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Resumen

En los ultimos 10 anos, la industria de las comunicaciones épticas ha migrado hacia esquemas de receptores
coherentes utilizando conversores de sefial analégica a digital (ADC, del inglés Analog-to-Digital Converter)
de alta velocidad. Esto ha permitido la incorporaciéon de cédigos correctores de errores con decodificacion por
decisiones blandas con el objetivo de extender el alcance y la eficiencia espectral de los enlaces disponibles.

Los cédigos correctores de errores con decodificacion por decisiones blandas tales como los turbo cédigos
y los de chequeo de paridad de baja densidad (LDPC, del inglés Low Density Parity Check), y en especial
estos ultimos, se han expandido por las mas diversas areas y constituyen en la actualidad el estandar en varias
normas, tales como 10GBase-T, DVB-S2, y Mobile WiMax (802.16e).

Sin embargo, en comunicaciones épticas generalmente se los trata como algo ajeno al sistema y por lo tanto
en la mayoria de la bibliografia relacionada no se han tenido en cuenta todos los efectos residuales del canal a
la entrada del decodificador para evaluar su desempefio. En cambio se utiliza como métrica solo la tasa de error
umbral a partir de la cual el esquema de correccién de errores empieza a corregir. Por tal motivo en la presente
Tesis se aborda el tema de cédigos correctores de errores con decodificacion por decisiones blandas aplicados
a comunicaciones 6pticas coherentes con un enfoque integral. En el presente trabajo se proponen diferentes
técnicas para hacer lo méas efectivas posibles las transmisiones empleando codigos correctores de errores de
gran ganancia frente a problemas especificos de comunicaciones 6pticas como son el ruido de fase del laser, las
fluctuaciones de frecuencia del laser y las no linealidades de la fibra. Se trabaja también con constelaciones
multinivel tales como 16-QAM que permiten obtener una buena eficiencia espectral.

Con el fin de abarcar el mayor espacio de soluciones posible, se proponen cuatro esquemas diferentes pero
complementarios teniendo en cuenta las condiciones expuestas previamente. Por un lado, se propone el empleo
de modulacién diferencial debido a su robustez frente a variaciones en la fase y se propone una técnica para
disminuir su penalidad. Por otro lado, para esquemas no diferenciales se plantea un algoritmo de compensaciéon
de desplazamientos de fase, los cuales son un fenémeno catastréfico presente en los esquemas de estimacién de
fase utilizados en comunicaciones Opticas. Otra de las propuestas consiste en la utilizaciéon de constelaciones
hibridas intercaladas temporalmente con el propésito de generar una referencia de fase absoluta que permita
evitar el problema de los desplazamientos de fase. Por tltimo, se propone un esquema conjunto de deteccion y
decodificacion iterativo que permite realizar la estimacién del ruido de fase y las fluctuaciones de frecuencia de
manera conjunta con la decodificacién demostrando gran robustez.

También se presenta en esta Tesis una posible arquitectura de implementacién del esquema conjunto iterativo
que permite reducir la complejidad del mismo, incorporando una novedosa clase de cédigos LDPC denominados
espacialmente acoplados. Debido a su estructura estos c6digos permiten disminuir la latencia de decodificacién y
mantener la complejidad del decodificador acotada. Resultados de simulacién demuestran la eficacia del sistema

propuesto.

Palabras clave: Comunicaciones épticas coherentes, deteccién y decodificaciéon conjunta iterativa, cédigos
LDPC, ruido de fase.






Abstract

In the last 10 years, the optical communications industry has migrated towards coherent receiver schemes
using high-speed ADCs. This has allowed the incorporation of error-correcting codes with soft-decision decoding
in order to extend the reach and spectral efficiency of the available links.

Error-correcting codes with soft-decision decoding, such as turbo codes and low-density parity check (LDPC),
especially the latter, have been expanded by the most diverse areas and currently constitute the selection in
various standards, such as 10GBase-T, DVB-S2, and Mobile WiMax (802.16¢).

However, in optical communications they are generally treated as something outside the system and therefore,
in the majority of the related literature, all the residual effects of the channel at the input of the decoder have
not been taken into account to evaluate its performance. Instead, only the threshold bit error rate from which
the error correction scheme begins to correct is used as the metric. For this reason, this thesis addresses the
issue of error correction codes with soft-decision decoding applied to optical communications consistent with an
integral approach. In the present work different techniques are proposed to make the transmissions as effective
as possible using high gain error-correcting codes against specific optical communication problems such as laser
phase noise, laser frequency fluctuations and non-linearity the fiber. Multi-level constellations such as 16-QAM
have also been considered because they provide good spectral efficiency.

In order to cover the largest possible solution space, four different but complementary schemes are proposed,
taking into account the previously mentioned conditions. On the one hand, the use of differential modulation is
proposed due to its robustness against variations in the phase and a technique is proposed to reduce its penalty.
On the other hand, for non-differential schemes, a cycle slips compensation algorithm is proposed, cycle slips are
a catastrophic phenomenon present in the phase estimation schemes used in optical communications. Another
proposal consists of the use of hybrid constellations interleaved temporarily with the purpose of generating an
absolute phase reference to avoid the problem of cycle slips. Finally, a joint iterative detection and decoding
scheme is proposed, which makes it possible to estimate the phase noise and the frequency fluctuations together
with the decoding, demonstrating great robustness.

It is also presented in this thesis a possible implementation architecture of the joint iterative scheme that
reduces the complexity thereof, incorporating a novel class of LDPC codes called spatially coupled. Due to their
structure these codes allow to decrease the latency of decoding and maintain the complexity of the decoder

bounded. Simulation results demonstrate the effectiveness of the proposed system.

Keywords: Coherent optical communications, joint iterative detection and decoding, LDPC codes, phase

noise.






Resumo

Nos tdltimos 10 anos, o setor de comunicacoes épticas migrou para esquemas de receptores coerentes usando
conversores analégico-digital (ADC) de alta velocidade. Isso permitiu a incorporagéo de cédigos de correcao de
erros com decodificacdo de decisdo suave para ampliar o alcance e a eficiéncia espectral dos links disponiveis.

Os codigos de corregao de erros com decodificagdo de decisao suave, como os codigos turbo e os de verificagao
de paridade de baixa densidade (LDPC), e especialmente os tiltimos foram expandidos pelas mais diversas dreas
e atualmente constituem a selegdo em vérios padroes, como 10GBase-T, DVB-S2 e Mobile WiMax (802.16e).

No entanto, em comunicagbes épticas, geralmente sdo tratados como algo fora do sistema e, portanto, na
maioria da literatura relacionada, todos os efeitos residuais do canal na entrada do decodificador nao foram
levados em consideragao para avaliar seu desempenho. Em vez disso, apenas a taxa de erro de bit limiar a partir
da qual o esquema de correcao de erro comega a corrigir é usada como métrica. Por esta razao, esta tese aborda
a questao dos codigos de corregao de erros com decodificagdo de decisdo suave aplicada a comunicagoes Opticas
consistentes com uma abordagem integral. No presente trabalho sdo propostas diferentes técnicas para tornar
as transmissoes tao efetivas quanto possivel usando cédigos corretores de erro de alto ganho contra problemas
especificos de comunicagoes 6pticas, como o ruido de fase do laser, as flutuagoes de freqiiéncia do laser e as
nao-linearidades da fibra. Também sao usadas constelagoes de varios niveis, como 16-QAM, que oferece uma
boa eficiéncia espectral.

Para cobrir o maior espago de solucao possivel, sdo propostos quatro esquemas diferentes, mas complemen-
tares, levando em consideracao as condi¢bes mencionadas anteriormente. Por um lado, o uso da modulacao
diferencial é proposto devido a sua robustez contra variagées na fase e uma técnica é proposta para reduzir
sua penalidade. Por outro lado, para esquemas nao diferenciais, propde-se um algoritmo de compensacao de
deslizamento de fase, que é um fenémeno catastréfico presente nos esquemas de estimacao de fase utilizados nas
comunicagoes 6pticas. Outra proposta consiste no uso de constelagdes hibridas entrelagadas temporariamente
com o objetivo de gerar uma referéncia de fase absoluta para evitar o problema dos deslizamentos de fase.
Finalmente, propoe-se um esquema de deteccao e decodificagdo iterativa conjunta, que permite estimar o ruido
de fase e as flutuagoes de freqiiéncia juntamente com a decodificagdo, demonstrando grande robustez.

Também é apresentada nesta tese uma possivel arquitetura de implementagao do esquema iterativo conjunto
que reduz a sua complexidade, incorporando uma nova classe de cédigos LDPC chamado espacialmente aco-
plado. Devido a sua estrutura, esses cédigos permitem diminuir a laténcia da decodificacdo e manter limitada

a complexidade do descodificador. Os resultados da simulagdo demonstram a eficicia do sistema proposto.

Palavras-chave: Comunicacoes Opticas coerentes, deteccdo e decodificacdo conjunta iterativa, cdédigos
LDPC, ruido de fase.
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Capitulo 1

Introduccion

Sintesis: En el presente capitulo se introducen los diferentes aspectos que han motivado el desa-
rrollo de esta Tesis. Luego, se revisa el estado del arte en donde es posible tomar contacto con las
problemdticas actuales del drea de desarrollo de este trabajo. Finalmente, se presentan los objetivos y

las contribuciones realizadas a lo largo de esta Tesis.



1.1

1.1.1

Introduccion

Introduccion

Los canales 6pticos se han convertido en el medio preferido por los sistemas de comunicacion digital
de alto desempeno. La posibilidad de transmitir luz sobre largas distancias con un muy alto ancho
de banda, baja atenuacién y gran inmunidad a interferencias externas, consolidaron a la fibra éptica
como un medio practicamente ideal. Esto alenté el tendido de grandes redes de fibra Optica, las cuales
se convirtieron en muy poco tiempo en verdaderas autopistas de informacion digital. Los primeros
equipos de comunicaciones comerciales para fibra éptica empleaban en el receptor un fotodiodo para
detectar la presencia o no de energia luminica. Estos sistemas generalmente usaban esquemas simples
de modulacién como la manipulacién de encendido-apagado (OOK, del inglés On-Off Keying) [1].

El desafio inmediato que tuvo la industria de las comunicaciones fue la transmisién por fibra a
velocidades de 40 Gb/s. Para alcanzar esta velocidad fue necesario recurrir al empleo de modulaciones
con mayor eficiencia espectral que OOK, como por ejemplo los esquemas de modulacién en fase y
en cuadratura con receptores coherentes [2]. La deteccién coherente tiene la enorme ventaja de poder
obtener toda la informacién presente en el dominio 6ptico que llega al receptor, algo imposible para
la simple deteccion directa de intensidad utilizada comercialmente durante muchos afos.

Entre los principales problemas para la transmisién a muy alta velocidad (>40 Gb/s) en sistemas
coherentes por enlaces de fibra 6ptica de gran longitud (>500 km), se pueden mencionar los originados
por el ruido de fase, ruido de emisién espontdnea, dispersién cromdtica (CD, del inglés Chromatic
Dispersion), dispersién por modo de polarizacién (PMD, del inglés Polarization Dependent Mode), etc.
[1]. Por otro lado, la transmisién a alta velocidad en canales limitados en banda usando una portadora
Unica, requiere el empleo de esquemas de codificacion-modulacion con miltiples niveles. Teniendo en
cuenta la alta dispersion y el elevado nivel de ruido presentes en los enlaces de gran longitud, se puede
inferir el importante desafio que representa el empleo de estos esquemas de modulacién multiniveles
con portadora tinica y compensacion de la dispersién en canales de fibras 6pticas. Las siguientes tareas
constituyen algunas de las principales requeridas en la trasmision coherente a través de canales de fibra

Optica:
= recuperacion de portadora,
» codificacién (cédigos de correccion de errores).

A continuacién se presenta una breve descripcién de las probleméaticas existentes en cada una de

las etapas mencionadas.

Recuperacion de Portadora

El aumento en la demanda de ancho de banda proyectado para los préximos afios (por ejemplo,
> 100 Gb/s) ha establecido las bases para la préxima generacién de las redes épticas de transporte
(OTN, del inglés Optical Transport Network). De esta manera surge un renovado interés en la deteccién
coherente que permite el empleo de técnicas de modulacién espectralmente eficientes, como la deteccion
y modulacién por desplazamiento de fase (PSK, del inglés Phase Shift Keying) y modulacién de
amplitud en cuadratura (QAM, del inglés Quadrature Amplitude Modulation) [3]. Mds precisamente,
la conjuncién entre (7) deteccién coherente intradina, (4¢) multiplexacién por divisiéon de polarizacién
(PDM, del inglés Polarization Division Multiplezing) 16-QAM y (i) compensacién electrénica de la
dispersién (EDC, del inglés Electronic Dispersion Compensation) [2, 4] permiten alcanzar una buena
solucién en cuanto a eficiencia espectral, minimizacién de las distorsiones no lineales y la posibilidad

de compensar por completo sin penalidad la dispersién de la fibra [2]. En otras palabras, todos estos
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1.1.2

aspectos se pueden resumir en un receptor con una mayor sensibilidad en comparacién con los esquemas
de modulacién de intensidad y deteccién directa (IM/DD, del inglés Intensity Modulation / Direct
Detection) [5].

En anos recientes se ha observado que la inestabilidad de la frecuencia del laser, causada por
vibraciones mecénicas, degrada significativamente el rendimiento de algoritmos de recuperaciéon de
fase de portadora (CPR, del inglés Carrier Phase Recovery) [6]. Otros efectos tales como el ruido de
la fuente de alimentacién también pueden introducir fluctuaciones de frecuencia del laser, las cuales se
modelan como una modulacién de frecuencia con una sinusoide de amplitud grande (por ejemplo, ~
500 MHz) y baja frecuencia (por ejemplo, < 35 kHz). Por otro lado, la alta tasa de simbolos requerida
para los préximos sistemas de comunicaciones requiere el uso de técnicas de procesamiento en paralelo
para la operacién del receptor.

Contempordneamente con [6] se ha demostrado en [7] que una arquitectura paralela de recuperacién
de fase, basada en un lazo de enganche de fase digital (DPLL, del inglés Digital Phase-Locked Loop) de
baja latencia seguida de un esquema directo de CPR, ofrece un excelente equilibrio entre complejidad
y rendimiento para receptores coherentes en presencia de ruido de fase del laser, fluctuaciones de
frecuencia sinusoidal, y desplazamiento de frecuencia.

Uno de los problemas criticos de los receptores coherentes consiste en detectar correctamente la
constelacién, ya que la misma puede decodificarse rotada lo que resultaria en una continua rafaga de
errores. La integracién de técnicas de tramado o framing de protocolos permite reconocer patrones
periédicos y en funcion de los mismos, compensar la rotacién de la constelacion.

Desafortunadamente, errores en la estimacion de la fase de la portadora en esquemas de modulacién
que emplean constelaciones que tienen simetria rotacional (por ejemplo, QPSK o QAM), pueden
provocar deslizamientos o saltos de fase (CS, del inglés Cycle Slip) [8]. Después que se produce un
CS, se generan rafagas de errores que no pueden corregirse mediante correccién de errores hacia
adelante (FEC, del inglés Forward Error Correction) [8]. Para combatir este efecto catastrofico, se
utiliza normalmente modulacién diferencial. En esquemas de modulacién diferencial, la informacion
se transmite como la diferencia de fase entre dos simbolos consecutivos. Por lo tanto, el efecto de
los CS no se traduce en errores de bits catastrdficos. Mientras esta opciéon proporciona una soluciéon
al problema de CS, genera una penalidad en la relacién senal-ruido (SNR, del inglés Signal-to-Noise
Ratio) en comparacién con esquemas no diferenciales. Por ejemplo, una penalizacién de 1,2 dB (post-
FEC) ha sido reportado para modulacién QPSK diferencial (DQPSK) [9]. Para mitigar el problema
de CS se puede recurrir a la utilizacion de simbolos piloto para mejorar el desempeno del sistema.
Sin embargo, estas técnicas poseen todavia una penalidad intrinseca generada por la redundancia
adicional (overhead) requerida para transmitir los simbolos pilotos. En la actualidad existe un gran
interés en desarrollar técnicas de deteccién que procuren minimizar (o incluso eliminar) el overhead
causado por la transmisién de simbolos piloto. Este interés genera una excelente oportunidad para

una contribucién original.

