seja, 30% e 70% da poténcia do sinal para cada saida.

O defasador, no qual foi inserida imperfeigao, teve desfasagens de 90° + « nas
simulagoes, sendo « idealmente igual a zero. Seu valor foi variado a cada um grau nas
simulagoes, de 0° até 25°.

Com o propésito de simular imperfeicoes nos fotodetectores balanceados, a respon-
sividade de um dos fotodetectores do par destacado foi fixada em 0,9 A/W, enquanto a
responsividade do outro fotodetector foi decrescida de 0% até 40% do seu valor maximo.
Sendo o valor de 40%, dessa forma, correspondente a 0,54 A/W.

Para cada tipo de imperfeicao no front-end, foi simulado um cenario com auséncia
de ortogonalizacao, porém com presenca da normalizagao dos sinais pela sua poténcia
média antes da demultiplexagao de polarizagao e quatro cendrios com normalizacao e
ortogonalizacao: GSOP aplicado antes e depois da demultiplexacao de polarizagao e
EFM aplicado antes e depois da demultiplexacao de polarizacao. Nos cendarios com
aplicacao do GSOP, a remocao do valor DC das fotocorrentes foi realizada antes da
compensac¢ao do QI, subtraindo de cada fotocorrente a sua média.

Para estimar a elipse no EFM foi utilizado o cédigo em MATLAB® baseado no
algoritmo dos minimos quadrados, disponibilizado na url indicada em [35]. Tal cédigo
recebe os pontos da constelagao e retorna as coordenadas do centro (zg, ¥o), 0 semi-eixo

maior (r,) e o menor (r,) e a inclinacdo da elipse («), conforme a Figura 5.1.

y max

ymax_yo

Yo

max 0

Figura 5.1: Parametros da elipse no EFM.

A partir desses parametros, a elipse foi construida, com base em [35], para a rea-

lizagao do célculo dos valores maximos de cada semi-eixo (s € Ymaz). Como exemplo
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desse calculo, é assumido que os seguintes parametros foram obtidos: xg = 3; yg = 5;
ry =7, 17, =4ea=mr/8 rad. Primeiramente, um vetor v de 300 pontos entre 0 e 27
foi gerado. Em seguida, a elipse, ainda sem inclinagao e centralizada na origem, pode

ser construida a partir de:

resultando na elipse mostrada na Figura 5.2a.

A inclinacao e o centro da elipse podem ser incluidos da seguinte forma:

x1 = cos(a) - X —sin(a) -y + xg ;

y; = sin(a) - x + cos(a@) -y + vo ,

o que resulta na elipse mostrada na Figura 5.2b.

y
o
Yy

0,
-4
-8 -4 . . H
-8 -4 0 4 8 -4 0 4 8
X X
1
(a) Elipse sem inclinacao. (b) Elipse completa.

Figura 5.2: Exemplo da construcao de uma elipse.

Entao, os valores maximos de cada semi-eixo (como representado na Figura 5.1)

podem ser facilmente calculados:

Tmae = mazr{xy} ;
Ymaz = max{Yl} :

Com todos os parametros necessarios a disposi¢ao, foram calculadas as estimativas

dos desbalanceamentos de amplitude e de fase, conforme foi descrito na Secao 4.2.2.
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Em seguida, as coordenadas do centro da elipse foram utilizadas para a remocao do
valor DC das fotocorrentes e a transformagao linear, também descrita na Secao 4.2.2,
foi aplicada para corrigir os desbalanceamentos de amplitude e de fase.

Além disso, para uma andlise do desempenho conjunto entre as técnicas de com-
pensacao do QI e a demultiplexacao de polarizacao, foram aplicados, em cada cenério,
dois métodos de demultiplexacao de polarizagao: o CMA (sistema da Figura 5.3) e o
LMS-DD (sistema da Figura 5.4) sendo, ambos, aplicados separadamente para cada
orientacao de polarizacao. No caso do LMS-DD, porém, apenas os cendarios sem ortogo-
nalizacao e com a ortogonalizacao aplicada antes da demultiplexagao foram simulados,
visto que, na saida do LMS-DD, ja se tem o simbolo decidido, nao fazendo sentido,
portanto, a aplicacao da ortogonalizacao apds o algoritmo. Uma possibilidade seria
incluir a ortogonalizagao dentro da malha do algoritmo, mas essa possibilidade nao foi

explorada nesse estudo.

Canal
Simbolos Ruido
QPsK 1 de fase AWGN I\/Iatnzmde
rotagdo
) - de Jones
Simbolos | | Ruido AWGN de 450
QPSK de fase
Recuperacdo
Comp. Comp. de fase do tipo Decisdo e
—| Front-end Ql CMA Ql feedforward decodificacdo
Optico do
——| receptor Comp. CMA Comp. Recuperagdo Decisdo e
Ql al de fase do tipo decodificacdo
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, feedforward

N\ /

Mutuamente Exclusivos

Figura 5.3: Diagrama de blocos do sistema simulado com o CMA.

Nas simulagoes nao foram inseridas distor¢oes como a CD e a PMD, apenas a
rotacao das polarizacoes. Dessa forma, seria suficiente apenas um coeficiente por filtro
para realizar a demultiplexagao de polarizagao. Além disso, como o valor da rotacao de
polarizacao é considerado fixo durante toda a transmissao, o equalizador nao precisaria
ser adaptativo. No entanto, nas simulagoes sao utilizados algoritmos adaptativos e com
mais de um coeficiente por filtro, os quais estao preparados para lidar com a CD e a
PMD, que poderiam ser introduzidas em um trabalho futuro.

Tanto para o CMA quanto para o LMS-DD foi utilizado um passo de adaptacao

(1) de 0,001, escolhido de maneira empirica, com um comprimento de filtro de 5 taps
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Canal

Simbolos Ruido
- AWGN ;
QPSK | defase Matrlz~de
rotacdo
0 . de Jones
Simbolos | | Ruido AWGN de 450
QPSK de fase
Comp. .
— Front-end al P LMS-DD Decodificagdo
Gptico do
receptor CO(;_"IIPI LMS-DD Decodificagdo

Figura 5.4: Diagrama de blocos do sistema simulado com o LMS-DD.

(minimo utilizado em sistemas préticos) e o valor tipico de duas amostras por simbolo
(o processo de sobreamostragem foi realizado pela fun¢ao resample do MATLAB®).
As primeiras 10.000 amostras, as quais sao suficientes para a convergéncia durante a
fase de treinamento do CMA, foram descartadas. No caso do LMS-DD, as primeiras
10.000 também foram descartadas, pois o mesmo foi inicializado com o CMA durante
sua fase de convergéncia. Os filtros da estrutura em borboleta foram inicializados
conforme descrito na Secao 3.3.2.1.

Apds a demultiplexacao de polarizagao realizada pelo CMA, a recuperacao de fase
foi realizada para compensar o ruido de fase de Wiener, para cada polarizacao inde-
pendentemente, utilizando um algoritmo Viterbi & Viterbi feedforward com filtro de
maxima verossimilhanga com comprimento de 40 taps. Esse nimero de taps ¢é suficiente
para garantir uma penalidade da SNR menor que 0,05 dB na recuperacao de fase. Ja
no caso do LMS-DD, foi utilizada a recuperacao de fase dirigida por decisao com um
comprimento de filtro de 20 taps, pois, nesse caso, sao utilizadas apenas amostras pas-
sadas do sinal para a estimagao do ruido de fase, diferentemente do algoritmo Viterbi
& Viterbi feedforward, o qual utiliza amostras passadas e futuras do sinal.

Em seguida, foi realizada a decisao e a decodificagao diferencial dos simbolos, antes
do desmapeamento de Gray. Finalmente, as sequéncias de bits obtidas apds o desma-
peamento de Gray foram comparadas com as sequéncias de bits originais e os erros
foram contados.

A Figura 5.5 ilustra a funcao de cada um dos blocos por meio das constelagoes nas
duas orientacoes de polarizacao. As constelacoes exibidas na figura foram obtidas para
um cenario de descasamento de fase de 25° no defasador com o GSOP sendo aplicado

antes do CMA. Na saida do front-end 6ptico, observa-se a constelagao na orientagao de
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polarizagao horizontal (com referéncia a orientagao de polarizagdo do receptor) na cor
azul, sendo afetada pela imperfeicao de fase no defasador do front-end e a constelagao
na orientacao vertical na cor vermelha, nao sendo afetada por nenhuma imperfeicao no
front-end. Na sequéncia, a compensacao do QI, realizada pelo GSOP, ortogonaliza a
constelagao da orientacao horizontal. Entao, o CMA demultiplexa os sinais recebidos
nas polarizagoes, resultando nas constelagoes em forma de anéis, sendo que a cons-
telagdo para a orientacao x (com referéncia a orientagao do sinal enviado) é mostrada
em azul e para a orientagao y, ¢ mostrada em vermelho. A recuperacao de fase com-
pensa o ruido de fase dos sinais, transformando cada constelagao em quatro conjuntos
de pontos ruidosos. O préximo bloco é responsdvel pela decisao dos sinais recupe-
rados para cada um dos pontos originais de uma constelagao QPSK e pela posterior

decodificacao diferencial dos simbolos.

0.5

Recuperagdo de ‘ ‘

Comp. fase do tipo Decisdoe
Front-end Ql CMA feedforward decodificagdo
optico do ><
receptor Comp. CMA Recuperagdo de Decisdoe
al fase do tipo decodificagio
‘ " w'v feedforward '

Quadratura

[ G [] X T8 :
Fase Faso Fase

Figura 5.5: Efeito de cada um dos blocos no processamento dos dados.

Foram tragadas, entao, curvas de penalidade em relacao a curva tedrica para o
DC-QPSK (Equagao (3.32) e Figura 3.2), para uma probabilidade de erro de bit de
1073, que é uma taxa de erros suficientemente baixa para as exigéncias dos algoritmos
corretores de erros (forward error correction - FEC) utilizados nos sistemas épticos
atuais. A segunda geracao dos FECs, que utiliza codigos concatenados, padronizados
na recomendacao G.975.1 da ITU-T e a terceira geracao dos FECs, que utiliza codigos
mais avangados como o BTC (Block Turbo Code), suportam uma BER de entrada
maior que 3,8 x107% e garantem uma BER de safda tdo pequena quanto 1071° [23],
[38] e [39].
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Nas simulagoes para as curvas de penalidade, a estimacao da BER para cada SNR
foi calculada como a média de cinco rodadas de simulacao, utilizando o método de
Monte Carlo. Em cada uma dessas rodadas foi simulado um vetor de dados com SNRs
sequenciais, com variacoes de 0,1 ou 0,05 dB entre as SNRs dos dados. Em cada um
dos cinco vetores de SNRs utilizados, para cada valor de SNR foi utilizada a mesma
sequéncia de bits transmitidos, mas com realizacoes diferentes do ruido aditivo e do
ruido de fase. Além disso, os mesmos cinco vetores de SNRs foram utilizados para
todos os cendrios propostos.