Codificacion

Para satisfacer el crecimiento proyectado de la demanda [10], es necesario aumentar las velocidades
de transmision en los enlaces existentes. En particular, en los ltimos anos los sistemas de comunica-
ciones por fibra 6ptica han experimentado un espectacular crecimiento gracias a los avances realizados
en la tecnologia de fabricacion de circuitos integrados. Estos avances permitieron la aplicacién en chips
de elaboradas técnicas de procesamiento digital de senales para compensar las imperfecciones introdu-

cidas por el canal de comunicaciones: dispersion y ruido. En general, para combatir las imperfecciones
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del canal se emplean sistemas de ecualizaciéon y esquemas para el control de errores. En forma resu-
mida, se puede decir que la ecualizacién permite compensar la dispersiéon del pulso introducida por el
canal, mientras que el control de errores procura combatir los problemas originados por el ruido. A
continuacion se enfoca la discusion en esta tltima técnica, es decir, en el control de errores. Entre los
esquemas para el control de errores se encuentran los c6digos de correccién de errores (ECC, del inglés
Error Correcting Codes ). Estos cédigos se emplean en la mayoria de los sistemas de comunicaciones
para disminuir la tasa de error de bits (BER, del inglés Bit Error Rate). Un c6digo de correccién de
errores agrega a la informacion original, algunos bits de redundancia los cuales le permiten al receptor
detectar y/o corregir errores [11]. La relacién entre el ntimero de bits de informacién y el nimero
total de bits (esto es, informacién més redundancia) se conoce como la tasa del cédigo y constituye
un pardmetro muy importante en la seleccién/disenio de un ECC. En enlaces épticos comerciales se
emplean cddigos de alta tasa (por ejemplo, un valor de redundancia tipico es del 7%) con técnicas de
decodificacién dura (o hard-decoding). Recientemente, con el objetivo de incrementar las velocidades
en los enlaces, se propusieron algunos esquemas de codificacién que proveen una ganancia mayor a
expensas de un aumento en la redundancia del cédigo y en la complejidad de implementaciéon. En este
punto es importante resaltar la relacién entre la velocidad de transmision y la ganancia del cédigo:
a medida que aumenta la velocidad de simbolos (esto es, aumenta el ancho de banda de la sefial) se
necesitan codigos con una mayor ganancia para compensar la degradacién originada por el aumento
de la potencia de ruido. Para los futuros sistemas de comunicaciones por fibra 6ptica se prevén veloci-
dades >100 Gb/s. Para poder satisfacer este aumento en la velocidad de transmisién y mantener las

tasas de error de bits segin lo requerido por las aplicaciones, se requiere:

= disenar ECC con mayores ganancias: el incremento de la velocidad de simbolos requiere com-

pensar el aumento del ruido;

= elaborar nuevos algoritmos para decodificacién blanda (soft-decoding): el empleo de més niveles

en la senal de entrada resulta crucial para alcanzar mayores ganancias de c6digos;

= disenar arquitecturas de implementacion que hagan posible su incorporacién en circuitos inte-

grados de alta escala de integracién.

Los rapidos avances en electrénica permiten prever que en el futuro se podran implementar co-
digos més potentes y poder asi brindar soluciones a los tres problemas mencionados anteriormente.
Implementar cédigos de complejidad razonable que proporcionen mayor capacidad de correcciéon de
errores, constituye un importante desafio para los investigadores de sistemas de comunicaciones. A su
vez, hacer posible que los mismos operen a las velocidades que impone el constante crecimiento del
mercado, ofrece una excelente oportunidad para poder realizar contribuciones originales e innovadoras.

A continuacion se realiza un breve resumen de la evolucién de los sistemas de correccién de errores
empleados en comunicaciones épticas. Los sistemas de comunicaciones por fibra Optica estandariza-
dos por la Unién Internacional de Telecomunicaciones (UIT) emplean codigos concatenados Bose-
Chaudhuri-Hocquenghem (BCH) / Reed-Solomon (RS) [12, 13]. El c4digo RS(255,239) en particular
ha sido usado en un amplio rango de sistemas de comunicaciones de larga distancia, este es conside-
rado comtinmente como primera generacién de FEC [14, 15]. Los esquemas FEC elementales (BCH,
RS, o cbdigos convolucionales) se pueden combinar para diseniar esquemas FEC mds poderosos, co-
mo por ejemplo el cddigo RS(255,239)+RS(255,233). Varias clases de cddigos concatenados estdn
listados en la UIT-T G975.1. Diferentes esquemas de concatenacion, tales como la concatenacion
de dos codigos RS o la concatenacién de RS y cédigos convolucionales, son considerados general-

mente como la segunda generacién de FEC [14]. Recientemente, han generado significativa atencién
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en investigacién los codigos con decodificacién iterativa, tales como turbo cédigos [13, 16, 17, 14]
y cédigos de chequeo de paridad de baja densidad (LDPC, del inglés Low Density Parity Check)
[18, 19, 20, 21, 22, 23, 24, 25, 26, 27]. En [17], Sab y Lemarie propusieron un esquema FEC basado en
turbo cédigos en bloque (BTC, del inglés Block Turbo Codes) tambien conocidos como turbo cédigos
producto (TPC, del inglés Turbo Product Codes) para transmisiones Gpticas de larga distancia. En
publicaciones recientes [18, 19, 20, 21, 22, 23, 24, 25|, se ha mostrado que los cédigos LDPC superan
a los TPC en términos de desempeiio de BER. La complejidad de estos cdédigos es comparable con la
de los TPC y es significativamente menor que la de los turbo c6digos concatenados serie/paralelo. Por
las razones mencionadas anteriormente, el cédigo LDPC es una eleccién viable y atractiva para los
esquemas FEC de los sistemas de transmisién 6ptica de 100 Gb/s. En comunicaciones épticas se hace
referencia a los cddigos de decodificacién blanda iterativa (cédigos turbo y LDPC), también conocidos
como codigos sobre grafos, como tercera generacién de FEC [14, 28].

Los cédigos sobre grafos han revolucionado las comunicaciones y se estan convirtiendo en estandar
en muchas aplicaciones. Los c6digos LDPC, inventados por Gallager en 1960 [15], son cédigos bloque
lineales donde la matriz de chequeo de paridad tiene baja densidad de unos. Los cédigos LDPC han
generado gran interés en la comunidad de c6digos recientemente, y esto ha resultado muy beneficioso
para el entendimiento de los diferentes aspectos de los cddigos LDPC y su proceso de decodificacién.
Un decodificador iterativo LDPC basado en el algoritmo de suma-producto (SPA, del inglés Sum-
Product Algorithm) mostré un desempeno a solo 0,0045 dB del limite de Shannon [26]. La moderada
complejidad de este decodificador abre nuevas avenidas para su uso en diferentes aplicaciones de alta
velocidad, incluyendo comunicaciones épticas.

La primera generacién de esquemas FEC aparecié durante 1987-1993 utilizando el c6digo RS(255,239)
de tasa 0,93 (redundancia 7 %) y una ganancia de codificacién neta (NCG, del inglés Net Coding Gain)
de 5,8 dB. La segunda generacién de FEC fue desarrollada durante 2000-2004, presentando el mejor
desemperio un cédigo concatenado de tasa 0,8 (25 % de redundancia) con una ganancia de 9,4 dB [29].
Desde entonces el foco estuvo en los cdédigos sobre grafos, turbo cédigos y LDPC, con NCG potencial
de més de 10 dB. Los cédigos sobre grafos son cominmente denominados como tercera generacién de
FEC para comunicaciones 6pticas, como se indicé anteriormente.

Los esquemas de modulacién multinivel se estan estudiando como una forma eficiente de pro-
veer una solucién a las altas demandas de ancho de banda. Cuando se combinan estos esquemas de
modulacién con codificacién de canal se denomina modulacién codificada [19, 20].

El advenimiento de los codigos sobre grafos con decodificacion de decisién blanda combinados
con esquemas de modulacién multinivel produjo un gran avance en el campo de las comunicaciones
Opticas, pero a la vez abrié nuevos interrogantes ya que el desempefio de este tipo de cédigos depende
de la informacién estadistica de los datos recibidos y en general estan optimizados para asumir que
esta informacion es Gaussiana. Pero la realidad es que luego del procesamiento digital de senal (DSP,
del inglés Digital Signal Processing) pueden existir raros fenémenos que alejan el desempeno de este

ideal y como resultado de esto el c6digo no funcione adecuadamente.

1.2 Sistemas de Alta Eficiencia

En el futuro previsible se vislumbra que aumentard la demanda de trafico de red, con el reto de
satisfacer dicha demanda, manteniendo o reduciendo los costos de la red. Para cumplir este objetivo, el
simple aumento de la capacidad no sera suficiente, también se debe mejorar la utilizacién del ancho de
banda. Se necesitard una combinacién de mejora en la capacidad de transporte mediante un aumento

de la eficiencia espectral y de la velocidad binaria junto con una mejor utilizacién de la red mediante



Introduccion

100 3
2 10 - ]
= 3 F ]
g = .
=l [ .
<
] L i
2
& 1¢ ° e
Q — .
> - - .
= C e ]
3
g 100 |- ,
5 c ]
E E E
o C ]
=l
g ¢ i i
e 5 10¢ B
C IEEE IEEE .
B UITT UIT-T ]
IEEE
1 T T T T T Q T T T T T T
1986 1990 1994 1998 2002 2006 2010 2014 2018 2022

Figura 1.1. Crecimiento histérico de la tasa de bits en serie y la capacidad de los sistemas WDM en
investigacion y en productos.

la integracién de los sub canales eléctricos en el sistema de transmisién. Es fundamental encontrar la
forma mas inteligente de utilizar la capacidad 6ptica, ya que los costos de transmisién han disminuido

mas lentamente que los costos de tratamiento y conmutacién.

En una primera instancia se satisfizo esta demanda, gracias al surgimiento de la técnica denominada
multiplexacién por divisién de longitud de onda (WDM, del inglés Wavelength Division Multiplexing).
Esta técnica permite el mayor aprovechamiento del enorme ancho de banda de la fibra. En este esquema
se modulan multiples portadoras 6pticas de diferentes longitudes de onda utilizando secuencias de bit

independientes, las cuales luego se transmiten sobre la misma fibra.

Sin embargo, rapidamente se satur6é la cantidad de canales multiplexados en una misma fibra
como se puede apreciar en la Fig. 1.1, dando como resultado que se requiera el empleo de técnicas
que permitan maximizar la eficiencia espectral para satisfacer los nuevos incrementos en la demanda

de trafico.

Esto demanda el empleo de técnicas de modulacién multinivel. Dichas técnicas requieren una
relacién senal a ruido 6ptica (OSNR, del inglés Optical Signal-to-Noise Ratio) mayor para poder
operar, lo cual termina limitando la capacidad de la fibra. Ya que no se puede incrementar de manera
libre la OSNR como consecuencia de los fenémenos no lineales experimentados en la fibra que degradan
significativamente el desempefio del sistema. En la siguiente subseccién se realiza una descripcién del
fenémeno no lineal que afecta a las comunicaciones por fibra éptica.

La linea de base para las redes de transporte serd de 100 Gb/s PDM-QPSK utilizando un espacia-
miento de canal de 50 GHz. Pasar de una disposicién de canal multiplexado por divisién de longitud
de onda denso (DWDM, del inglés Dense Wavelength Division Multiplexing) fija para soportar una
red flexible y supercanales permitird un espaciamiento de canal mas estrecho y deberia aumentar la
capacidad en un 30 a 50 por ciento. Para distancias més cortas, la modulacién de alto orden tal como
16-QAM puede duplicar la capacidad de la red. Para optimizar la eficiencia de la red, se requerira una
arquitectura que combine de forma flexible clientes de menor frecuencia (sub-100 Gb/s) para formar

canales (portadores) y luego supercanales.

El trafico de red ha crecido considerablemente a medida que las aplicaciones de usuario final

han evolucionado desde servicios telefénicos a aplicaciones de correo electronico y web en Internet,
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y mas recientemente a aplicaciones de video y de nube. Muchos avances en tecnologia éptica han
permitido un aumento en la capacidad de la fibra de varios 6rdenes de magnitud en un poco maés de
dos décadas. Con estas mejoras en la tasa de bits y la eficiencia espectral, la red de transporte 6ptico
ha mantenido el ritmo o incluso superado las necesidades de ancho de banda de las aplicaciones en
evolucién. La Fig. 1.1 muestra el aumento historico de la capacidad de los enlaces. A principios de los
anos noventa, una capacidad de unos pocos cientos de megabits por segundo por enlace en una red
de transporte era tipica. A medida que el correo electrénico se convirtié en una nueva herramienta
de comunicacién a mediados de los afios noventa, la capacidad de fibra aumenté gradualmente a
unos pocos gigabits por segundo, y este crecimiento siguié para satisfacer la popularidad de la web.
En la década de 1990, la capacidad de fibra continué creciendo con el despliegue de transceptores
de 10 Gb/s, asi como técnicas para multiplexar y amplificar un pequefio nimero de longitudes de
onda (cuatro a ocho) en un solo par de fibras. A principios de los anos 2000, el uso de Internet se
habia convertido en un lugar comun, pero las redes mantuvieron el ritmo de crecimiento gracias a la
introduccién de técnicas de multiplexacién de longitud de onda densa que podrian soportar 40, 80 o
més longitudes de onda permitiendo capacidades de fibra entre 400 Gb/s y hasta cerca de 1 Tb/s.
Este amplio aumento de capacidad ayudé a la red de transporte a soportar las crecientes demandas
de los usuarios. Posteriormente, la introduccién de canales de 40 Gb/s dio a la red otro impulso de
capacidad. Para el ano 2010, el uso compartido de video en Internet por aplicaciones como YouTube y
otros servicios de video bajo demanda (VOD, del inglés Video On Demand) produjo que se comenzara
a saturar la capacidad existente de la red. La introducciéon de nuevos transceptores coherentes de 100
Gb/s en las redes de transporte ha proporcionado otro aumento de la capacidad a aproximadamente
10 Th/s por fibra. Esto deberia satisfacer los requisitos de capacidad a corto plazo, pero viendo més
alla, la computacion en la nube y otras aplicaciones con demanda de ancho de banda continuaran
consumiendo recursos de red y las nuevas técnicas épticas para aumentar el ancho de banda serdn

progresivamente mas complejas y costosas.

Para aumentar ain maéas la capacidad dentro de la infraestructura de red de fibra existente, el
intervalo de frecuencia entre los canales de 100G podria eliminarse para tener una disposicién de canal
mas condensada. De esta manera se pueden empaquetar muchos portadores 6pticos estrechamente
juntos para formar un supercanal. Dado que el conjunto de canales (portadoras) se filtra como un
solo supercanal, los efectos de filtrado solo se aplican a los bordes del supercanal. El desafio para la
implementacion de un supercanal es empaquetar estrechamente las subportadoras 6pticas mientras
se minimizan las interacciones entre las mismas. Para reducir el impacto de la interferencia se han
propuesto diversas técnicas, tales como multiplexacién ortogonal de divisién de frecuencia (OFDM,
del inglés Orthogonal Frequency Division Multiplexzing), OFDM o6ptico y disefio de canal Nyquist. Los
canales dentro de un supercanal no necesitan adherirse a la cuadricula de frecuencia rigida definida
por la UIT. Al elevar el limite de separacion de canales, una banda 6ptica puede contener més canales
de 100 Gb/s.

La capacidad de la fibra se puede mejorar aumentando la eficiencia espectral de un canal y aumen-
tando el nimero de canales en una fibra. La eficiencia espectral de canal mas alta para una dada OSNR
se rige por el limite de Shannon. Cuando se considera la no linealidad de la fibra para una distancia de
transmisién, una tasa de simbolos y unas caracteristicas de fibra dadas, existe una maxima eficiencia
espectral de canal que corresponde a una OSNR éptima. Para valores OSNR mayores que los 6ptimos,
la no linealidad de la fibra limita la eficiencia espectral. Basandose en las eficacias espectrales maximas
[30], se puede calcular un limite de eficiencia espectral para la fibra monomodo estdndar (SSMF, del

inglés Standard Single Mode Fiber) como una funcién de la distancia de transmision.
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No Linealidades en Comunicaciones Opticas

Las transmisiones mediante multiplexacién por division de polarizacién con deteccién coherente
de formatos de modulacién espectralmente eficientes y procesamiento de senal digital representan
las tecnologias habilitadoras para satisfacer la demanda de alta capacidad requerida por las redes
de transporte 6ptico de larga distancia WDM [2, 31]. Junto con el desarrollo de algoritmos DSP
avanzados para la demodulaciéon y deteccion coherente, la introduccién de esquemas de correccion
de errores con redundancias del orden del 20 por ciento que se basan en decodificacion de decision
blanda y decodificacién iterativa y su combinacién con formatos de modulacién de alto orden es
un tema de gran interés de investigacion [20, 32]. Debido al reto de los esquemas de modulacién
codificados que se aproximan a la capacidad con tales niveles de redundancia, la SNR de operacion
resulta mucho menor que la de los sistemas codificados basados en la decodificacién mediante decisién
dura con una redundancia de FEC estandar del 7 por ciento. Como es bien sabido, a valores tan
bajos de SNR la sincronizacién portadora puede convertirse en un problema limitante. Uno de los
principales inconvenientes de la deteccién coherente para formatos de modulaciéon de alto orden a
baja SNR estd representado por su sensibilidad al ruido de fase. En el caso de la propagacién lineal,
el ruido de fase de la portadora estd dominado por el ruido de fase del laser y la degradacién del
rendimiento debido a sus efectos se evaltia comtnmente mediante el uso de un modelo de proceso de
Wiener [33, 34]. Cuando se considera el ruido de fase no lineal (NLPN, del inglés Nonlinear Phase
Noise) inducido por la interaccién de la senal y los ruidos de emisién espontdnea amplificada (ASE,
del inglés Amplified Spontaneous Emission) a través del efecto Kerr, el rendimiento puede ser evaluado
analiticamente recurriendo a métodos que se basan en la descripcion fisica de la propagacién [35, 36].
Una caracterizacién estadistica de NLPN que permite la evaluacién del rendimiento analitico de las
senales de fase modulada se da en [35]. El conocimiento de la funcién de densidad de probabilidad
(PDF, del inglés Probability Density Function) conjunta de la amplitud y fase de la senal recibida
se ha explotado en [36] para derivar las expresiones analiticas de los limites de decisién de maxima
verosimilitud asociados a la constelacion de la sefial PSK recibida y el rendimiento relativo. Vale la
pena resaltar que el andlisis en [35] se ha derivado para el caso de polarizacién unica tomando en
consideracién solo las no linealidades inducidas por la interaccién de la senal con ruido ASE en su
ancho de banda y en los anchos de banda de canales adyacentes, pero sin considerar la distorsion
de la forma de onda causada por los canales interferentes vecinos. Los resultados de simulacién que
se informan en [37] muestran que para la transmision WDM con un canal de prueba central PDM
con modulacién mediante desplazamiento de fase en cuadratura (QPSK) la NLPN inducida por la
interaccién no lineal entre la senal y ASE es un efecto de segundo orden en la determinacién de la
entidad de mecanismos no lineales, tanto para el caso de transmision homogénea como para el de
transmisién hibrida. Especificamente, en [37] se muestra que en sistemas WDM las no linealidades
cruzadas dan lugar a interacciones de canales vecinos de acuerdo con su nivel de potencia y su estado

de polarizacion.