A Figura 5.6 resume os cenarios que foram simulados e explicados anteriormente,
sendo que cada uma das curvas de penalidade foi obtida pela média de cinco simulagoes
de cada um desses cendrios. Ou seja, tomando como exemplo o cenario em que foi
utilizado o CMA, com o GSOP aplicado antes da demultiplexagao de polarizacao, com
uma imperfeicao nos coeficientes do splitter e com esses coeficientes sendo variados de
0% a 40% em intervalos de 2%, tem-se que cada um desses valores de offset foi simulado
cinco vezes para a obtencao da média, a qual representou um ponto em uma das curvas
de penalidade exibidas a seguir. Portanto, foram realizadas extensivas simulagoes para

a obtencao de cada um dos graficos tragados.

GSOP Antes
GSOP Depois
Offset nos
coeficientes do 0% a 40%
CMA EFM Antes :
splitter
EFM Depois
Offset na fase 0°a 25°
Sem 15
Ortogonalizagao OFfsetnos
coeficientes do 0% a 40%
acoplador
GSOP Antes
// Descasamento nas 0% 2 40%
LMS-DD EFM Antes | responsividades 0@ v
Sem
Ortogonalizagao

Figura 5.6: Cenarios de simulacao.
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5.1 Imperfeicao no splitter

As Figuras 5.7 e 5.8 exibem as curvas de penalidade da SNR para um offset nos
coeficientes do splitter, em comparacao a curva tedrica na BER de 1073, para o caso
do CMA e do LMS-DD, respectivamente.

Na Figura 5.7, podem ser observadas as curvas de penalidade para os cinco cenérios
de simulacao, conforme a legenda da figura. Nota-se que, quando a ortogonalizacao
é aplicada antes da demultiplexacao de polarizacao, os efeitos da imperfeicao foram
completamente corrigidos até os 40% de offset simulados, independentemente se o
método aplicado foi o GSOP ou o EFM.

R AR
=©— GSOP Depois
== GSOP Antes
~A%~ EFM Depois
=B- EFM Antes

| == Sem Ortogonalizagdo |-~

1.2

Penalidade da SNR (dB)

0 4 8 12 16 20 24 28 32 36 40
Offset dos Coeficientes do Splitter (%)

Figura 5.7: Penalidade da SNR para um offset nos coeficientes do splitter - CMA.

Nota-se, também, que a aplicacao dos métodos de ortogonalizacao depois do CMA
praticamente nao produziu ganhos superiores a 0,1 dB sobre a nao aplicacao da orto-
gonalizacao (ressaltando novamente que, mesmo neste caso de nao aplicacao da orto-
gonalizagao, a normalizacao dos sinais por sua poténcia média continuou sendo apli-
cada, sempre antes da demultiplexacdo de polarizagdo). Entao, a demultiplexacdo
de polarizacao nao funciona corretamente caso o QI nao seja compensado antes da
sua aplicacao, pois o QI é um desbalanceamento nao-linear para o equalizador. Ja a
aplicagao dos métodos antes do CMA produziu, em 30% de offset, um ganho de 0,4 dB

em relacao ao caso sem ortogonalizacao.
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Algumas especificagoes técnicas de fabricantes de componentes 6pticos apresentam
valores préticos de 20% a 30% de offset entre os coeficientes de splitters e acopladores.

Os 0,2 dB de penalidade inicial se devem a uma soma de fatores: aproximadamente
0,1 dB podem ser atribuidos a uma penalidade residual na demultiplexacao de pola-
rizagao; os outros 0,1 dB podem ser atribuidos a uma penalidade na recuperagao do
ruido de fase, além dos arredondamentos realizados.

A Figura 5.8 mostra as curvas de penalidade para o GSOP e EFM aplicados antes
do LMS-DD e para o caso sem ortogonalizacao, em que apenas a normalizacao foi
realizada. Os resultados obtidos foram semelhantes aos da figura anterior, sendo que,
tanto o GSOP quanto o EFM, foram capazes de corrigir todos os efeitos causados pela

imperfeicao nos coeficientes do splitter.

1.4

1o} |=¥€GSOPAntes | ]

=E— EFM Antes

== Sem Ortogonalizacdo
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Figura 5.8: Penalidade da SNR para um offset nos coeficientes do splitter - LMS-DD.

Vale lembrar que, conforme as Equagoes (4.4) e (4.5), nenhum termo de ruido ex-
tra foi adicionado as fotocorrentes na saida do front-end quando a imperfeicao nos
coeficientes do splitter foi inserida. Esse é o motivo pelo qual os algoritmos de com-
pensacao de QI, quando aplicados antes da demultiplexacao de polarizagao, sao capazes
de corrigir totalmente os efeitos causados por uma quantidade significativa desse tipo

de imperfei¢ao.

65



5.2 Imperfeicao no defasador

As Figuras 5.9 e 5.10 mostram as curvas de penalidade da SNR para um offset de
fase no defasador, em comparacio a curva teérica na BER de 1073, para o caso do
CMA e do LMS-DD, respectivamente.