En el caso de la transmisién homogénea, la modulacién de la polarizacién cruzada domina sobre
las interacciones no lineales sefial-ruido, mientras que en el caso hibrido la modulacién cruzada de fase
se debe casi totalmente a la excursién de gran intensidad inducida por la modulacién de canales adya-
centes. Recientemente se ha obtenido un modelo analitico simplificado [38] para facilitar la evaluacién
de efectos no lineales debidos tanto a la modulacién de polarizacién cruzada como a la modulacién
de fase cruzada inducida por canales adyacentes. Debido a las dificultades inherentes asociadas al
andlisis cuando se consideran muchos efectos no lineales, parece no haber sido dada especial atencion

a la caracterizacion espectral del ruido de la fase portadora en la literatura existente. De hecho, se
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sabe que la linea espectral sometida a NLPN experimenta una distorsién espectral [39]. Dos factores
importantes para el diseno de circuitos de recuperacion de fase de portadora son el ancho de linea
del ruido de fase y el nivel de ASE que es proporcional a la inversa de la SNR [40]. El desarrollo de
modelos capaces de capturar y reproducir los efectos a los valores de SNR de interés nos permitiria
evaluar el desempenio mediante la ejecucién de programas de simulacién rapida que no requiera el
procesamiento fuera de linea de datos extraidos de experimentos de laboratorio o la descripcién fisi-
ca de la propagaciéon. Un reto en el modelado de canales épticos es la traducciéon de un modelo de
propagacion fisica detallado en una forma que sea adecuada para la simulaciéon. Por el contrario, los
modelos paramétricos basados en datos medidos permiten una descripcién empirica del ruido de fase
portadora en el tiempo y en el dominio de la frecuencia. La caracterizaciéon de los procesos aleatorios
subyacentes y los espectros de potencia se obtienen ajustando los parametros del modelo a los datos
medidos. En [41] se obtuvo una caracterizacién empirica de la densidad espectral de potencia del ruido
de la fase portadora después de la propagacién no lineal. En el mismo se mostré que el modelo de
Wiener sigue siendo adecuado para describir efectos del ruido de fase de portadora a valores de SNR
que son de interés para la decodificacién de decisiéon blanda de un canal 100G PDM-QPSK WDM
después de la propagacion no lineal en diferentes escenarios de transmision. La eficacia del modelo
se demostrd observando que el rendimiento obtenido a partir de simulaciones basadas en el uso del
modelo empirico de Wiener se ajusta al rendimiento extraido mediante el procesamiento de datos
experimentales. El hallazgo principal de [41] es la evidencia experimental de que el ancho de linea
asociado al ruido de la fase de portadora después de la propagacion presenta un ensanchamiento en
comparacion con su valor nominal definido por los laseres de transmisién y recepcién. En el caso de
transmisién hibrida se ha observado un ensanchamiento mayor en comparacién con el de transmisién
homogénea.

El advenimiento de los sistemas de deteccién coherente soportados por el procesamiento digital de
sefiales ha permitido realizar la compensacion electrénica de la dispersion cromatica. Esto a su vez ha
permitido evitar la compensacién de la dispersién 6ptica en las denominadas transmisiones con gestién
de la dispersion (DMT, del inglés Dispersion-Managed Transmission), permitiendo asi la explotacion
de la llamada técnica de transmisién no compensada (UT, del inglés Uncompensated Transmission).
El escenario de UT ha demostrado ser bastante ventajoso de varias maneras. Los repetidores, que no
necesitan soportar la insercién de unidades de compensacion de dispersion, se han vuelto mas simples
y, por lo tanto, mas econémicos y de mejor rendimiento. Mas importante aiin, se reconocié desde el
principio que los enlaces basados en UT son menos afectados por la no linealidad que los enlaces DMT.
Como resultado, UT se ha convertido en la solucién preferida para nuevas instalaciones, asi como para
revisar y mejorar los enlaces existentes donde la remocién de DMT es practica y econdémicamente
factible.

Por tltimo, como un subproducto mas sutil de la adopcion de la UT, se ha reconocido que ciertos
modelos perturbativos de la propagacion no lineal de la fibra, que no funcionaron satisfactoriamente
con DMT, pueden proporcionar una prediccion del rendimiento del sistema bastante precisa con UT.
En particular, la reconsideracién reciente y la extensién de los esfuerzos de modelizacién anteriores
ha llevado a la formalizacién del llamado modelo de ruido Gaussiano (GN, del inglés Gaussian-Noise)
[42]. El modelo GN es solo uno de varios modelos perturbativos que se han propuesto a lo largo de los
afios. Sin embargo, el modelo GN ha demostrado ser una herramienta relativamente simple y, al mismo
tiempo, suficientemente fiable para la prediccion del rendimiento en una amplia gama de escenarios
del sistema, eficaz tanto para el andlisis como para el diseno del sistema.

En general, el esfuerzo de modelizacién de la no linealidad de la fibra estd lejos de terminar y los

nuevos modelos o variaciones de los ya existentes se estan publicando a un ritmo creciente. Este es
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Figura 1.2, Diagrama en bloques del DSP: a) Tx y b) Rx.

un proceso positivo y ciertamente los proximos anos veran mejoras continuas y refinamiento, lo que
probablemente conduzca a modelos cada vez mas eficaces.

Cenido a los fendémenos descriptos por los dos modelos detallados anteriormente se puede avizorar
la necesidad de cédigos de alta ganancia y esquemas robustos de compensacién de fase, un enfoque

global de esta solucién puede aportar las condiciones necesarias para abordar el problema.

Procesamiento Digital de Seial y Deteccion Coherente

La integracién del procesamiento digital de senal en transceptores es obligatoria en implementa-
ciones que utilizan amplitud compleja y técnicas de modulacién de fase [43]. La Fig. 1.2 muestra el
diagrama de bloques de un circuito integrado de aplicacién especifica (ASIC, del inglés Application-
Specific Integrated Circuit) DSP tipico. El procesamiento de senales se aplica en la via de recepcién y
se combina con conversores de senial analdgica a digital (ADC, del inglés Analog-to-Digital Converter)
en el receptor para posibilitar la deteccion coherente. En la via de transmisién se utilizan procesadores
de sefiales y conversores de senal digital a analégica (DAC, del inglés Digital-to-Analog Converter) pa-
ra simplificar la implementacién de formatos de modulacién multinivel, como QAM. El procesamiento
de la senal del transmisor también se puede usar para reducir el ancho de banda de la senal mediante
filtrado con una funcién coseno realzado de manera que los canales se pueden espaciar mas estrecha-
mente para formar un supercanal Nyquist. Un ASIC CMOS completamente integrado (alrededor de
100 millones de compuertas) es la tnica solucién practica debido a la muy alta interconexién de gran
ancho de banda requerida entre el ADC y la logica del nicleo DSP. Para el caso de PDM-QPSK de 100
Gb/s, 4 carriles (dos polarizaciones complejas) que requieren 32 Gsimbolos/s con 2 muestras/simbolo

y 8 b/muestra requieren 2.048 Tbh/s de ancho de banda entre el ADC y la légica del nicleo DSP.
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En la Fig. 1.2, el DSP ASIC estd compuesto de bloques que incluyen E/S de cliente con tramado,
funciones de procesamiento de senal y bloques ADC y DAC. El procesamiento de senal incluye un
ecualizador fijo que se utiliza principalmente para la compensacién de dispersién cromadtica y un
ecualizador adaptativo que se utiliza para la demultiplexacion de polarizaciéon y la compensacion de
PMD. Otras funciones de procesamiento de senales incluyen sincronizacion de muestreo, compensacion
de frecuencia y recuperaciéon de fase portadora. A veces se utiliza una senal de entrenamiento (menos
del 1 por ciento de redundancia) para medir la dispersion cromética y el desplazamiento de frecuencia
inicial. Con la introduccién del ADC y DSP, la senal se representa con multiples bits que estén
disponibles después del ADC, esto posibilita el empleo de un esquema FEC con decodificaciéon mediante
decisién blanda. El decodificador de decisién blanda utiliza informacién adicional para proporcionar
una indicacion mas granular de la sefial entrante. El decodificador determina si la sefial entrante es uno
o cero basandose en un umbral y un factor de confianza estadistica. Para el FEC de decisién blanda,
se puede lograr una ganancia neta de codificacién de aproximadamente 11,3 dB con una redundancia
del 20 por ciento.

Hasta la fecha, solo las funciones de compensacion lineal como la dispersion cromatica y la dis-
persién del modo de polarizacién estén disponibles en DSP ASIC [43]. Mientras que la distorsién de
la forma de onda puede ser totalmente compensada por el DSP lineal ASIC, el sistema estd ahora
limitado por la tolerancia de OSNR. Es necesario mejorar los algoritmos FEC, pero al mismo tiempo,
la ganancia de codificacion neta se aproxima al limite teérico de Shannon y, por lo tanto, es dificil
mejorar significativamente el FEC. Una forma es aumentar la potencia de salida éptica reduciendo
la penalizacién de los impedimentos no lineales. Estos impedimentos no lineales pueden reducirse
utilizando varios enfoques que incluyen la precompensaciéon en el transmisor, la propagacién hacia
atras digital, o cancelacién de diafonia utilizando tonos piloto. Estas técnicas reducen el impacto de
la auto modulacién de fase y la modulacién cruzada de fase, pero los beneficios y complejidades de
implementacién de estos métodos son ain fuente de investigacién. El rendimiento dindmico y estatico
es importante para las redes reales. El rendimiento dindmico de este tipo de receptores se ha verifi-
cado en pruebas de transmisién de campo [44] para un seguimiento répido de polarizacién (superior
a una velocidad de rotacién de polarizacién de 50 kHz) y recuperacién de sefial (menos de 15 ms) de
conmutaciéon de proteccion de capa Optica.

Para formatos de modulaciéon QPSK y de alto nivel tales como QAM, el ruido de fase puede inducir
deslizamientos de fase que causan la pérdida de la referencia de fase en el receptor. Este problema
puede ser grave en los enlaces con manejo de dispersion convencionales con canales vecinos de 10
Gb/s. Se puede usar codificacién diferencial para mitigar los deslizamientos de fase en lugar de una
referencia de fase absoluta, pero hay una penalizacién. Dado que la referencia es relativa, la tasa de
error se duplica efectivamente, pero los errores no se propagan (més alla del dnico error causado por un
deslizamiento de fase). Las técnicas para reducir la penalizacién mediante la integracién de la funcién
de codificacién diferencial con el FEC o el uso de secuencias de entrenamiento para resincronizar

después de un deslizamiento de fase pueden mejorar el rendimiento de OSNR.

Definicion del Problema

En los sistemas de comunicaciones 6pticas coherentes, una de las tareas claves de los receptores es
la de recuperacion de portadora. Se requiere efectuar dicha tarea debido a los fenémenos de corrimiento
de frecuencia, fluctuaciones de frecuencia y por otro lado para compensar el ruido de fase.

La estimacion de estos pardmetros en escenarios codificados como los considerados en este trabajo

encuentra una dificultad extra. Esto se debe a que los cédigos de decodificacion de decisién blanda de
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alta ganancia utilizados en la actualidad, permiten operar al sistema en condiciones de baja OSNR
(muy ruidosos) exigiendo el DSP al limite de sus capacidades. En tales casos se obtiene una conside-
rable degradacién, como consecuencia que se tenga que realizar la estimacién en dicho escenario. Por
este motivo, el enfoque utilizado en la actualidad de abordar la solucién de forma independiente, es
decir desacoplada de la etapa de correccién de errores no parece ser la mas efectiva.

Cuando se emplean constelaciones de alto orden se requieren altos valores de OSNR para lo cual
se debe transmitir una potencia considerable que producira efectos no lineales sobre la fibra. Como se
presenté en la seccién anterior estos se manifestardn como un ruido Gaussiano adicional si se trata de
enlaces no compensados ¢ un ruido de fase adicional en los casos de enlaces con manejo de dispersion.
De manera que ambos casos son adversos para la tarea de recuperacién de portadora. En dichas
condiciones los esquemas clasicos basados en técnicas particionadas pueden fallar. Por ende se van a
necesitar nuevas propuestas para hacer frente a estos escenarios de trabajo. Estos fenémenos abren
nuevos interrogantes y demandan soluciones que permitan el empleo de transceptores coherentes con
codigos de alta ganancia.

A continuacién, se presenta un breve repaso sobre algunas de las técnicas propuestas en la biblio-
grafia. Los algoritmos encargados de realizar la recuperacién de portadora sufren de problemas de
saltos o desplazamientos de fase debido a la simetria de la constelacién [8]. La ocurrencia de un CS
implica que la fase se encuentra desplazada de la fase correcta en un multiplo del angulo de simetria
de la constelacion, lo que produce que todos los simbolos detectados sean erréneos y no puedan ser de-
codificados correctamente. Una forma de combatir este fenémeno es el uso de modulacién diferencial,
ya que en dicho esquema la informacién se encuentra contenida en la diferencia de fase de simbolos
consecutivos y de esta manera los CS producidos en el receptor no representan un problema. Sin
embargo, los esquemas diferenciales tienen una penalidad en términos de SNR con respecto a su con-
traparte no diferencial, degradando la sensibilidad del receptor. Muchas veces esto no es tolerable en
los sistemas codificados de alta ganancia, donde se coloca un cédigo de gran rendimiento para obtener
la mayor ganancia, y conseguir asi el maximo alcance sobre un determinado enlace. De esta manera,
resulta inadmisible perder valiosos dB debido al tipo de modulacién utilizado. Esto abre la posibilidad
de realizar algin aporte que permita reducir la brecha de desempeno con respecto al esquema no
diferencial.

Otra opcién es utilizar modulaciéon no diferencial, en este caso el problema de CS se vuelve critico,
por lo cual se torna imperativo contar con alguna técnica que permita compensar este fenémeno. Una
posibilidad es la inclusién de simbolos piloto que permitan determinar la presencia de los CS. Sin
embargo, existe el inconveniente de que no se puede detectar el punto exacto entre los simbolos piloto
donde ocurri6 el CS, y por ende los errores residuales pueden tener un impacto significativo en el
desempefio del cédigo. En [45] se propuso un esquema que realiza una estimacién de la posicién del
CS, sin embargo en dicho trabajo no se analiz6 su rendimiento post-FEC, el cual puede diferir signi-
ficativamente del rendimiento pre-FEC. Se vislumbra la oportunidad de realizar un aporte teniendo
en cuenta los resultados post-FEC los cuales constituyen la principal medida de interés.

Con el objetivo de construir un sistema més robusto se han propuesto en la literatura esquemas que
emplean una etapa CPR basada en el algoritmo de Viterbi y Viterbi (VV) seguido por una segunda
etapa que realiza deteccién y decodificaciéon conjunta iterativamente [46, 47], los cuales aprovechan el
poder del c6digo para mejorar los resultados, en el caso de [46] también se vale del empleo de simbolos
piloto. Sin embargo estos sistemas utilizan un CPR explicito y de esta manera los CS no se pueden
evitar y su tasa de ocurrencia, relacionada con la potencia del ruido de fase, tendra impacto sobre el
desempeno del sistema. De esta manera, sus bondades quedan supeditadas al desempeiio del algoritmo

que se encargue de la compensacién de la fase de portadora. Por lo que seria interesante una propuesta
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que tenga en cuenta la tarea de recuperacion de fase dentro del esquema conjunto iterativo.

A pesar de la robustez de estos esquemas, muchas veces el ancho de banda adicional requerido
por la inserciéon de simbolos piloto no puede ser tolerado por los sistemas épticos. Para evitar esto y
no caer en los problemas mencionados previamente con la modulacién diferencial, se han propuesto
recientemente esquemas que presentan una referencia de fase absoluta, evitando asi el problema de CS
[48]. La contra de dicha propuesta es que la redundancia requerida para su implementacién termina
superando en gran medida la requerida por los simbolos piloto. Una alternativa que no requiera una

redundancia tan significativa resultaria més apropiada para el problema que se intenta abordar.

Motivacion

La electrénica de alta velocidad actual permite aplicar un procesamiento y codificacién de senales
muy sofisticados, incluso a velocidades de datos extremadamente altas. Los sistemas de correccion de
errores para fibra éptica tipicamente aplican o adaptan los cédigos binarios de correccién de errores
conocidos, de una manera que es esencialmente independiente de otros subsistemas (por ejemplo,
la modulacién). En otras dreas de comunicaciones (por ejemplo, inaldmbricas) se utiliza un enfoque
mas holistico: el disenio del sistema de codificacion de control de errores implica una combinacién
juiciosa de esquema de codificacién, modulacién, ecualizaciéon de canal, algoritmo de decodificacion,
etc., incorporando los muchos grados de libertad disponibles para el disenador del sistema. Utilizando
este tipo de enfoque, en los tltimos afios se han ideado esquemas de codificacién con una razonable
complejidad de decodificacién que se aproximan a los limites fundamentales de muchos canales clasicos
(como el canal aditivo de ruido Gaussiano blanco) y se han implementado con éxito en una variedad de
comunicaciones inalambricas y sistemas por cable. La situacién en las comunicaciones de fibra éptica
estd menos desarrollada. Esto se debe a que no se conocen limites fundamentales unificados y rigurosos
y no estd claro que los esquemas de codificacion disenados para canales clasicos necesariamente den
rendimiento 6ptimo cuando se aplican sin modificacién al canal de fibra 6ptica.

De lo anteriormente descripto se puede apreciar que el mundo de las comunicaciones 6pticas y de los
c6digos de correccion de errores mediante decodificacion por decision blanda se han ido desarrollando
por carriles paralelos y en los tdltimos anos se han vinculado mutuamente. Por este motivo es de
esperar que dicho acoplamiento no sea del todo suave y algunos inconvenientes surjan en la transicion.
Por ejemplo los codigos se analizan para modelos de canal bien determinados y simples, y por otro
lado en las comunicaciones 6pticas solo se pretende alcanzar un cierto umbral de BER a partir del
cual el cédigo corrector de errores puede corregir. Pero al acoplar estas dos realidades aparecen los
desajustes, es decir aparecen efectos que no han sido descriptos por los modelos de canal sencillos del
area de codigos y la medida de BER pre-FEC ya no alcanza como tnico indicador. Por este motivo se
deben desarrollar técnicas que permitan una operaciéon adecuada de los codigos correctores de errores

basados en decisiones blandas en los sistemas de comunicaciones épticas.

Objetivos

El objetivo de esta Tesis se enfoca en el desarrollo de técnicas que permitan realizar transmisiones
de muy alta velocidad haciendo un uso efectivo del canal de comunicaciones. El objetivo especifi-
co consiste en la exploracién y desarrollo de técnicas que permitan abordar de manera integral las
operaciones de recuperacion de portadora, mitigacion del problema de CS, y correccién de errores
para mejorar el desempefio en transmisiones con constelaciones elaboradas. Actualmente estas tareas

se realizan de forma aislada, lo cual constituye una solucién subéptima, una propuesta integral que
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Introduccion

permita que estas tareas se realicen de forma conjunta constituye una alternativa éptima. El objetivo
general en el cual se contribuye, es el de realizar un aporte tendiente a resolver el problema de lograr
maximo aprovechamiento de los canales de comunicaciones, enfocado, pero no limitado al area de las
comunicaciones épticas coherentes.

Particularmente uno de los objetivos planteados es proponer técnicas que permitan mejorar el
desempeno de los esquemas basados en una estructura particionada.

Para el caso de escenarios mas severos, como los resultantes de la operaciéon bajo regimenes no
lineales, se requiere de técnicas mas robustas. Por este motivo, se plantea como un segundo objetivo
proponer una técnica que combine la recuperaciéon de portadora y la decodificacion de manera con-
junta. Adicionalmente, se plantea proponer una arquitectura de implementacién de dicha técnica para

receptores de alta velocidad como los empleados en comunicaciones 6pticas.

Contribuciones

Las contribuciones de esta Tesis se dividen en tres partes. En la primera parte se realiza un estudio
de sistemas FEC aptos para comunicaciones 6pticas. En la segunda parte se proponen nuevas técnicas
para los sistemas basados en esquemas de recuperacién de portadora y decodificacion particionados.
En la tercera parte se propone un esquema conjunto iterativo de recuperaciéon de portadora y decodi-
ficacién. Ademaés, se propone una arquitectura de implementacién de dicho esquema. A continuacién

se brinda un breve detalle de cada propuesta.

Parte I: Analisis de FEC en Comunicaciones Opticas

Se investigaron las distintas técnicas de codificacion para la correccién de errores, enfocadndose
particularmente en aquellas aptas para ser utilizadas en sistemas de alta velocidad. Como resultado
de esto, surgieron como principales candidatos las técnicas basadas en c6digos LDPC y en TPC, ambos
c6digos emplean esquemas de decodificacion iterativa e informaciéon blanda, es decir que se emplea
informacion sobre la estadistica del ruido que afecta al canal. Esto motivé el desarrollo de un simulador
de codigos LDPC en C++ con el objetivo de poder evaluar su desempeno en diferentes condiciones y
con diferentes pardmetros. Este trabajo formé parte de un proyecto de disefio de una arquitectura para
un decodificador de un cédigo LDPC que derivé en la publicacion “Non-Concatenated FEC Codes for
Ultra-High Speed Optical Transport Networks” en la conferencia internacional Globecom 2011 [49].

Parte Il: Nuevas Técnicas para Arquitecturas Particionadas

En los receptores 6pticos coherentes, se utiliza a menudo modulacién diferencial con el fin de
subsanar los inconvenientes relacionados con los CS producidos por los esquemas de recuperacion
de portadora. Sin embargo, los sistemas diferenciales tienen una penalidad en términos de SNR con
respecto a su contraparte no diferencial, degradando la sensibilidad del receptor. Para mitigar la
disminucién de sensibilidad experimentada por los esquemas de modulacién diferencial se disefié un
sistema iterativo con la capacidad de realizar el demapeo DQPSK y la decodificacién en forma conjunta
iterativa, denominado JDD (del inglés Joint Demapping and Decoding). Este esquema es una extension
del decodificador LDPC incluyendo la etapa de demodulacién diferencial. Los resultados de este trabajo
se publicaron en [50] bajo el titulo “Joint Demapping and Decoding for DQPSK Optical Coherent
Receivers” a través de la plataforma Arxiv. Si bien esta publicacién no es mediante referato, ha
obtenido el aval de miembros de la comunidad cientifica al ser citado por destacados exponentes en el

area de receptores iterativos [51].
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Por otro lado, para afrontar el problema de los CS se desarroll6 un algoritmo asistido por simbolos
piloto que permite corregir los errores introducidos por los mismos. De esta manera, el c6digo corrector
de errores puede operar adecuadamente. Este algoritmo opera en una estructura directa hacia adelante,
es decir no tiene realimentacion, lo que permite que se pueda paralelizar sin inconvenientes, facilitando
su implementacién en receptores de alta velocidad. Los resultados de esta propuesta derivaron en la
presentacién de un trabajo en “IEEE Photonics Conference 2012”7 [52] titulado “A new cycle slip
compensation technique for ultra high speed coherent optical communications”.

Para los casos en los cuales el ancho de banda adicional requerido por la insercién de simbolos
piloto representa un inconveniente, se desarrollé un esquema que emplea constelaciones intercaladas
temporalmente. Esta propuesta utiliza constelaciones con diferente simetria y de esta manera evita los
problemas introducidos por la ambigiiedad de fase que afecta a los algoritmos tradicionales de recupe-
racion de portadora. De este modo se obtiene un esquema que puede operar en sistemas coherentes no
diferenciales sin la utilizacién de simbolos pilotos. Los resultados obtenidos con esta propuesta dieron
lugar a una publicacion titulada “Carrier phase recovery without pilot symbols for non-differential

coherent receivers” en Optical Fiber Communication Conference and Exposition (OFC) 2016 [53].

Parte lll: Recuperaciéon de Portadora y Decodificacion Conjunta Iterativa

Se estima que en el futuro préoximo se va a necesitar el empleo de constelaciones de alto orden
para poder satisfacer la creciente demanda de velocidad de transmisién. Por este motivo se van a
requerir técnicas de recepcion mas elaboradas para poder hacer frente a los fenémenos no lineales
experimentados en dichas condiciones en las comunicaciones por fibra éptica.

En linea con lo expresado, la siguiente contribucién estd centrada en el desarrollo de esquemas
en los que las tareas de recuperacion de portadora, evitando el problema de los saltos de fase, y de
correccion de errores se realicen de forma conjunta. Un requerimiento adicional es la posibilidad de
operar con constelaciones elaboradas. Esta propuesta es especialmente apta para operar en escenarios
bajo regimenes no lineales de operacion, donde las condiciones del canal se vuelven muy adversas. Este
concepto se cristalizo a través de la investigacién de un algoritmo de deteccién y decodificacién en
forma conjunta el cual opera iterativamente (JIDD, del inglés Joint Iterative Detection and Decoding).
Este algoritmo conjunto no requiere de etapas previas que realicen la estimacién del corrimiento de
frecuencia ni del ruido de fase. Esto se debe a que se tienen en cuenta los modelos estadisticos de
dichos efectos en el propio algoritmo, y de esta manera se los compensa eficientemente.

Los resultados obtenidos con esta propuesta dieron lugar a tres publicaciones, una en la conferencia
mas grande a nivel mundial de comunicaciones 6pticas Optical Fiber Communication Conference and
Exposition (OFC) 2015, titulada “Performance of joint iterative detection and decoding in coherent
optical channels” [54]. Luego, extendiendo ese trabajo para canales no lineales se publicé un articulo
de revista en el journal Optical Fiber Technology de la editorial Elsevier titulado “On the performance
of joint iterative detection and decoding in coherent optical channels with laser frequency fluctuations”
[55].

Por ultimo, parte de los resultados obtenidos fueron incluidos en un Tutorial Paper del Journal of
Ligthwave Technology, el cual se titula “Design tradeoffs and challenges in practical coherent optical
transceiver implementations” [43].

Avanzando hacia la obtencién de una arquitectura de implementacién, se desarrollé una versién
del algoritmo de deteccién y decodificacién conjunta iterativo basado en cédigos LDPC espacialmente
acoplados. Con este esquema se puede reducir la cantidad de nodos, tanto de chequeo como variables,

que se emplean en la decodificacion, como asi también los nodos empleados en la etapa de deteccion.
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Introduccion

Esto se debe a que la estructura de la matriz de chequeo de paridad de estos cédigos permite su
decodificacién por porciones a través de lo que se denomina ventana de decodificacion. Los resultados
obtenidos con este esquema dieron lugar a una publicacién en IEEE Photonics Conference 2016,

titulada “Joint iterative detection and decoding using spatially coupled LDPC codes” [56].

Organizacion de la Tesis

A continuacién se describe la organizacion de la presente Tesis. El Capitulo 2 brinda una introduc-
cién al modelo del sistema de comunicaciones. En dicho capitulo se describen el transmisor, el receptor,
como asi también los principales efectos de degradacion en el canal de comunicaciones épticas. En el
Capitulo 3 se detallan los esquemas de correccion de errores aplicados en el area de comunicaciones
Opticas. A su vez se brindan resultados del impacto sobre los mismos de los fenémenos que afectan
tales comunicaciones. En el Capitulo 4 se proponen diferentes técnicas basadas en esquemas particio-
nados de recuperacion de portadora y decodificacién. En el mismo se presentan tanto técnicas basadas
en simbolos piloto como otras que prescinden de la utilizacién de los mismos. En el Capitulo 5 se pre-
senta la propuesta de un esquema de recuperacion de portadora y decodificaciéon conjunto iterativo
aplicado en canales épticos. En el Capitulo 6 se detallan los aportes realizados tendientes a facilitar
la implementacién de una versién simplificada del algoritmo descripto en el Capitulo 5 en receptores
de alta velocidad. Finalmente en el Capitulo 7 se presentan las conclusiones de la Tesis y los futuros

pasos.



Capitulo 2

Sistema de Comunicaciones Opticas Cohe-

rente

Sintesis: En este capitulo se describen los principios fundamentales de los sistemas dpticos cohe-
rentes. Se presentan ademds las principales fuentes de ruido y de degradacion que introduce el canal
de fibra optica. Finalmente, se describen los algoritmos matemdticos empleados en transceptores cohe-

rentes para compensar las imperfecciones en los canales de fibra dptica.

17
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2.2

Sistema de Comunicaciones Opticas Coherente

Introduccion

En los sistemas de fibra éptica de largo alcance la premisa es transmitir la més alta velocidad de
datos sobre la mayor distancia posible sin regeneracion de la senal. Teniendo en cuenta las limitaciones
en el ancho de banda impuestas por los amplificadores 6pticos y en tltima instancia por la propia
fibra, resulta importante maximizar la eficiencia espectral (medida en bits/s/Hz). Sin embargo, dadas
las restricciones sobre la potencia de la senal impuestas por la no linealidad de la fibra, también
resulta importante maximizar la eficiencia de potencia. Es decir, reducir al minimo la energia media
requerida por bit transmitido o la relacién senal a ruido requerida por bit. La detecciéon no coherente
y la deteccion diferencialmente coherente ofrecen una buena eficiencia energética a costa de una
baja eficiencia espectral, ya que limitan los grados de libertad disponibles para la transmisién de
la informacion.

La deteccion coherente con multiplexacion por division de polarizacion es la técnica de deteccién
mas apropiada para lograr al mismo tiempo una alta eficiencia espectral y de potencia. Esto se debe
a que la informacién se puede transmitir usando las sefiales en fase (I) y cuadratura (Q) en las dos
polarizaciones del campo.

Cuando las salidas de un convertidor optoelectrénico descendente se muestrean a la tasa de Nyquist,
la forma de onda digitalizada conserva toda la informacién del campo eléctrico. Esto hace posible
compensar los efectos de transmisién mediante procesamiento digital de senal. La ventaja de utilizar
un receptor basado en DSP radica en que se pueden usar algoritmos adaptativos para compensar las
alteraciones variantes en el tiempo de la sefial. A su vez hace posible la implementacién de avanzados
esquemas de correcciéon de errores hacia adelante. En las siguientes secciones de este capitulo se

describiran las partes principales que componen un sistema de comunicaciones 6pticas coherente.

Deteccion Optica Coherente

La deteccion 6ptica coherente es uno de los esquemas de deteccion mas avanzados. El concepto
fundamental consiste en realizar el producto del campo eléctrico de la sefial de luz transmitida con el
del oscilador local (LO, del inglés Local Oscillator) en el receptor. De esta manera, el receptor calcula
las variables de decisién basado tanto en la informacién de amplitud como de fase del campo eléctrico
recibido. La deteccién coherente permite asi una mayor flexibilidad en los formatos de modulacion, ya
que la informacién se puede codificar tanto en la amplitud como en la fase, o alternativamente, en las
componentes en fase (I) y en cuadratura (Q) de la portadora.

Sean ¢ € M los simbolos complejos a transmitir pertenecientes a una constelacion M-QAM con
alfabeto M, y g(t) la respuesta al impulso del filtro transmisor. La sefial eléctrica a la salida del

transmisor (s(t)) estd dada por
s(t) = Z crg(t — kT), (2.1)
k

donde T es el periodo de simbolo. Dicha sefial modula la luz de un laser (portadora éptica) a través
de un modulador externo del tipo Mach-Zehnder [1]. El campo eléctrico de la sefial éptica modulada
resulta

Ey(t) = s(t)el*<t, (2.2)

siendo wy = 27 f, la frecuencia angular de la portadora Optica.
La senal 6ptica recibida se procesa luego por un demodulador 6ptico coherente balanceado, como el

que se muestra en la Fig. 2.1. Con el objetivo de simplificar el analisis del demodulador, se considera
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un canal sin ruido y se representa el campo eléctrico del oscilador local como E,(t) = e/*°!. La
arquitectura del demodulador éptico coherente se basa en un hibrido (HY, del inglés Hybrid) éptico
de 90° que combina la senal 6ptica recibida con la senal del oscilador local para generar las sefiales
que alimentan luego a los fotodiodos. En el receptor coherente se emplea deteccion balanceada con el
objetivo de suprimir la componente de corriente continua y maximizar la fotocorriente de senal. El
concepto reside en el uso de un acoplador 6ptico de 3 dB que anade un cambio de fase de 180° a las
sefiales de entrada. Cuando la sefial recibida y la del LO estan co-polarizadas, los campos eléctricos

incidentes en los fotodiodos superior e inferior resultan

By (t) = %(E () + Eo(1))
1
Bo(t) = (B (t) - Eo(1))
% o
By(t) = = (Bu(0) + 1Eo(1)
E(t) = %(Esa) — JE(1))

Y

donde Sp es el factor de sensibilidad de los fotodiodos. Teniendo en cuenta que los fotodiodos estan

en una estructura balanceada, las corrientes de salida por cada rama se representan como

I (t) = Ii(t) — L(t) = Sp(|E1(t)]* — |E2(t)]?)