A Figura 5.9 mostra as curvas de penalidade para os cinco cendrios de simulagao
apontados na legenda da figura. Os resultados exibidos se assemelham aos resultados
da Figura 5.7, ou seja, quando a ortogonalizagao ¢ aplicada antes da demultiplexacao
de polarizacao os efeitos da imperfeicao foram quase que completamente corrigidos, até
os 25° de offset simulados, independentemente se o método aplicado foi o GSOP ou o

EFM. Essas pequenas variacoes de 0,05 dB se devem ao arredondamento aplicado.
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Figura 5.9: Penalidade da SNR para um offset de fase no defasador - CMA.

A aplicacdo dos métodos de ortogonalizacao depois do CMA praticamente nao
produziu ganhos superiores a 0,1 dB sobre a nao aplicagao da ortogonalizacao até os
17° de offset. A partir dai, o ganho percebido foi um pouco maior, atingindo os 0,3 dB
em 25° de penalidade. Ja a aplicacao dos métodos antes do CMA produziu, em 20° de
offset, um ganho de aproximadamente 0,7 dB em relagao ao caso sem ortogonalizagao.

A Figura 5.10 mostra as curvas de penalidade para, além do caso sem ortogo-
nalizagao, os casos de aplicagao do GSOP e do EFM antes do LMS-DD. Ambos os

métodos de ortogonalizacao foram capazes de corrigir toda a imperfeicao simulada.
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Também pode ser notado, como nas demais figuras, que a normalizacao, por si sé, ja
foi suficiente para a correcao de pequenos niveis de imperfeicao. Nesse caso, até os 7°
de offset, a nao aplicagao da ortogonalizagao apresentou penalidade de menos de 0,1

dB em relacao as demais curvas.
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Figura 5.10: Penalidade da SNR para um offset de fase no defasador - LMS-DD.

Além disso, é importante salientar que, para as curvas exibidas nas duas tltimas
figuras apresentadas, as fotocorrentes sofrem um descasamento de fase sem, entretanto,
serem adicionados termos extras de ruido de batimento, como pode ser observado na
Equagao (4.7). Nas proximas segoes serao analisados os casos em que termos extras de

ruido sdo adicionados as fotocorrentes.

5.3 Imperfeicao no acoplador

As Figuras 5.11 e 5.14 exibem as curvas de penalidade da SNR para um offset nos
coeficientes do acoplador, em comparacao & curva tedrica na BER de 1073, para o caso
do CMA e do LMS-DD, respectivamente.

Na Figura 5.11, nota-se que nenhum dos métodos de ortogonalizacao conseguiu

produzir um ganho na correcao dos efeitos da imperfeicao em relagao ao caso sem orto-
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gonalizagao. Ao contrario, o método EFM, quando aplicado antes do CMA, apresentou

um desempenho pior do que os outros quatro cenarios simulados.
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Figura 5.11: Penalidade da SNR para um offset nos coeficientes do acoplador - CMA.

Observando-se cuidadosamente a Equagao (4.10), nota-se que uma imperfeigao nos
coeficientes do acoplador introduz um ruido extra na fotocorrente em quadratura, in-
troduzindo, também, um pequeno valor DC. Na constelagao mostrada na Figura 5.12a,
por exemplo, para um offset de 40% nos coeficientes do acoplador, o valor DC medido
como a média da fotocorrente em quadratura ficou em torno de 0,014 u.a. (unidade
arbitraria), de acordo com as unidades dos eixos da constelagdo. No entanto, pelas
caracteristicas do ruido introduzido com essa imperfeicao e pelos os valores de ¢; ava-
liados (entre 0,5 e 0,3), os simbolos ficaram mais espalhados na parte positiva do eixo
imaginario (quadratura) e mais concentrados na parte negativa desse eixo.

Essa assimetria fez com que a elipse estimada pelo EFM, na Figura 5.12a, ficasse
centrada em aproximadamente 0,226 u.a. no eixo imaginario. Dessa forma, o EFM
interpreta que o valor DC presente nessa fotocorrente é de 0,226 u.a. e nao de 0,014 u.a.,
como é o caso, e acaba removendo esse valor erroneo, como pode ser verificado na Figura
5.12b. Essa remocao erronea do valor DC, em conjunto com a prépria deformagao na
constelacao causada pelo offset, acaba prejudicando a posterior demultiplexacao de
polarizacao, o que acarreta a penalidade observada nas Figuras 5.11 e 5.14.

A Figura 5.12c exibe a constelagao apdés o GSOP aplicado no mesmo cenario de

imperfeicao nos coeficientes do acoplador. O valor DC medido para o eixo imagindrio,
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nesse caso, ficou proximo de zero, mostrando que a remocao do valor DC utilizada
antes do GSOP removeu corretamente o pequeno valor DC presente na fotocorrente
em quadratura. No entanto, para essa imperfeicao no acoplador, nem mesmo o GSOP
foi capaz de produzir um ganho em relacao ao caso sem ortogonalizacao.

A remocao do valor DC pelo EFM pode ser observada na Figura 5.12b, que exibe
a constelacao apds a aplicacao do EFM na constelacao da Figura 5.12a. Em vermelho,
aparece o plano y = 0, sendo que o eixo y representa o eixo imaginario. Utilizando-se
esse plano como referéncia, nota-se que o EFM move a constelagao em direcao ao lado
negativo do eixo imaginério, no intuito de remover o valor DC, o que nao ocorre quando
se utiliza o GSOP para o mesmo caso, como é mostrado na Figura 5.12c.