= 2SpR{E,(t)E; (1)}

= 2SpR{s(t)es<"} 25)
Io(t) = I3(t) — I4(t) = Sp(|Es(t)]> — |Ea(t)]?)

2SS EL (D) (1)}

(
= 25 3{s(t)el<},

donde R{-} y I{-} representan la parte real e imaginaria respectivamente, mientras que w, = ws — w,

es la frecuencia intermedia. Estas corrientes alimentan la entrada de sendos amplificadores de transim-

’I“](t)

rQ(t)

Figura 2.1. Demodulador 6ptico coherente balanceado.
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pedancia (TIA, del inglés Transimpedance Amplifier). Las senales a la salida de estos amplificadores

se pueden expresar como

ri(t) = 2ASpR{s(t)e?“<}

: (2.6)
ro(t) = 2ASpS{s(t)e?“'},

donde A es la ganancia del TTA. Sin pérdida de generalidad se considera que el valor de A es tal que

permite expresar la ecuacién (2.6) de la siguiente manera

rr(t) = R{s(t)e’}
rq(t) = S{s(t)e’*'}.

De acuerdo al valor de w,, el esquema de deteccion se puede clasificar del siguiente modo:
= Homodino si w, = 0.

» Heterodino si |we| > wp/2 y fija, donde wy es el ancho de banda de modulacién de la portadora

optica determinado por la tasa de simbolo.
= Intradino si w. < wp/2 con el oscilador local en corrida libre.

La deteccion intradina es la mas difundida en transceptores épticos coherentes y requiere que el
receptor estime la frecuencia residual (w.) para completar el proceso de demodulacién. Esta estimacién

se realiza en el dominio eléctrico utilizando procesamiento digital de sefiales [57, 58].

Modelo del Canal

En la siguiente seccién se describen las principales fuentes de ruido y de degradaciéon del canal

optico, para luego obtener el modelo completo del sistema 6ptico coherente.

Fuentes de Ruido

Ruido Térmico

La corriente generada durante el proceso de fotodeteccién se convierte en voltaje a través del
amplificador TIA. Debido al movimiento térmico aleatorio de los electrones en las resistencias del
amplificador, se agrega ruido adicional conocido como ruido térmico o ruido de Johnson. Matema-
ticamente, las fluctuaciones inducidas por el ruido térmico se modelan como un proceso aleatorio
estacionario Gaussiano. La densidad espectral de dicho proceso es independiente de la frecuencia para

|f] <1 THz (esto es, casi ruido blanco) y estd dada por la siguiente expresién [59]

4kpO

Srr(f) = R, |f| < 1THz (2.8)

donde kp es la constante de Boltzmann, © es la temperatura absoluta y Ry, es la resistencia de carga
que define la ganancia del TIA. La varianza del ruido térmico (O’%{T) se puede obtener integrando su
densidad espectral de potencia en el rango del ancho de banda del receptor y resulta

9 4kp©

ORT = TLRS? (2.9)

donde Ry = 1/T es la tasa de baudios (simbolos por segundo).
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2.3.1.2 Ruido de Emisién Esponténea

La emisién espontdnea de luz aparece durante la amplificacion de la sefial éptica. Dicha emisién
no esta correlacionada con la sefial recibida y es de naturaleza aditiva. El ruido introducido por la
emisién espontianea se modela como un proceso aleatorio Gaussiano blanco con densidad espectral de
potencia dada por [59]

Sase = ngphv(G — 1), (2.10)

donde G es la ganancia del amplificador éptico, v es la frecuencia optica, h es la constante de Planck,
¥ Nsp €s el factor de emisién espontanea. Es importante destacar que la densidad espectral de potencia
calculada de esta manera representa solamente la porcién de ruido ASE acoplado a un modo deter-
minado de la senal éptica. En el caso de transmisiones por fibra 6ptica del tipo monomodo con doble

polarizacién, la potencia de ruido ASE es
Pase = 2SaspAvket, (2.11)

donde Arv,of = 12,5 GHz es el ancho de banda de referencia.

La relacién entre la potencia de la senial transmitida y la potencia del ruido ASE determina la

OSNR:
Psal

OSNR = ,
Pask

(2.12)

donde Py, es la potencia de senal a la salida del amplificador éptico.

En la practica, un enlace de fibra éptica de una longitud total Lo estd compuesto por Ny tramos
de fibra de longitud Ly = Ltot/Ns con un amplificador en uno de los extremos de cada tramo.

El amplificador compensa la atenuaciéon de la fibra definida por e=%s

, donde «a es la atenuacion
por unidad de longitud!. En esta configuracién el efecto neto del ruido equivale a sumar una tnica

componente de ruido al final del enlace con potencia total dada por

PZOStE = 2SASEAVrefANVS

(2.13)
= 2ngph/ (G — 1) Avyes N,
con G = e®Ls. De esta manera, la OSNR resulta
Psa
OSNR = —o
ASE (2.14)

_ G-Pent
2, hv(G — 1) Avger N

donde P, y Peng definen la potencia de la senal a la salida y entrada del ultimo amplificador, respec-

tivamente.

Para una ganancia del amplificador suficientemente grande la figura de ruido se reduce a F' =~ 2ng,

[59]. Dado que generalmente G = e®Ls > 1, la ecuacién (2.14) se puede reescribir de la siguiente
manera
OSNR ~ - Lent (2.15)
~ FhvAvee N ’

1Se acostumbra a expresar a a en unidades de dB/km utilizando la siguiente relacién a(dB/km) & 4,343 - «, y se lo denomina
parametro de pérdidas de la fibra.
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La OSNR expresada en dB resulta

OSNR|[dB| & Pey[dBm] — F[dB] — 10log(hvAvyer) — 101og (Ny)

(2.16)
= Pr¢[dBm] — a(dB/km) L, — F[dB] + 58dBm — 10log (N),

Pry = Poye®Fs es la potencia éptica emitida por el transmisor y —10log(hvAv,et) es igual a 58 dBm
para una frecuencia de referencia v de 193,4 THz (1550 nm) y un ancho de banda de referencia Avyet
de 12,5 GHz (0,1 nm). De esta manera se puede concluir de que la OSNR escala linealmente con
Py e inversamente con las pérdidas por insercién del tramo de fibra. Para incrementar la OSNR, en
el receptor se puede aumentar la potencia emitida por el transmisor Py o bien reducir las pérdidas
del tramo de fibra a(dB/km)Ls. La potencia emitida estd finalmente limitada por las degradaciones
debidas a los efectos no lineales. Las pérdidas en los tramos de fibra se pueden reducir utilizando
amplificadores de Raman o bien disminuyendo el espaciamiento entre amplificadores. Esto ultimo se
realiza frecuentemente en los sistemas de transmisién de ultra larga distancia, como es el caso de los

enlaces transoceanicos.

La relacién sefial a ruido utilizada generalmente en comunicaciones (SNR) estd vinculada con la

OSNR a través de la siguiente expresién

PR

Vref

OSNR =

SNR, (2.17)

donde p = 1 para una senal de una polarizaciéon, y p = 2 para una senal con multiplexacién de

polarizacién.

Ruido de Fase del Laser

La emisién espontanea causa fluctuaciones de la fase en los laseres. Tal efecto genera un ancho de
linea espectral Av distinto de cero (en otras palabras, no es un tono puro). En ldseres de gas o de
estado sélido, el ancho de linea Av tipicamente abarca el rango comprendido desde sub-hertz hasta
kilohertz. En los laseres semiconductores, el ancho de linea Av es frecuentemente mucho mayor, hasta

el rango de los megahertz.

La onda de luz (z(t)) de un léser con frecuencia angular central wy = 27v se puede expresar de la

siguiente manera
2(t) = \/Pye ot +00] (2.18)

donde 6(t) es el proceso de ruido de fase del l4ser. Este ruido se modela como un proceso de Wiener-
Lévy [60], el cual es un proceso Gaussiano con media cero y varianza o3 = 2rAv|t|. La funcién de

autocorrelacién de x(t) estd dada por
Ry (1) = Pyef«omemAVIT] (2.19)

La correspondiente densidad espectral de potencia de z(t) se puede obtener mediante la transformada

de Fourier de (2.19):
97 -1
W — Wy
2.2
+< TAv ) ] (220)

y tiene por lo tanto una forma Lorentziana.
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2.3.1.4 Fluctuaciones de Frecuencia del Laser

2.3.2
23.21

2.3.2.2

Al igual que los sistemas de comunicacién por microondas, existen diversos componentes que
pueden generar degradacion en presencia de vibraciones mecanicas o inestabilidades en la fuente de
alimentacién. Por ejemplo, las vibraciones mecanicas provocan pequenas deformaciones en la cavidad
del ldser como se muestra en [6], generando fluctuaciones de la fase de la luz del ldser. La evolucién
de la fase en el tiempo debido al efecto de las vibraciones se puede modelar como una modulacién en

frecuencia por medio de un tono sinusoidal de amplitud A, y frecuencia A f,:

A
AQ(t) = 2 sin(2rAf.t). (2.21)
Afe
En situaciones practicas, los valores de A, y Af. son de aproximadamente 250 MHz y 35 kHz res-
pectivamente. En ausencia de vibraciones y aislado de interferencia de la fuente de alimentacién, los
laseres todavia presentan una modulacién intrinseca incluida con el proposito de estabilizar su fun-

cionamiento. Por ejemplo, en [61] se reportaron valores experimentales de A, ~ 50 MHz y Af. ~ 1
kHz.

Fuentes de Distorsion

Conceptos Introductorios

Las senales transmitidas por fibra éptica se propagan como un haz de luz modulado. La luz es una
forma de radiacién electromagnética caracterizada por tener una longitud de onda y una frecuencia
en particular. Ademas, las ondas electromagnéticas poseen la propiedad de polarizaciéon por la cual
el campo eléctrico F oscila solo en un plano denominado plano de polarizacion. El plano se define
mediante dos vectores, uno paralelo y el otro perpendicular a la direcciéon de propagaciéon. El campo
eléctrico en una fibra monomodo es aproximadamente perpendicular a la direccién de propagacion,
similar al campo eléctrico de una onda plana uniforme. En la Fig. 2.2 se puede apreciar como el campo
eléctrico oscila en el eje X. La onda electromagnética tiene en general dos polarizaciones, segin el eje
X y el egje Y. Si el campo eléctrico E no estd alineado con ninguno de los dos ejes, la onda contendra

ambas polarizaciones.

X Portadora Optica Fibra

/ /

Figura 2.2. Propagacién del pulso en la fibra éptica.

Dispersion por Modo de Polarizacion

El pulso éptico se propaga en la fibra a una velocidad determinada por el indice de refraccién
de la misma. Si la fibra no es absolutamente simétrica, tendra indices de refracciéon diferentes en
cada eje, haciendo que los pulsos Opticos se propaguen a diferente velocidad en cada una de las
polarizaciones. Este fenémeno en el cual un material presenta dos indices de refracciéon diferentes

para las dos polarizaciones se conoce como birrefringencia. Dicho efecto se puede producir por varios
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motivos, como pueden ser imperfecciones (asimetria) en el niicleo de la fibra, tensiones internas durante
la manufactura, o tensiones externas debidas a doblado o torsion de la fibra. La polarizacién que tenga
un indice de refracciéon menor, tendra una velocidad de grupo mayor. A la polarizacién que se propaga
con mayor velocidad se la llama eje rdpido, y a la que lo hace con menor velocidad eje lento.

La dispersion por modo de polarizacion esté relacionada con el retardo diferencial de grupo (DGD,
del inglés Differential Group Delay) causado por la birrefringencia en fibras épticas. Sin embargo, la
relacién entre PMD y DGD es compleja debido al hecho de que la birrefringencia de la fibra varia a lo
largo de su longitud. Esto produce que diferentes secciones exhiban distintos niveles de birrefringencia
en términos del valor de la asimetria del indice de refracciéon y de la orientacién relativa de los ejes
rapido y lento. Por lo tanto la PMD de la fibra no se puede aproximar mediante la PMD de una
seccién de la fibra. Para modelar la naturaleza de la PMD se representa la fibra como una serie de
secciones de fibra birrefringente concatenadas a través de sectores de acoplamiento. En dichos sectores
los ejes de birrefringencia de una seccién se rotan con respecto a los de la otra. Las secciones de
fibra birrefringente se orientan aleatoriamente en cada segmento. En cada sector de acoplamiento,
la alineacién relativa de los ejes de las secciones birrefringentes puede variar con el tiempo debido a
variaciones en las condiciones ambientales (temperatura o perturbaciones externas de la fibra).

La Fig. 2.3 muestra cémo la birrefringencia en la fibra éptica tiene el efecto de retardar el estado
de polarizaciéon que estd oscilando a través del eje lento con el mayor indice de refraccién (el eje
X), relativo al estado de polarizacién oscilando a través del eje Y. El resultado es un retardo entre
ambos estados de polarizacién conocido como DGD, usualmente denotado como A7 y medido en
picosegundos (ps). En el caso de la Fig. 2.3 el pulso estd polarizado a 45 grados con respecto a los ejes
X e Y. De esta figura se puede apreciar que, como consecuencia del DGD se produce una distorsiéon

del pulso denominada pulse splitting.

Potencia Potencia

Figura 2.3. Fenémeno de DGD.

Si se trata de medir el valor instantaneo del DGD a la salida de una fibra reiteradamente, se ob-
servara que el DGD es una variable aleatoria. Un ejemplo de un histograma de mediciones repetitivas
de DGD se muestra en la Fig. 2.4. Numerosos experimentos y estudios tedricos revelan que los histo-
gramas de DGD se pueden aproximar a través de una distribucién de probabilidad Maxwelliana. Esta
distribucién se controla solamente por un pardmetro, el DGD promedio o < A7 >. Como muestra la
Fig. 2.4, este valor promedio estd localizado ligeramente a la derecha del valor maximo de la funcién
de densidad de probabilidad. El valor promedio de DGD < At > se conoce como la PMD de la fibra

PMD =< A1 > . (2.22)

Experimentos con fibras de diferentes longitudes han revelado que la PMD de la fibra es propor-



2.3 Modelo del Canal 25

2.3.2.3
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Figura 2.4. Histograma de valores de DGD en la fibra éptica.

cional a la raiz cuadrada de la longitud de la fibra (L) multiplicado por un coeficiente de propor-
cionalidad. Este coeficiente se denomina PMD,,ef y se mide tipicamente en unidades de picosegundos

por raiz cuadrada de kilémetros (ps/vkm). De esta manera la PMD puede expresarse como

PMD = PMDcqef \/ Ltot- (2.23)

PMD de Segundo Orden

La PMD de una fibra esta caracterizada por dos estados de polarizacién ortogonales especificos
llamados estados principales de polarizacién (PSP, del inglés Principal States of Polarization) y el
DGD entre ellos. Esto se describe mateméticamente a través del vector de Stokes de 3 componentes
Q(w) = A7 - q(w), donde g(w) es un vector de Stokes unitario en la direccién del eje répido, y la
magnitud A7 es la DGD. Para senales de gran ancho de banda, se usa la PMD de segundo orden
(SOPMD, del inglés Second Order PMD), la cual se define como la derivada del vector PMD con

respecto a la frecuencia, esto es

A2 dAT(w) dq(w)
o q(w) + A7(w) o (2.24)
El término A7, = ‘m%w) produce dispersién cromética dependiente de la polarizacién (PCD,

del inglés Polarization-dependent Chromatic Dispersion). El segundo término del lado derecho de la
ecuacién es ortogonal a q(w), y se conoce como despolarizacién, que indica el cambio en la direccién
del PSP.

Modelo de Simulacién

Si se ignoran los efectos no lineales y la pérdida dependiente de la polarizacién (PDL, del inglés
Polarization Dependent Loss), la ecuacién que toma en cuenta todos los érdenes de PMD, dispersién

cromatica, y atenuaciéon esta dada por

H(OJ) = e_%Ltot e_jB(W)LtocJ(w)

o= 3 Liot g ) Lo [ u(w) v(w)] (2.25)
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donde (-)* denota complejo conjugado y J(w) es una matriz de Jones que modela el efecto de la PMD.
El pardmetro 3(w), que representa la dispersién cromatica, se obtiene promediando las constantes de
propagacion de los dos estados de polarizacién principales f(w) = (8 (w) + By(w))/2 . El pardmetro
a es la atenuacién de la fibra2, el cual en sistemas practicos se puede suponer constante en el ancho
de banda de la senal. Por ultimo, L. es la longitud de la fibra.