O cenério em que o EFM foi aplicado apés o CMA nao apresenta o mesmo pro-
blema pois, apds a normalizacao e a passagem pelo CMA, as constelacoes resultantes
ja estao centradas na origem do sistema de eixos. No entanto, a elipse estimada é
praticamente um circulo e, quanto mais préxima de um circulo for a elipse estimada,
menos correcoes serao feitas pelo EFM, pois as estimativas dos desbalanceamentos de
amplitude e de fase ficarao préximas de zero, assim como os coeficientes de rotacao e
ajuste das fotocorrentes durante a transformacao linear, como foi explicado na Secao
4.2.2. Dessa forma, o EFM nao é capaz de introduzir um ganho significativo em relagao
ao caso sem ortogonalizagao, visto que, praticamente nenhuma mudanca é realizada
nas constelagoes provenientes do CMA.

As Figuras 5.13a e 5.13b mostram as constelacoes na saida do CMA com a elipse
estimada e apds a passagem pelo EFM, respectivamente. Em ambas as figuras foi

introduzido um offset de 40% nos coeficientes do acoplador.
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Figura 5.13: Offset de 40% nos coeficientes do acoplador - EFM depois do CMA.

A Figura 5.14 mostra um resultado semelhante ao resultado exibido na Figura
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Figura 5.14: Penalidade da SNR para um offset nos coeficientes do acoplador - LMS-
DD.

5.11, ou seja, mostra que a aplicacao do GSOP antes do LMS-DD nao apresentou um
ganho em relacao ao caso sem ortogonalizacao e que o EFM aplicado antes do LMS-
DD também teve seu desempenho comprometido, assim como foi observado quando da
utilizagado do CMA.

No entanto, apesar de os métodos de ortogonalizacao nao conseguirem introduzir
um ganho em relagao ao caso sem ortogonalizacao, a penalidade dessa imperfeigao é
menor que a penalidade causada pelas demais imperfeicoes avaliadas. Para offsets de
até 20% entre os coeficientes do acoplador, por exemplo, praticamente nao se observa

penalidade inserida por essa imperfeicao.

5.4 Imperfeicao nos fotodetectores

As Figuras 5.15 e 5.17 mostram as curvas de penalidade da SNR para um descasa-
mento nas responsividades dos fotodetectores, em comparacao a curva tedrica na BER
de 1073, para o caso do CMA e do LMS-DD, respectivamente.

Na Figura 5.15, nota-se que o melhor desempenho foi apresentado pelo GSOP
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aplicado antes do CMA. Quando aplicados apdés o CMA, tanto o GSOP quanto o
EFM exibiram desempenhos similares. Ja o EFM aplicado antes do CMA teve um
desempenho um pouco pior que os trés cendrios ja comentados, sendo melhor apenas

que o caso sem ortogonalizagao.
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Figura 5.15: Penalidade da SNR para um descasamento nas responsividades dos foto-
detectores - CMA.

Esse pior desempenho do EFM antes do CMA pode ser explicado de uma maneira
parecida com o que foi exposto no cenario com imperfeicao no acoplador. No entanto,
com 40% de descasamento nas responsividades dos fotodetectores (constelagao na Fi-
gura 5.16a) é introduzido um valor DC considerdvel na fotocorrente em quadratura,
de -0,188 u.a. aproximadamente, ao contrario da imperfeicao no acoplador, onde o o
valor DC inserido foi muito pequeno.

Esse valor médio negativo dos pontos da fotocorrente em quadratura pode ser pre-
visto com a andlise da Equagao (4.12), levando-se em conta os valores utilizados de R;
(0,9 a 0,54 A/W) e de Ry (0,9 A/W). Quando R; fica menor que 0,9 A/W, os dois
primeiros termos da referida equagao tornam-se negativos, o que move a constelagao na
direcao negativa do eixo imaginéario na Figura 5.16a, que ilustra a constelagao na saida
do front-end em um cendrio com um descasamento de 40% entre as responsividades
dos fotodetectores.

Ainda na Figura 5.16a, pode-se observar a elipse estimada pelo EFM para este

cenario de 40% de descasamento nas responsividades dos fotodetectores. A elipse, no
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entanto, estd centrada em -0,298 u.a. no eixo imaginario da constelagao e nao em
-0,188 u.a., onde deveria estar para estimar o correto valor DC. Dessa forma, o EFM
remove um valor DC maior que o esperado, restando um valor DC na fotocorrente em
quadratura da Figura 5.16b (que representa a constelagdo apds a passagem pelo EFM)
de aproximadamente 0,11 u.a., o que acaba prejudicando a posterior demultiplexacao
de polarizacao e explica o pior desempenho do EFM aplicado antes do CMA frente aos
demais esquemas de compensacao do QI.

No entanto, ao contrario do cenéario de imperfeicao no acoplador, o desempenho do
EFM antes do CMA para a imperfeicao nos fotodetectores é melhor que o desempenho
do caso sem ortogonalizacao. Isso se explica pelo fato de que, mesmo removendo um
valor DC acima do esperado, o DC residual deixado pelo EFM na fotocorrente em
quadratura é menor em médulo que o DC original, o qual nao é removido no caso sem
ortogonalizagao.

E importante lembrar que esse descasamento entre as responsividades dos fotode-
tectores também adiciona ruido extra na fotocorrente em quadratura, como pode ser
verificado na Equacao (4.12). Entretanto, como pode ser observado na Figura 5.16a,
um descasamento de 40% entre as responsividades dos fotodetectores nao ocasiona uma
assimetria tao acentuada na constelacdo quanto um offset de 40% nos coeficientes do
acoplador (Figura 5.12a).

Foram encontradas especificacoes técnicas de fabricantes de componentes com valo-
res praticos de 10% a 20% de variacao no valor de responsividade de um fotodetector.

Na Figura 5.16¢, esta representada a constelacao apos a aplicacao do GSOP para o
cenario com descasamento de 40% entre as responsividades dos fotodetectores. O valor
DC medido na fotocorrente em quadratura, para essa constelacao, é praticamente igual
a zero, o que confirma que o método de estimacao e remocao do valor DC utilizado
antes do GSOP foi mais eficiente que o método utilizado pelo EFM, nas condigoes
simuladas nesse trabalho.

A Figura 5.17 mostra um resultado semelhante a Figura 5.15. A aplicacdo do
GSOP antes do LMS-DD também apresentou uma maior correcao da imperfeicao nas
responsividades dos fotodetectores. Com um descasamento de 20%, por exemplo, o
GSOP apresentou uma penalidade de apenas 0,05 dB, enquanto o EFM apresentou 0,2

dB de penalidade e o caso sem ortogonalizacao exibiu 0,35 dB de penalidade.
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Figura 5.17: Penalidade da SNR para um descasamento nas responsividades dos foto-
detectores - LMS-DD.

5.5 Imperfeicao conjunta nos componentes avaliados

A Figura 5.18 mostra as curvas de penalidade da SNR, em comparacao a curva
tedrica na BER de 1073, para um cendrio no qual todas as imperfeicoes avaliadas
foram inseridas, conjuntamente, no front-end, utilizando-se o CMA na demultiplexacao
de polarizagao.

Sao mostradas as curvas de penalidade da SNR de acordo com o nivel de imperfeicao
em porcentagem. A imperfeicao de fase, analisada em graus nas figuras anteriores, foi
convertida para porcentagem, sendo considerado 0° como 0% de imperfeicao e 90° como
100% de imperfei¢ao. Dessa forma, 20° é equivalente a 22% imperfeigao, por exemplo.

Na figura, nota-se que a aplicacao dos métodos de ortogonalizacao antes do CMA
produziu um melhor resultado. O melhor desempenho foi apresentado pelo GSOP
aplicado antes do CMA, porém, o EFM aplicado antes do CMA nao obteve um de-
sempenho muito diferente do GSOP até os 25% de imperfeicao avaliados. Em 20%
de imperfeicao, por exemplo, o desempenho do EFM foi apenas 0,1 dB pior que o
desempenho do GSOP.

J4 o caso sem ortogonalizacao apresentou uma penalidade, em 20% de imperfeicao,

de 1,65 dB maior que o caso em que o GSOP foi aplicado antes da ortogonalizagao,
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Figura 5.18: Penalidade da SNR em um cenéario com todas as imperfeigoes avaliadas -
CMA.

o que reflete a necessidade da compensacao do QI para um desempenho adequado do

receptor.

5.6 Comparacgao da penalidade inserida por cada tipo de imperfeicao

A Figura 5.19 exibe uma comparacao entre os tipos de imperfeicao analisados. Sao
mostradas as curvas de penalidade da SNR de acordo com o nivel de imperfeicao em
porcentagem.

As quatro curvas sao provenientes do cenario onde nao é aplicada a ortogonalizacao.
Dessa forma, pode-se fazer uma avaliacao de qual tipo de imperfeicao causa uma maior
penalidade ao sistema caso nao seja utilizada uma compensacao dedicada. Pela fi-
gura, nota-se que o offset de fase no defasador é a imperfeicao que introduz a maior
penalidade ao sistema. Entretanto, se for realizada a sua compensacao antes da de-
multiplexagao de polarizagao, nenhuma penalidade residual é introduzida no sistema,
assim como ocorre com o offset nos coeficientes do splitter.

Ja a imperfeicao que introduz menos penalidade ao sistema é o offset nos coeficientes
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do acoplador. No entanto, como ja foi exposto, nenhum dos métodos estudados foi
capaz de reduzir essa penalidade.

A Figura 5.20 mostra as curvas de penalidade da SNR de acordo com o nivel de
imperfeicao em porcentagem. As quatro curvas sao provenientes do cenario onde o
GSOP foi aplicado antes da demultiplexacao de polarizacao, cenario o qual apresentou
a menor penalidade, para qualquer tipo de imperfeicao.

Pode ser observado que, apds a compensacao adequada do QI, a imperfeicao que
introduziu mais penalidade ao sistema foi o offset nos coeficientes do acoplador, im-
perfeicao a qual nao teve sua penalidade reduzida com a aplicacao da compensacao
do QI. A outra imperfeicao que nao foi totalmente corrigida foi o descasamento nas
responsividades dos fotodetectores, a qual, porém, s6 introduziu penalidade residual a

partir dos 25%. As outras duas imperfei¢oes foram totalmente compensadas.

5.7 Penalidade da demultiplexacao de polarizacao

Nas Figuras 5.21 e 5.22 pode ser observada a penalidade causada pela demulti-
plexacao de polarizacao. Nas curvas exibidas na Figura 5.21, foi aplicado o GSOP
para a compensacao do QI, o qual foi introduzido por um offset nos coeficientes do
acoplador. A figura mostra a comparacao entre as curvas de penalidade para um cenario
onde o CMA ¢ utilizado para a demultiplexacao de polarizacao, pois as orientacoes fo-
ram misturadas por uma matriz de Jones de 45° (curva azul) e um cendrio em que nao
foi utilizado o CMA, pois as orientagdes nao foram misturadas (curva preta).