Existen modelos teéricos para describir el comportamiento del canal con PMD de segundo orden.
Por ejemplo, el modelo de PMD de segundo orden de Bruyere incluye los fenémenos PCD y despola-
rizacién. Este modelo se puede considerar constituido por tres secciones como se muestra en (2.26),
donde cada matriz corresponde a una seccién diferente. La seccién D que incluye los términos de
DGD y PCD se encuentra entre dos secciones Q. Las secciones Q son controladores de la polarizaciéon
dependientes de la frecuencia. La matriz de Jones del modelo de PMD de segundo orden de Bruyere

estd dada por

J(w) = cos(kAw) —sin(kAw)

- e Ie2 0 | cos(kAw)  sin(kAw)
—sin(kAw) cos(kAw) (2.26)
Q1 D Q2

sin(kAw)  cos(kAw) 0 ele/?

donde ¢ = ATAw + A7,Aw?/2, k = |p,|/4, p. es la tasa de despolarizacién de la fibra.
A partir de la (2.25) es posible obtener la matriz del canal en el dominio del tiempo, H(t). Esta

matriz constituye el modelo de canal en banda base equivalente, y se define de la siguiente manera

wa t T t
H(t) = l (£) Hay )1 ; (2.27)
Hy,(t) Hyy(t)
donde cada uno de los elementos de H(t) estd dado por
Hyo(t) = e~ 5 Lot o1 (e—jﬁ(w)Lmtu
(2.28)
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con F~1(.) representando la transformada inversa de Fourier.

Impacto de la PMD en el Desempeno del Sistema

Como se expres6 anteriormente, la PMD (DGD promedio) se incrementa con la distancia del
enlace (ver (2.23)). Por lo tanto la probabilidad de valores mayores de DGD se incrementa a medida
que el receptor se encuentra més alejado del transmisor. El impacto de la DGD se manifiesta en el
receptor en la forma de una distorsién de la senal. La distorsién aparece cuando el periodo de tiempo
de un pulso individual es ensanchado por la PMD induciendo un retardo de manera que la cola de
un pulso se solapa con el borde de ataque del siguiente pulso como se muestra en la Fig. 2.5. Este
efecto genera interferencia entre simbolos lo cual obliga a implementar esquemas de ecualizacién para
compensar dicha interferencia. Como se discutird luego, la dispersién por modo de polarizacién puede

compensarse perfectamente por medio de un ecualizador lineal [2].

2El factor 1/2 que acompafia a « es para pasar de relacién de potencias a amplitudes.
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Potencia Potencia
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> de pulso por AT
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Figura 2.5. Interferencia entre simbolos producida por la PMD.
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Figura 2.6. Diagrama de bloques de un transmisor PDM.

2.4  Transceptor Optico Coherente

2.4.1 Transmisor

El diagrama de bloques del transmisor de un sistema Optico coherente se muestra en la Fig.
2.6. La sefial eléctrica a la salida del mapeador, modula la intensidad y/o la fase de una portadora
Optica a través de los moduladores Mach-Zehnder. Cuando se emplea multiplexacién por divisién
de polarizacién, la salida del laser transmisor (TL, del inglés Transmitter Laser) se divide en dos
componentes de polarizacién ortogonales a través del divisor de haz de polarizaciéon (PBS, del inglés
Polarizing Beam Splitter). Estas dos seniales se modulan por separado y luego se combinan en el
combinador de haz de polarizacién (PBC, del inglés Polarization Beam Combiner). El campo eléctrico

de la senal éptica resultante de este proceso se puede expresar de la siguiente forma:

Eq(t)

0= 5

= VP> cpg(t — kT)elwt+0:0), (2.29)
k

donde P; es la potencia promedio transmitida, g(t) es la forma del pulso con la normalizacién
[ lg(t)|2dt = T; ws y 05(t) son respectivamente la frecuencia y el ruido de fase del laser TL, mientras
que c; = [cpk cy7k]T es un vector complejo representando el k-ésimo simbolo transmitido en cada

polarizacién.

2.4.2 Receptor

Como se mencioné en las subsecciones anteriores, la fibra éptica introduce dispersiéon cromética,
dispersién por modo de polarizacién, como asi también atenuacion. Los amplificadores 6pticos dis-

puestos periddicamente a lo largo de la fibra compensan perfectamente la atenuacién e introducen
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Figura 2.7. Diagrama de bloques de un receptor PDM.

ruido de emisién espontdnea. De esta manera, la matriz de transferencia H(w) se reduce a

H(w) = e P e J ()

o IB) Loy l u(w) ’U(w)] (2.30)
—v*(w) v*(w)

Sea E(w) = [E,(w) E,(w)]” la transformada de Fourier del vector E(t). El campo eléctrico

recibido a la salida de la fibra se puede escribir de la siguiente forma

A

E(w) = Hw)E(w). (2.31)
Aplicando la antitransformada de Fourier a (2.31) se obtiene
E'(t) = H(t) ® E(t). (2.32)

El operador ® representa [Zé:; Z((g} ® [;((?)] = {Z((tt))::((:))-tsgg:;% con * denotando convolucién.

En la Fig. 2.7 se muestra el diagrama de bloques de un receptor coherente PDM con deteccion
intradina. En primer lugar la senal 6ptica recibida se mezcla con la sefial provista por el laser LO.
Dicha mezcla se realiza con un hibrido de 90° de 4 salidas. Estas salidas proveen las componentes en
fase y en cuadratura para cada polarizacion las cuales alimentan luego a los fotodiodos balanceados.
Los laseres TL y LO pueden ser de realimentacién distribuida (DFB, del inglés Distributed Feedback
Laser) o ldseres de cavidad externa (ECL, del inglés External Cavity Laser). Este esquema de deteccién
corresponde al descripto en la seccion 2.2.

Las fuentes de ruido presentes en el sistema son el ruido ASE, el ruido térmico, y el ruido de fase
(ver 2.3.1). Considerando que v/P;ASp = 1 y que la potencia del oscilador local se ha normalizado a

la unidad, de (2.32) se puede expresar la sefial recibida de la siguiente manera [62]

r’'(t) = {H(t) ® [ej(“ct"’eS(t)) Z crg(t — kT)

k

} %W 42/ (1), (2.33)

donde 2’ (t) = [2,(t) 2, (t)]" es el vector de ruido total que incluye el ruido ASE y el ruido térmico.

Estas componentes se modelan como un proceso Gaussiano complejo.

En presencia de dispersion cromatica muy limitada, como es el caso de los enlaces con compensacién
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de la dispersién en linea, la memoria Ty del canal H(t) es corta comparada con las escalas de tiempo en
las que tienen lugar las variaciones de fase debidas al ruido de fase de recepcion (es decir, Ty < 1/Av,).
Por lo tanto es posible conmutar las operaciones de multiplicacién por el ruido de fase y convolucién

con el canal en (2.33). De esta manera la sefial recibida se puede aproximar del siguiente modo:

+2'(t)

}—i—z'(t).

Las cuatro componentes de la sefial recibida (esto es, dos polarizaciones y sus respectivas partes

() ~ H(t) ® [eﬂwct“’s(”“’o(ﬂ) cry(t — kT)

k

(2.34)

o plwet {H(t) ® [ej(9s(t)+9o(t)) chg(t —kT)
k

en fase y cuadratura) se muestrean con una tasa de muestreo m/T con m > 1. Una vez digitalizadas
estas seniales se envian al procesador digital de senal. El DSP implementa las principales funciones del
receptor, tales como la recuperacién gruesa de portadora (CCR, del inglés Coarse Carrier Recovery),
compensacion de la CD y PMD, recuperacién de sincronismo (TR, del inglés Timing Recovery), etc.
Dado que el sistema opera sobremuestreado en estas etapas, con un factor de sobremuestro adecuado
es posible realizar todo el procesamiento en tiempo discreto sin pérdida de informacién. Por lo tanto en

el siguiente andlisis se procede considerando que estas funciones se llevan a cabo en tiempo continuo.

El bloque CCR estima el error de frecuencia de la portadora, basado por ejemplo en el desplaza-
miento espectral de la senal recibida y lo compensa con el objetivo de obtener un rango de captura
de algunos GHz. De esta manera, considerando perfectamente compensado el error de frecuencia se
obtiene

r'(t) ~ H(t) @ |/ OO0 00N "epg(t — kT) | +2/(2). (2.35)
k

La etapa de ecualizacién del canal se encarga de compensar los efectos dispersivos del canal. La
dispersién cromatica se compensa generalmente mediante ecualizaciéon en el dominio de la frecuencia
(FDE, del inglés Frequency Domain Equalization). Un ecualizador de miltiples entradas multiples
salidas (MIMO, del inglés Multiple-Input Multiple-Output) alimentado hacia adelante (FFE, del inglés
Feed-Forward Equalizer) sobremuestreado (por ejemplo, muestras espaciadas 7/2) realiza la tarea de
demultiplexacién de las polarizaciones y la compensacién de la PMD. Un algoritmo de adaptacion
es esencial en canales épticos dado que el receptor debe seguir los efectos no estacionarios (PMD,
cambios en el estado de polarizacion de los laseres TL o LO, etc.). Para tal fin se emplea tipicamente
el algoritmo de minimos cuadrados medio (LMS, del inglés Least-Mean-Square) de decisién directa
y/o el algoritmo de médulo constante (CMA, del inglés Constant Modulus Algorithm). En presencia
de CD y PMD, la respuesta 6ptima del filtro estd dada por

HH(—t) — [H;w(_t) H;w(—t)‘| (236)
Hy, (=t) Hy,(-t).

Es simple verificar que el canal equivalente a la salida del ecualizador éptimo resulta

HY (—t) @ H(t) = l o

H,.(t) H,, <t>]

yy Hyw(t) Hyy(t> (2 37)
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Esta es una caracteristica de la fibra éptica que los efectos dispersivos lineales de la fibra pueden
compensarse perfectamente a través de la ecualizacién. La sefial ecualizada puede aproximarse del

siguiente modo

ej(wct+95(t)+90(t)) Z Skg(t — kT)

r(t) ~ H (—t) ® {H(t) ®
k

+ z’(t)}
(2.38)

o e (Wett0s(8)+6,(%)) Z cry(t — kT) + z(t),
p

donde z(t) es el ruido a la salida del ecualizador.

En el caso de enlaces no compensados, el andlisis realizado en [63] demuestra que la ecualizacién
aumenta el ruido de fase linealmente con la dispersiéon cromatica acumulada y con el ancho de linea
del laser LO. Este resultado permite emplear un ancho de linea efectivo para describir el ruido de fase
total en un sistema coherente utilizando un enlace sin compensacién. De esta manera, (2.38) también

resulta valida para el caso de enlaces sin compensacion de la dispersion en linea.

Modelo del Canal en Tiempo Discreto

De la Fig. 2.7 se observa que las dos polarizaciones a la salida del bloque DSP se pueden tratar
como dos canales codificados independientes. Consecuentemente, en esta Tesis se considera una sola
polarizacion para el modelado del canal y la formulacion tedrica de los algoritmos.

Considerando que se toma una muestra por simbolo de una de las polarizaciones de la sefial r(t),
la senal recibida a la entrada del algoritmo de recuperacién de fase de portadora se puede expresar
como [41]

rL = cped® + 2 (2.39)

donde 6y es el ruido de fase total y zj representa la muestra de ruido aditivo. Este tltimo se modela
como una variable compleja Gaussiana blanca con potencia 202. Siendo Av el parametro del ancho

de linea total del laser. La fase recibida 6j, se puede expresar como

0 = 0p_1 4+ o + wy (2.40)

donde {wy} es un conjunto de variables aleatorias reales Gaussianas blancas i.i.d con varianza o2, =
27 AvT [8]. La variable ¢, representa la componente debida al error de frecuencia de portadora y estd
dada por

br = Qe + AQy, (2.41)

donde €2 es el error de frecuencia angular de la portadora dado por 2. = 27T f., siendo f. el error
de frecuencia de portadora residual. El término AS); representa el cambio de fase generado por las

fluctuaciones de frecuencia, las cuales se pueden modelar como
AQy ~ 2m AT cos(2nTAf k), (2.42)

donde A, y Af. son la amplitud y frecuencia del tono modulado. Como se mostrard en la seccién 5.3.3,
el modelo genérico dado por la ecuacién (2.39) se puede utilizar también para incluir la interferencia
no lineal causado por el efecto Kerr en la fibra [41, 42].

En el diagrama de la Fig. 2.7 se incluye un lazo de enganche de fase (PLL, del inglés Phase-
Locked Loop) de baja latencia para obtener las decisiones tentativas requeridas para implementar

el algoritmo de adaptacién [7, 64]. Dado que la mayor parte del error de frecuencia de portadora se
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Figura 2.8. Diagrama de bloques del algoritmo de Viterbi y Viterbi.

compensa completamente por el CCR, el PLL se requiere principalmente para seguir las inestabilidades
de frecuencia de los ldseres como también parte del ruido de fase [7]. Para evitar deslizamientos de fase
introducidos por el PLL en la transmisién con modulaciéon no diferencial, la sefial no demodulada por el
PLL se utiliza como entrada del CPR. Por lo tanto el bloque CPR. debe ser capaz de seguir el ruido de
fase de alta frecuencia del ldser, el ruido de fase no lineal como también las fluctuaciones de frecuencia
del laser. De esta manera este bloque se constituye en una etapa clave del receptor digital coherente.
Por este motivo en las proximas secciones se abordaran en méas detalle algunos de los algoritmos
propuestos en la bibliografia para desempenar dicha funcién. Por ltimo, las muestras se procesan
por el demapeador de decisién blanda (SDD, del inglés Soft-Decision Demapper) que proporciona
la informacién utilizada por el decodificador LDPC iterativo para estimar los bits transmitidos. Los

detalles acerca de la etapa de decodificacién se dardn en el siguiente capitulo.

Recuperacién de Fase en Receptores Opticos Coherentes

En el diagrama de bloques del receptor 6ptico coherente PDM mostrado en la Fig. 2.7, se encuentra
una etapa de recuperacién de fase de portadora para demodular la senal recibida. La CPR es una
funcién clave de los receptores Gpticos coherentes [8, 65]. En particular, esquemas de estimacién de
fase de alimentacién directa tales como el algoritmo de Viterbi y Viterbi (VV) [8] o el algoritmo de
bisqueda de fase a ciegas (BPS, del inglés Blind Phase Search) [66] han sido propuestos para estos
receptores. Estos algoritmos poseen buena tolerancia al ancho de linea del laser y la posibilidad de
implementacién paralela. A continuacién se describiran brevemente las técnicas mencionas mostrando

esquemas simplificados de implementacion.

Algoritmo de Viterbi y Viterbi
El algoritmo de Viterbi y Viterbi, cuyo diagrama de bloques se muestra en la Fig. 2.8, remueve el
efecto de la modulacién de los datos elevando la senal PSK M-dria a la M-ésima potencia [8]. Este

proceso resulta de la siguiente manera

ar = (Tk)]w
= (cp)MeIMOx 4 (¢ )M 1ed M=D0k pr 2y 4+ O22] (2.43)
=M 4 g,
donde
Qi = LMV 4+ O], (2.44)

Aunque el término de orden superior O[z,%] no es Gaussiano, se aproxima la secuencia {gx} como un

proceso de ruido Gaussiano. La potencia de los términos de orden superior se incluye en la varianza
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Figura 2.9. Diagrama de bloques del algoritmo BPS.

de gi. Para el formato de modulacién QPSK dicha varianza resulta [8]
02 = 1602 + 14407 + 38407 + 19207 (2.45)

De (2.43) se puede apreciar que es posible obtener 6 a partir del dngulo de fase de ag, el cual se

puede expresar de la siguiente forma

0r = U (arg (ar)) , (2.46)

donde U (-) es la funcién de desenrollado de fase. Considerando que el ruido aditivo g, es pequernio, 05

se puede expandir usando una aproximacién de angulo pequeno de la siguiente manera
0 = M0y + ., (2.47)

donde g, es una secuencia de ruido real Gaussiano cuya varianza es 02. Con el propésito de disminuir
el impacto del ruido aditivo sobre la estimacién, la senal aj se pasa por un filtro de promedio mévil

de longitud 2N + 1. La estimacion de la fase resulta

. 1 N
0, = MU (arg < Z aki>> . (2.48)
i=—N

Algoritmo de blsqueda de fase a ciegas

BPS es otro algoritmo de recuperacién de portadora ampliamente utilizado en transceptores 6pticos
coherentes (ver Fig. 2.9). Este algoritmo propuesto en el afio 2009 por Pfau et al. [66] ha adquirido
rapidamente gran aceptacién tanto en la academia como en la industria. BPS utiliza diferentes fases de
prueba para la rotaciéon de los simbolos recibidos y selecciona la que proporciona la menor distancia

euclidiana. Al igual que en el algoritmo VV, se utiliza un filtro de promediado para disminuir el
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Figura 2.10. Diagrama de bloques del algoritmo asistido por simbolos piloto basado en BPS.

impacto del ruido aditivo de los simbolos. De esta manera la estimacion del ruido de fase resulta

0, =U (arg min gk(gpb)) , (2.49)

$b

donde U (+) es la funcién de desenrollado (unwrap) y ¢p es la fase de testeo definida como:

g be{0,1,...,B— 1} (2.50)

W =

$b =

Con B siendo el nimero de fases de testeo. El término gi(pp) estd dado por

N

aelon) = Y Jrecie ™% — Q (re_ie?0) |7 (2.51)

i=—N

donde Q(+) es la funcién de decisién y N es la mitad del ancho del filtro (ver [66] para més detalles). La
funcién de desenrollado de la fase se requiere como consecuencia de la simetria rotacional que tienen

la mayoria de las constelaciones empleadas en la practica.