Nota-se que, para niveis mais baixos da imperfeicao, a diferenca entre as curvas
fica em torno de 0,1 dB. Ja para maiores niveis da imperfeigao, essa diferenca chega
aos 0,2 dB. Essa diferenga entre as curvas pode ser interpretada como a penalidade
inserida pela demultiplexacao de polarizacao, comprovando o que ja havia sido citado
anteriormente.

A Figura 5.22 é apenas mais um exemplo dessa penalidade inserida pela demul-
tiplexacao de polarizagao. Dessa vez, o QI foi introduzido pelo descasamento nas
responsividades dos fotodetectores, sendo o GSOP aplicado para a sua compensacao.
As curvas exibem o cendario com 45° de mistura entre as orientacoes de polarizacao e o
cenario com 0° de mistura, ou seja, com auséncia de mistura.

Ja& a Figura 5.23 exibe a comparagao da curva de SNR x BER do DC-QPSK

tedrico, mostrada na Segao 3.1, com a curva do sistema DP-QPSK simulado, apenas
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Figura 5.22: Penalidade - imperfeicao nos fotodetectores - comparacao 0° e 45°.
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na presenca do ruido ASE utilizado nas simulagoes, ou seja, retirando o ruido de fase,
a mistura das orientacoes de polarizacao e as imperfei¢oes no front-end.

Dessa forma, pode-se concluir que os 0,1 dB de penalidade inicial nas curvas pretas
das Figuras 5.21 e 5.22 podem ser atribuidos a uma penalidade na recuperacao do ruido

de fase e aos arredondamentos realizados, como também ja havia sido citado.
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o | m— DC-QPSK tedrico
'l A DP-QPSK simulado |

Probabilidade de erro de bit

SNR (dB)

Figura 5.23: SNR x BER para DC-QPSK teérico e DP-QPSK simulado.

5.8 Efeito da compensacao do QI nas constelagoes

A Figura 5.24 mostra as constelacoes para uma das orientacoes de polarizagao
na saida do front-end (5.24a e 5.24e), apds a passagem pelo GSOP (5.24b), apés a
passagem pelo CMA (5.24¢ e 5.24f) e logo apds a recuperacao de fase (5.24d e 5.24g)
para um front-end com a presenca de 25° de offset de fase no defasador.

As quatro constelagbes na parte superior da figura ilustram o cenario em que o
GSOP é utilizado para compensar a imperfeicao inserida, enquanto as trés constelacoes

inferiores ilustram o cenario em que nao ¢ realizada a compensacao do QI. Se forem
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Figura 5.24: Comparagao - constelagoes com e sem ortogonalizagao.

comparadas as figuras que exibem a constelacao apods a recuperacao de fase, nota-se
que os quatro conjuntos de pontos da Figura 5.24d estao mais afastados entre si quando
comparados aos conjuntos de pontos da Figura 5.24g, o que representa, nesse caso, uma

taxa de erro de bit aproximadamente trés vezes maior para o cenario sem compensacao

de QL.

5.9 Observagoes gerais

Pode ser observado, conforme as curvas de penalidade analisadas, que a nao com-
pensacao do QI antes da demultiplexacao de polarizacao prejudica o seu funcionamento.
O CMA, por exemplo, tentard deixar as constelagoes demultiplexadas o mais proximo
possivel do moédulo constante. No entanto, a presenca do QI vai prejudicar esse pro-
cesso. Portanto, compensar adequadamente o QI antes do CMA faz com que o seu
funcionamento fique mais eficiente, o que é observado nas curvas mostradas.

Em todos os graficos de penalidade analisados, o GSOP aplicado antes da demulti-
plexacao de polarizacao sempre apresentou a menor penalidade, para qualquer tipo de

imperfeicao. Em alguns casos, outros esquemas igualaram o seu desempenho, nunca,
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porém, sendo capazes de superd-lo. Isso torna a aplicacao do GSOP antes da de-
multiplexacao de polarizagao a melhor op¢ao dentre as estudadas, sob as condicoes
propostas.

Outra observacao importante a ser feita é que, nos casos em que a imperfeicao
inserida implicou a adic¢ao de ruido extra no sinal, a aplicacao do EFM antes da demul-
tiplexacao de polarizacao teve o seu desempenho severamente afetado. Isso pode ser
notado comparando-se o desempenho do GSOP e do EFM antes da demultiplexacao
de polarizacao, tanto nas figuras que representam o descasamento nas responsividades
quanto, principalmente, nas figuras que representam o offset nos coeficientes do aco-
plador. Ja para as outras duas imperfei¢goes avaliadas, em que nao ha adicao de ruido
extra, o desempenho desses dois esquemas se mostrou equivalente.

A solugao proposta em [36], que utiliza as coordenadas do centro da elipse como
estimativas para o valor DC de cada fotocorrente, nao se mostrou adequada para a
correta estimagao do valor DC nos casos em que houve adi¢ao de termos extras de ruido,
no cenario de 45° de mistura entre polarizacoes utilizado. Uma possivel alternativa, sob
as condicoes assumidas nas simulacoes, seria a realizacao de uma alteracao no EFM,
nao se utilizando das coordenadas do centro da elipse como estimativas do valor DC
inserido. Foram realizados testes com a remocao do DC antes do EFM, assim como
foi feito nos cendrios com aplicacao do GSOP, retirando-se do algoritmo EFM a parte
em que o valor DC é removido e o desempenho do EFM mostrou-se similar ao do
GSOP nos cendrios com imperfeicao no acoplador e nos fotodetectores, para 40% de
imperfeicao.