BPS asistido por simbolos piloto
Una variante del algoritmo BPS que puede utilizarse con modulacién no diferencial se propuso en [67].
Esta variante asistida por simbolos piloto emplea un filtro interpolador seguido por un BPS que se
encarga de refinar la estimacién (ver Fig. 2.10). En el siguiente capitulo se presentaran resultados de
este esquema como parte de un sistema codificado.

Considere que un simbolo piloto se inserta periédicamente después de D—1 simbolos de informacién
util. Se define la tasa de sfimbolos piloto como Pr = 1/D. El i-ésimo simbolo piloto se produce en el
instante de tiempo discreto ¢D, por lo tanto, la secuencia piloto es una secuencia rellenada con ceros

dada por

k=iD
=14 P Z (2.52)
0, k#iD.

El sistema contiene una etapa de seguimiento de fase gruesa basado en simbolos piloto, en el cual
la secuencia recibida se multiplica con el conjugado complejo de la secuencia piloto rellenada con
ceros. La secuencia resultante se filtra mediante un filtro interpolador con respuesta al impulso fx. La
correccion de fase se genera tomando el argumento de las muestras a la salida del filtro interpolador.

Para corregir cualquier error de fase residual, se utiliza una segunda etapa de CPR basada en el
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Figura 2.11. Desempeno de algoritmos VV y BPS para distintas longitudes de filtro. La penalidad de
OSNR para una BER pre-FEC = 10~2 vs. ancho de linea del ldser normalizado AvT: a) VV, QPSK
y 1/T =10 Gs/s b) BPS, 16-QAM, 1/T =32 Gs/s y B = 32.

algoritmo BPS. Téngase en cuenta que no hay ambigiiedad de fase en la entrada del BPS debido al
uso de los simbolos piloto. Se supone un pequerio corrimiento de fase residual, por lo que la estimacién
de fase se limita al rango [- /4, 7/4). A partir de esto ultimo, se deduce que este esquema no introduce
ningun ciclo de deslizamiento, ya que se evita la operacién de desenrollado. Sin embargo, cabe resaltar
que si la tasa de pilotos Pg no es suficientemente alta®, se pueden producir errores en rafaga y degradar

significativamente el rendimiento del decodificador.

Desempeios de VV y BPS

Se realiza aqui un anélisis de los resultados de desempenio de los algoritmos VV y BPS frente al

ruido de fase y las fluctuaciones de frecuencia reportados en la Tesis doctoral de Pablo Gianni [68].

Respecto al Ruido de Fase
Las Figs. 2.11 a) y b) muestran el desempefio de los algoritmos VV y BPS respectivamente. Se
toma como referencia de dicho desempeno la penalidad en OSNR para una BER determinada, en
este caso de 1073, Este valor resulta del umbral de BER a partir del cual comienzan a corregir
los codigos correctores de errores utilizados en comunicaciones épticas. Se espera entonces que esta
penalidad calculada antes de aplicar la correccién de errores se traslade sin cambios a la BER post-
FEC. Observando la Fig. 2.11 a), que describe el desempefio para el algoritmo V'V se puede apreciar
como a partir de valores de AvT alrededor de 10~2 se presenta un cambio en la pendiente. A partir
de este punto pasa a ser mas determinante el efecto del ruido de fase que el efecto del ruido aditivo,
por este motivo la curva correspondiente a la menor longitud de filtro presenta menor penalidad que
el resto a partir de dicho punto. La referencia correspondiente a una penalidad de 0 dB se obtiene a
partir del desempefio de un esquema ideal con modulacién diferencial. Por lo tanto, se puede inferir
que estos resultados se deberian desplazar = 1,2 dB si la curva se trazara con respecto a su contraparte
no diferencial.

Observando la Fig. 2.11 b), que describe el desempenio para el algoritmo BPS, se observa un
comportamiento similar al descripto para el algoritmo de VV. Sin embargo, hay que destacar que

en este caso se emplea modulacién 16-QAM, la cual resulta ser mas sensible al ruido de fase que la

3El valor apropiado de Pr dependeré de la cantidad de potencia de ruido de fase en el sistema.
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Figura 2.12. Desempeno de algoritmos VV y BPS para distintas longitudes de filtro. La penalidad
de OSNR para una BER pre-FEC = 1073 vs. la amplitud de la fluctuacién de frecuencia A, con
Af. =35 kHz y Av =300 kHz: a) VV, QPSK y 1/T = 10 Gs/s b) BPS, 16-QAM, 1/T =32 Gs/s y
B = 32.

constelacién QPSK. Debido a esto, el cambio de pendiente se produce para valores menores de AvT),
es decir < 1073, Sin embargo, se mantiene la caracteristica que muestra que para bajos valores de
AvT opera mejor la configuraciéon con un N mayor y una vez pasada la regién de cambio de pendiente

las configuraciones con un N menor presentan un mejor desempeno.

Respecto a las Fluctuaciones de Frecuencia

Las Figs. 2.12 a) y b) muestran respectivamente los desempeiios de los algoritmos VV y BPS frente a
la variacion de amplitud de las fluctuaciones de frecuencia. A diferencia de los resultados anteriores,
en donde se variaba el ancho de linea del laser, aqui no se puede precisar un cambio de pendiente en un
punto particular, sino que el mismo depende de la longitud del filtro utilizado. Cabe destacar que en
ambos casos las penalidades se vuelven inaceptables para amplitudes de las fluctuaciones A, menores
a 250 MHz, siendo este un valor practico. Ademas, se puede percibir que este fenémeno aporta un
factor més de degradacion, y por ende cuando se combina con el ruido de fase, provoca la reduccién

del rango de operaciéon de estos algoritmos.

Impacto de los Desplazamientos de Fase

En los sistemas de transmisién 6ptica coherente la utilizacion de esquemas FEC permite reducir en
gran medida la potencia transmitida por la fibra con el objetivo de reducir los fenémenos no lineales.
En estos casos la SNR disminuye y trae aparejado como consecuencia que la estimacion de fase se
deba realizar en un escenario ruidoso. El filtro empleado en los algoritmos CPR permite a los mismos
operar en escenarios con ruido aditivo, ya que promedia el efecto del ruido y disminuye de esta manera
los errores en la estimacién. Errores grandes en la estimacién pueden conducir a la aparicién de CS
como consecuencia de desenrollamientos de fase erréneos. Por tal motivo, en escenarios muy ruidosos,
se requiere un ancho de filtro de cierta longitud para evitar CS debidos a falsos desenrollamientos de
fase como consecuencia del ruido Gaussiano. Este tipo de escenarios son los considerados en esta Tesis
y un resultado de este efecto se muestra en la Fig. 2.13 a). Por otro lado si el filtro se hace demasiado
extenso (es decir, se reduce su ancho de banda), la capacidad de seguimiento del algoritmo se reduce.

Asi, frente a cambios répidos en la fase el algoritmo no tiene la velocidad de respuesta suficiente para
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Figura 2.13. CS debido a una longitud de filtro: a) chica b) grande.

seguirlos y se propicia la aparicién de CS. En la Fig. 2.13 b) se puede ver un ejemplo de este fenémeno.

Por lo tanto existe una relacién de compromiso entre usar un filtro largo o corto, ya que:

= Un filtro largo evita CS por ruido Gaussiano, pero produce CS porque no tiene la suficiente

capacidad de seguimiento.

= Un filtro corto es capaz de seguir bien los cambios de fase pero ante una cantidad considerable

de ruido Gaussiano producira CS por un desenrollado incorrecto.

En la Fig. 2.14 se muestra la constelacion a la entrada del algoritmo CPR, donde se puede observar
como rota la constelacién como consecuencia del ruido de fase. Una vez que el ruido de fase ha sido
compensado por el algoritmo CPR la constelacién a su salida se muestra en la Fig. 2.15 a). En este
caso la estimacion de fase no contiene CS por lo que todos los simbolos son correctos. En la Fig.
2.15 b) se diferencian con dos colores los simbolos correctos y los simbolos erréneos. Estos simbolos
erréneos son producto de una estimacién de fase que contiene CS. Esta diferenciacién de simbolos se

ha podido realizar en base a que se conocen los simbolos transmitidos. Pero en el caso de un escenario

Figura 2.14. Constelacién con los simbolos recibidos.
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Figura 2.15. Constelacién con los simbolos recuperados de forma: a) correcta b) azul correcta; roja
incorrecta.

real queda en evidencia que no se podria diferenciar en que casos son correctos o incorrectos.

La tasa de ocurrencia de desplazamientos de fase esta relacionada principalmente con la longitud
del filtro, la potencia del ruido de fase y el nivel de ruido del enlace. En la Fig. 2.16 se muestran
resultados experimentales de la tasa de desplazamientos de fase variando el tamano de la ventana del
filtro y la potencia emitida hacia la fibra manteniendo constante la SNR. Se puede observar como
a medida que aumenta la potencia emitida y por ende las no linealidades la tasa de CS aumenta
dramaticamente.

En escenarios donde coexistan un elevado nivel de ruido aditivo y una considerable potencia de

ruido de fase, se produciran altas tasas de CS dificiles de compensar con los esquemas tradicionales.
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Figura 2.16. Probabilidad de CS.

2.5 Conclusiones Parciales

En este capitulo se describieron los principios fundamentales de los sistemas épticos coherentes.
Ademas, se presentaron las principales fuentes de ruido y degradacién introducidas por el canal de

fibra optica. Se destacaron las ventajas de compensar estos efectos mediante procesamiento digital de
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sefniales en un receptor digital coherente. Luego se describieron sintéticamente los principales algoritmos
propuestos en la bibliografia para compensar las diferentes fuentes de degradacién. Se hizo especial
hincapié en aquellos destinados a la tarea de recuperacion de portadora, por ser una etapa fundamental
de un sistema de deteccién coherente. Especificamente, se presentaron dos algoritmos de recuperacion
de portadora ampliamente utilizados en transceptores coherentes (VV y BPS). Otro efecto analizado
en este capitulo fue la ocurrencia de CS originado en el proceso de recuperacién de fase. Este efecto
genera errores catastréficos en el receptor que no pueden corregirse en el decodificador del FEC.

Tradicionalmente, el problema de CS se combate utilizando modulacion diferencial. Esta solucién
genera una penalidad intrinseca respecto a su contraparte no diferencial. Para reducir esta degradacion,
en varios trabajos existentes se propuso el empleo de esquemas de modulacién no diferencial con
simbolos pilotos. Un punto que se observa en estos trabajos es que los mismos se enfocan principalmente
en el rendimiento del receptor a la entrada del decodificador del FEC. En arquitecturas particionadas
donde primero se realiza la deteccién o demodulacién (CPR) y luego la decodificacién (FEC) es muy
importante evaluar el desempefio del sistema completo y no solamente la de cada bloque.

En el siguiente capitulo se realiza una breve introduccion a los esquemas de codificacién de canal
utilizados en sistemas Opticos coherentes. Se realizard ademéas una evaluaciéon completa de algunos
de los esquemas particionados propuestos en la literatura. El objetivo de este estudio es mostrar el
impacto sobre el desempeno del decodificador del FEC que tienen las limitaciones existentes en el

proceso de demodulacién (CS).



Capitulo 3

Codificacién de Canal para Canales Opticos

Sintesis: Fn el presente capitulo se realiza una breve revision de los esquemas de correccion de
errores para canales opticos. Luego se describen en detalle algunas de las técnicas de correccion mds
relevantes de la actualidad. Y al final del capitulo se presentan resultados de desempeno de un esquema

de correccion de errores como parte de un receptor de comunicaciones opticas coherentes.
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3.1

Codificacién de Canal para Canales Opticos

Introduccion

Las primeras investigaciones en cddigos correctores de errores se remontan a la década de 1940
con los trabajos de Shannon, Hamming y Golay entre otros. Estos trabajos sentaron las bases de la
teoria de codificacion de canal a partir de las cuales la bisqueda de nuevos y més eficientes esquemas
de codificaciéon y decodificacion se ha convertido en un creciente area de investigacion y desarrollo.
Sin embargo, a pesar del continuo avance, fue en las décadas de 1980 y 1990 que entr6 en auge
expandiéndose por las mas diversas areas. Dentro de estos nuevos desarrollos, los principales que se
pueden mencionar son: la expansién de los c6digos convolucionales y los codigos bloques desde alfabetos
binarios a alfabetos no-binarios (o generalizados). También se pueden mencionar el desarrollo de
decodificacién blanda para cédigos bloques, y el descubrimiento de la posibilidad de utilizar entradas-
blandas y salidas-blandas en técnicas de decodificacién iterativa, tanto para coédigos bloques como
convolucionales.

Una de las primeras publicaciones sobre el empleo de ECC en sistemas de fibra éptica la realizd
Wayne D. Grover en 1988 [69]. Las primeras aplicaciones concretas para fibra éptica surgieron a
principios de la década de 1990 para sistemas de lineas submarinas [70, 71]. Luego, con la introduccién
por primera vez en sistemas submarinos de los amplificadores de fibra dopada con erbio (EDFA, del
inglés Erbium Doped Fiber Amplifier), se emplearon cédigos bloque Reed-Solomon [72, 73, 74]. Este
c6digo fue el primero que encontré amplio uso en sistemas de comunicacién éptica y dada su baja
complejidad de implementacién, atin hoy en dia se utiliza para aplicaciones con bajos requisitos de
ganancia de codificacién. El mismo se incluye en una serie de normas y se describe en detalle en la
Recomendacién UIT-T G.975 [75]. Este cddigo se denomina comtinmente como primera generacion
de codificacién para sistemas épticos [32].

Otro poderoso esquema de codificacién es el de cdédigos concatenados. Con la concatenacion de
codigos, se pueden construir cédigos largos y poderosos que logren importantes ganancias de codi-
ficacién con una complejidad razonable. Los cédigos concatenados fueron introducidos por primera
vez por Forney en 1966 en forma de codigos concatenados en serie, con un codigo “interno” y uno
“externo” en cascada [76]. Ambos c6digos componentes se decodifican por separado, lo que resulta
en una mucho menor complejidad en comparacién con la decodificacién de maxima verosimilitud de
todo el cddigo concatenado. El descubrimiento de cédigos concatenados paralelos y el correspondiente
algoritmo de decodificacidn iterativo “turbo” descripto por Berrou et al. en 1993 [77] inicié una nueva
era en la codificacién para correccion de errores. En cada iteracién, los decodificadores componentes
intercambian informacion de fiabilidad y actualizan el conocimiento a priori del otro decodificador en
un mecanismo similar al de un motor turbo.

La denominada segunda generacion de esquemas FEC para comunicaciones Opticas estd basada
en su mayoria en codigos producto concatenados. En este tipo de cédigos la trama de bits se codifica
mediante un codigo algebraico, luego se entrelazan varias palabras codigos y se las codifica nuevamente
a través de un segundo codigo algebraico.

Casi todos los cédigos de 6,7 % de redundancia especificados en la norma UIT-T G.975.1 [78] son
c6digos producto concatenados. Estos cédigos logran un rendimiento muy bueno con bajos pisos de
error y tienen una complejidad de implementacién moderada. Los cdédigos componentes de estos es-
quemas son generalmente BCH. Los cédigos BCH son una clase de cédigos de correcciéon de errores
ciclicos definidos sobre un campo finito. Estos c6digos son capaces de corregir errores de multiples bits
utilizando la decodificacién de sindrome [11] basdndose en eficientes soluciones de forma cerrada para
calcular la ubicacién de los errores. La decodificacién de los cédigos bloque concatenados se realiza

generalmente de manera iterativa. En la decodificacion iterativa, se decodifica alternativamente cada
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Figura 3.1. Curvas de desempeno de diferentes generaciones de cédigos.

uno de los c6digos componente, mejorando el resultado general después de cada iteracion. Por ejemplo,
el codigo especificado en G.975.1, Apéndice 1.9 es un cédigo producto BCH-BCH con una ganancia
de codificacién neta de 9,24 dB para una BER de 107'°. Todos los cédigos producto especificados en
G.975.1 son cédigos muy largos con longitudes de bloque de alrededor de 500000 bits. La principal
ventaja de los codigos producto concatenados basados en codigos algebraicos es que el flujo de datos
del decodificador interno es pequefio una vez que se han calculado los sindromes [79]. Tres desarrollos
muy recientes de la segunda generaciéon de cédigos FEC de decisién dura son los codigos continua-
mente intercalados [80], los cddigos escalera (staircase) [79] y los codigos trenzados BCH [81]. Estos
c6digos se pueden considerar como una combinacién de cédigos producto y convolucionales, con un
rendimiento de decodificacién de decisiones duras muy eficiente. La ganancia de codificacién neta del
cbdigo escalera es de 9,41 dB para una BER de 107!%, que est4 a solo 0,56 dB de la capacidad del
canal de decisién dura [79]. La ventaja del cédigo BCH trenzado de [81] se debe principalmente al
uso de un esquema de decodificaciéon extrinseca muy simple que produce mayores ganancias que los
algoritmos de decodificacién convencionales basados en informacién intrinseca.