Para o caso em que todas as imperfeicoes foram avaliadas conjuntamente, o EFM
nao foi tao afetado quanto nos casos em que houve adicao de ruido extra para as im-
perfeicoes supracitadas analisadas separadamente. Isso se deve, provavelmente, ao fato
de a adi¢ao de ruido extra, na combinacao de todas as imperfei¢oes inseridas conjun-
tamente no front-end (ver Equagao (4.14)), nao ter sido tao prejudicial a estimagao
do valor DC pelo EFM. Entao, para essa combinacao especifica das imperfeicoes, o
desempenho do EFM aplicado antes do CMA se aproximou do desempenho do GSOP
aplicado antes do CMA.
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6 Conclusao

Imperfei¢oes nos componentes do front-end 6ptico levam ao desbalanceamento de
quadratura (QI), que pode penalizar severamente o sistema caso nao seja compensado
adequadamente, e a insercao de componentes de ruido nas fotocorrentes resultantes
da detecgao. Nesse trabalho, foram estudados os efeitos causados por alguns tipos de
imperfeicoes no front-end, como imperfeicoes no defasador, nos fotodetectores e nos
acopladores. Também, foram comparados, por meio de simulagoes em MATLAB®, 0s
desempenhos de quatro esquemas de compensacao do QI, utilizando duas técnicas: o
procedimento de ortogonalizacao de Gram-Schmidt (GSOP) e o método de ajuste por
elipses (EFM), com cada um sendo aplicado antes ou depois da demultiplexacao de
polarizacao.

Além disso, foram verificados os desempenhos de duas arquiteturas para a demul-
tiplexacao de polarizagao e recuperacao de fase: o algoritmo do moédulo constante
(CMA) em conjunto com a recuperacao de fase do tipo Viterbi & Viterbi feedforward
e o algoritmo da média quadratica minima em conjunto com a recuperacao de fase do
tipo dirigida por decisao (LMS-DD).

Foi mostrado que, para todos os casos de imperfeicao, o desempenho dos algorit-
mos CMA e LMS-DD foi equivalente. Adicionalmente, pode ser concluido que a nao
compensagao do QI antes da demultiplexagao de polarizagao prejudica o seu funciona-
mento.

Foi observado que, para todos os casos em que a compensacgao do QI foi realizada
depois da demultiplexagao de polarizacao, o GSOP e o EFM apresentaram um de-
sempenho equivalente. A mesma equivaléncia de desempenho entre os métodos foi
observada, para os casos sem adicao de ruido extra, na compensacao do QI antes da
demultiplexacao de polarizagao. Ja nos casos com adi¢ao de ruido extra, o GSOP exi-
biu um melhor desempenho que o EFM, o qual foi drasticamente afetado. A técnica
de estimagao utilizada no EFM para a remocao do valor DC das fotocorrentes, a qual
utiliza as coordenadas do centro da elipse como estimativas do DC, nao se mostrou
adequada para os casos com termos extras de ruido adicionados pelas imperfei¢oes, o
que justifica o pior desempenho do EFM nesses cenarios.

Também, comparando-se as imperfei¢oes consideradas, a que mais penalizou o sis-
tema, quando nao foi utilizada uma compensacao dedicada, foi o offset de fase no

defasador, o qual, entretanto, pode ser completamente corrigido se utilizada a com-

83



pensacao do QI. Ja a imperfeicao que introduziu menos penalidade ao sistema foi o
offset nos coeficientes do acoplador. No entanto, nenhum dos métodos estudados foi
capaz de reduzir essa penalidade.

Foi observado, ainda, que na presenca de uma pequena escala de imperfei¢coes no
front-end, os quatro esquemas compensaram eficientemente o QI. Entretanto, quando
se aumentou a quantidade de QI, a utilizacao do procedimento de Gram-Schmidt antes
da demultiplexacao de polarizagao exibiu a menor penalidade para o sistema em todos
os casos, sendo, portanto, a melhor opcao de escolha para a compensacao dedicada do
QI em sistemas DP-QPSK.

6.1 Trabalhos Futuros

No presente estudo acerca das imperfeicoes no front-end 6ptico, foram incluidos,
nas simulagoes, o ruido de fase, o ruido ASE e uma rotagao arbitraria das polarizagoes.
Para uma investigacao mais completa do desempenho dos equalizadores frente as im-
perfeicoes no front-end seria interessante a inclusao, nas simulacoes, de imperfeicoes
como a CD e a PMD, além do desvio de frequéncia.

Outro acréscimo interessante ao trabalho seria a inclusao de imperfeicoes em outros
componentes do front-end, principalmente nos componentes relativos a polarizacao
vertical, visto que foram avaliadas apenas imperfeicoes em um dos ramos da polarizacao
horizontal.

Além disso, os métodos de compensacao do desbalanceamento de quadratura foram
aplicados levando-se em conta todas as amostras simuladas, o que nao seria possivel
em um sistema real. Dessa forma, diferentes tamanhos de blocos de simbolos poderiam
ser utilizados para estimar o QI no caso do GSOP e para estimar a elipse no caso do
EFM, podendo ser avaliado qual o tamanho 6timo do bloco de simbolos para cada um

dos métodos.
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