Con el advenimiento de esquemas de transmisién coherente y la utilizaciéon de conversores de
analégico a digital de alta resolucién, la decodificacién de decision blanda se convirtié en un medio
atractivo para aumentar el alcance de transmisién. A. Puc fue el primero en aplicar este tipo de
decodificacién en comunicaciones 6pticas [82]. Los esquemas FEC con decodificacién de decisién blanda
se clasifican tipicamente como esquemas FEC de tercera generacion. En la Fig. 3.1 se muestra el
desempenio de las diferentes generaciones de cédigos. Hoy en dia, hay dos clases competidoras de
c6digos que permiten decodificacion de decisién blanda y que son atractivas para su implementacion

en receptores épticos con velocidades de decodificacién de 100 Gb/s y superiores.

La primera clase corresponde a la extension natural de los esquemas de decodificaciéon de segun-
da generacién: cédigos producto concatenados. Estos cdédigos también se denominan a menudo como
cédigos bloque turbo. La decodificacion por decisién blanda iterativa de BTC fue desarrollada pionera-
mente por Pyndiah en [16], utilizando un decodificador componente basado en el algoritmo sub6ptimo
Chase-IT [83]. O. Ait Sab fue el primero en calcular el desempefio de los BTC para comunicaciones
6pticas basado en el cédigo producto BCH(128,113)? [17]. La aplicacién de los BTC a comunicaciones
6pticas fue demostrada en [14]. La ventaja de este algoritmo de decodificacién es que es altamente

paralelizable. Ademas, los BTC convergen muy rapidamente y solo requieren un ntimero relativamente
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pequeno de iteraciones de decodificacion. Como el cédigo producto suele tener una distancia minima
grande, el piso del error tiende a ser bajo, con una pendiente pronunciada (con respecto al compor-
tamiento asintético en funcién de la SNR). Sin embargo, estos cédigos requieren grandes longitudes
de bloque para realizar cédigos con pequenia redundancia, lo que conduce a una mayor latencia de
decodificaciéon. Otra desventaja es su falta de flexibilidad con respecto a variar el tamano de las tramas
y la redundancia. Con redundancias de mas del 15 al 20 por ciento, estos cddigos ya no funcionan
bien, ya que el nimero de palabras cédigo a considerar en el decodificador de Pyndiah se vuelve

prohibitivamente grande.

La segunda clase popular de los cédigos con decodificacion de decisién blanda en sistemas de
comunicacién éptica son los cddigos LDPC, desarrollados en los afios 60 por Gallager en su Tesis
doctoral [15]. Estos codigos fueron ignorados durante mucho tiempo debido principalmente a que su
implementacién no era factible para el desarrollo de la época. Con el descubrimiento de los turbo
c6digos en 1993 [77] se despertd un repentino interés en codigos con decodificacién iterativa, esto
facilité que se redescubrieran los cddigos LDPC poco después [84]. En los afios que siguieron, numerosas
publicaciones de varios investigadores allanaron el camino para una comprensién profunda de esta
clase de codigos. Esto condujo a numerosas aplicaciones en diversos estdndares de comunicacion,
como por ejemplo, WLAN (IEEE 802.11) [85], DVB-S2 [86], y 10G Ethernet (IEEE 802.3) [87].
Una de las primeras publicaciones que propuso la utilizacién de cédigos LDPC en comunicaciones
6pticas la realizaron B. Vasic y 1. B. Djordjevic [25]. El impacto de la decodificacién de decisién
blanda de cédigos LDPC en comunicaciones épticas se estudié en [88]. Ademads de los c6digos LDPC
binarios convencionales, se promovieron cédigos LDPC no binarios para sistemas de comunicacion
6ptica en [89]. Los modernos sistemas FEC de alto rendimiento se construyen a menudo utilizando
un cédigo interno LDPC de decisién blanda que reduce la BER a un nivel de entre 1073 a 1075
y un cédigo externo de decisién dura que lleva la BER del sistema a niveles por debajo de 1072
[88]. Se utiliza un cédigo externo de limpieza, ya que la mayoria de los c6digos LDPC exhiben un
fenémeno denominado piso de error: por encima de una determinada relaciéon sefial-ruido, la BER
yva no disminuye rapidamente, sino que sigue una curva con una pequeha pendiente. Este efecto
se debe principalmente a la presencia de conjuntos de captura o conjuntos de absorcién [90, 91].
La implementacién de un sistema de codificaciéon con un cédigo de limpieza externo requiere una
comprensién completa del cédigo LDPC. Ademds, se requiere un entrelazador correctamente disenado
entre el LDPC y el codigo externo para evitar que los errores en la salida del decodificador LDPC,
que tipicamente se producen en rafagas, causen bloques no corregibles después de la decodificacion

externa.

Con el aumento de los recursos de computo disponibles, ahora es posible evaluar la BER de los
cbédigos LDPC a niveles muy bajos y optimizar los cédigos para tener niveles de BER por debajo
del objetivo del sistema [49]. A diferencia de los esquemas de codificacién cldsicos como los cédigos
BCH o Reed-Solomon, no existe una regla de disenio cominmente aceptada para los c6digos LDPC. En

cambio, existe una plétora de metodologias de diseno, cada una con sus propias ventajas y desventajas.

El objetivo del disenador de cédigos LDPC es encontrar un cédigo que produzca altas ganancias
de codificacién y que posea alguna estructura que facilite la implementacion del codificador y el
decodificador. Esta Tesis considera los cddigos LDPC como esquema FEC a utilizar, en las siguientes

secciones se brindaran mas detalles sobre esta clase de c6digos.
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3.2

3.2.1

3.2.2

Codigos LDPC

Los cédigos LDPC son una clase de cddigos bloque lineales que proveen un desempeio cercano a
la capacidad sobre una gran colecciéon de canales de almacenamiento y transmisién de datos, mientras
simultdneamente admiten decodificadores implementables. Los c6digos LDPC fueron propuestos por
Gallager en 1960 en su Tesis doctoral [15] y fueron escasamente considerados durante las siguientes
décadas. Una notable excepcion es el importante trabajo de Tanner en 1981 [92] en el cual generaliz6
los c6digos LDPC e introdujo la representaciéon grafica de estos cédigos, llamados grafos de Tanner.
El estudio de cédigos LDPC resurgié a mediados de los 90 con el trabajo de MacKay, Luby, y otros
[93, 94, 95], quienes notaron algunas ventajas de los c6digos bloque lineales que poseen matrices de

chequeo de paridad dispersas (baja densidad).

Representacion Matricial

Si bien los cédigos LDPC se pueden generalizar a alfabetos no binarios, se consideran en este
trabajo Unicamente los cédigos LDPC binarios por razones de simplicidad. Dado que los codigos
LDPC constituyen una clase de cédigos bloque lineales, se pueden describir como un subespacio k
dimensional C del espacio vectorial %} de las n-tuplas sobre el campo binario Fs. Teniendo en cuenta
esto, se puede encontrar una base B = {g0,81,...,8k—1} la cual conforma C tal que cada c € C se
puede escribir como ¢ = upgo + u181 + -+ + up_18k—1 para algin {u;}. De manera més compacta,
¢ =uG donde u = [ug uy -+ up_1] y G es la matriz generadora de dimensiones k x n cuyas filas son
los vectores {g;} (como es convencional en codificacién, todos los vectores son vectores fila). El espacio
nulo (n — k) dimensional C*+ de G comprende todos los vectores x € F} para los cuales xGT = 0 y es
conformado por la base B+ = {hg,hy,...,h, x_1}. Entonces, para cada c € C, ch! = 0 para todo i
o0, de manera més compacta, cH” = 0, donde H es la matriz de chequeo de paridad de dimensiones
(n — k) x n cuyas filas son los vectores {h;} y a su vez es la matriz generadora para el espacio nulo
C*. La matriz de chequeo de paridad se denomina asi porque contiene m = n — k chequeos de paridad
por separado sobre cada palabra cédigo en el codigo C.

Un cédigo LDPC es un codigo bloque lineal para el cual la matriz de chequeo de paridad H tiene
baja densidad de 1’s. Un cédigo LDPC regular es un cédigo bloque lineal cuya matriz de chequeo de
paridad H contiene exactamente w, 1’s en cada columna y exactamente w, = w.(n/m) 1’s en cada
fila, donde w. < m (equivalentemente, w, < n). La tasa del cédigo R = k/n se relaciona con estos
pardmetros mediante R = 1 — w./w, (esto supone que H es de rango completo). Si H es de baja
densidad, pero el nimero de 1’s en cada columna o fila no es constante, entonces el codigo LDPC es
irregular. Es mas facil ver cuando un cédigo LDPC es regular o irregular a través de su representacion

grafica.

Representacion Grafica

Tanner consider6 los codigos LDPC y mostré como se pueden representar efectivamente mediante
un grafo bipartito, ahora llamado grafo de Tanner [92]. El grafo de Tanner para un cédigo LDPC se
muestra en la Fig. 3.2. En el contexto de un cédigo LDPC, los nodos de restricciones son también
denominados nodos de chequeo debido a que cada restricciéon es una restriccion de chequeo de paridad.
El grafo de Tanner de un cédigo se dibuja de acuerdo a la siguiente regla: el nodo de chequeo j se
conecta al nodo variable 7 siempre que el elemento hj; en H sea 1. Se puede deducir de esto que hay
m = n — k nodos de chequeo, uno por cada ecuacién de chequeo, y n nodos variables, uno por cada

bit codificado ¢;. Ademads, las m filas de H especifican las conexiones de los m nodos de chequeo, y
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Figura 3.2. Grafo de Tanner para el c6digo de ejemplo.

las n columnas de H especifican las conexiones de los n nodos variables.
Ejemplo: Se considera un c6digo bloque lineal (10,5) con w. = 2 y w, = we(n/m) = 4 con la

siguiente matriz H:
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El grafo de Tanner correspondiente a H se muestra en la Fig. 3.2. Se puede observar que los nodos
variables c¢g, ¢1, C2, v ¢3 estdn conectados al nodo de chequeo fy dado que en la fila cero de H, hoy =
ho1 = ho2 = hos = 1 (todos los otros son cero). Nétese que situaciones andlogas ocurren para los
nodos de chequeo f1, f2, f3, y fa los cuales corresponden respectivamente a las filas 1, 2, 3, y 4 de H.
Se debe tener en cuenta que, como consecuencia de cH? = 0, los valores de los bits conectados al
mismo nodo de chequeo deben sumar cero. También se puede construir el grafo de Tanner a partir de
la columnas. Por ejemplo, el nodo variable ¢y esta conectado a los nodos de chequeo fy y fi debido a
que en la columna cero de H, hgg = h19 = 1.

El grafo de Tanner de este ejemplo es regular: cada nodo variable tiene dos conexiones y cada nodo
de chequeo tiene cuatro conexiones (esto quiere decir que el grado de cada nodo variable es 2 y el
grado de cada nodo de chequeo es 4). Esto coincide con el hecho de que w. = 2 y w, = 4. Del ejemplo
también se desprende claramente que mw, = nw,.. Para los cédigos LDPC irregulares, los parametros
w, y w; son funciones de las columnas y de las filas.

Un ciclo (o lazo) de longitud v en un grafo de Tanner es un camino que comprende v aristas el
cual se cierra sobre si mismo y no pasa mas de una vez por cada nodo. El grafo de Tanner del ejemplo
anterior posee un ciclo de longitud 6 ejemplificado por las seis aristas en negrita de la Fig. 3.2. El
girth v de un grafo de Tanner es la minima longitud de un ciclo en el grafo. El ciclo més corto posible
en un grafo bipartito claramente es un ciclo de longitud 4. Estos ciclos se manifiestan en la matriz
H como cuatro 1’s que se ubican en las esquinas de una submatriz de H. El interés en los ciclos,
particularmente en los ciclos cortos, se debe principalmente a que ellos degradan el desempefio de los
algoritmos de decodificacion iterativa usados para los cédigos LDPC. Este hecho resultara evidente

en la discusién de los algoritmos de decodificacién iterativa que se presenta mas adelante.

Diseiio de Cadigos LDPC

La forma maés directa de generar un cédigo LDPC es a través de la construccién de una ma-
triz LDPC con ciertas propiedades deseadas. Existen un gran niimero de técnicas de disefio en la

bibliografia, aqui se revisaran superficialmente las mas relevantes.
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3.2.4

Gallager [15] dio la primera técnica de disefio en su trabajo sobre c6digos LDPC. En este enfoque
de diseno, la matriz de chequeo de paridad H de tamano m x n consiste de w. submatrices Hy de
tamafio p X n apiladas una encima de la otra. Las submatrices Hy tienen la siguiente estructura: para
dos enteros cualesquiera p y w, mas grandes que 1, cada submatriz H; es de tamano p X pw, con
peso de fila w, y peso de columna 1. La submatriz H; tiene la siguiente forma: para ¢ = 1,2,..., u,
la i-ésima fila contiene todos sus w, 1’s en la columnas (i — 1)w, + 1 a iw,. Las otras submatrices
son simplemente permutaciones de columnas de H;. Es evidente que H es regular, tiene dimensiones
PWwe X pw, = pw, X n, y tiene pesos de filas y columnas w, y w,, respectivamente. No esta garantizada
la ausencia de ciclos de longitud 4 en H, pero estos se pueden evitar mediante un disefio asistido
por computadora. Gallager mostré que el conjunto de tales c6digos tienen excelentes propiedades de
distancia (dpnm se incrementa con n) dados w, > 3 y w, > w,.

MacKay descubrié independientemente los codigos LDPC y fue el primero en mostrar la habilidad
de estos codigos para operar cerca de los limites de capacidad [93, 94]. MacKay ha archivado en una
pagina web [96] un gran ntmero de cédigos LDPC que disenié para su aplicacién en comunicacién
y almacenamiento de datos, la mayoria de ellos son regulares. Los algoritmos para generar semi
aleatoriamente matrices H dispersas implican simplemente poblar una matriz colocando 1’s en ella,
columna por columna, para asegurar las distribuciones de peso de columnas y filas deseados y asi
evitar ciclos de longitud 4.

Uno de los inconvenientes de los codigos de Gallager y MacKay es que carecen de suficiente
estructura para permitir una codificacién de baja complejidad. La codificacién se realiza poniendo
H en la forma [PT I] mediante la eliminacién de Gauss-Jordan, de esta manera puede obtenerse la
matriz generadora de forma sistematica G = [I P]. El problema con la codificacién a través de G es
que la submatriz P generalmente es no dispersa, de tal manera que para cédigos de longitud n = 1000 o
mas, la complejidad de codificacién es alta. Una técnica de codificacién eficiente que emplea solamente
la matriz H se propuso en [97].

Desde los primeros trabajos sobre codigos LDPC, se han publicado un gran ntimero de articulos
sobre el diseno y andlisis de estos codigos. La mayor parte de la técnica de diseno se centra en el
problema de la complejidad del codificador incorporando estructura en H y en el rendimiento del
c6digo. Los siguientes libros brindan una buena cobertura de algunos de los enfoques mas conocidos
[11, 98, 99].

Algoritmos de Decodificacion

Ademaés de introducir los cédigos LDPC en su trabajo de Tesis [15], Gallager propuso también
un algoritmo de decodificacion que es generalmente cercano al 6ptimo. El algoritmo se ha denomina-
do algoritmo suma producto (SPA, del inglés Sum-Product Algorithm), algoritmo de propagacion de
creencia (BPA, del inglés Belief Propagation Algorithm), y algoritmo de paso de mensajes (MPA, del
inglés Message Passing Algorithm). El término paso de mensajes hace referencia a todos los algoritmos
iterativos que seran descriptos, incluyendo el SPA y sus aproximaciones.

La decodificacién éptima (méximo a posteriori [MAP]) simbolo a simbolo requiere calcular la pro-
babilidad a posteriori de que un determinado bit en la palabra cédigo transmitida ¢ = [cg ¢1 -+ ¢p—1]
sea igual a 1, dada la palabra recibida r = [rg r1 -+ r,_1]. Sin pérdida de generalidad, se hace foco
en la decodificacién del bit ¢; de tal manera que el logaritmo de su relacién de verosimilitud (LLR,

del inglés Log-Likelihood Ratio) denotada L(c;) se calcula de la siguiente manera

L) 2 1n (W) . (3.2)
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Figura 3.3. Subgrafo de un grafo de Tanner correspondiente a una matriz H cuya: a) columna cero
es [11100---0]7, b) fila cero es [110100---0]7". Las flechas indican el paso de mensajes entre nodos.

El SPA para el cdlculo de L(c;) es un algoritmo iterativo basado en el grafo de Tanner del cdigo.
Especificamente, se puede pensar que los nodos variables y de chequeo representan dos tipos de
procesadores y las aristas representan el camino de los mensajes (LLR). En una media iteracién, cada
nodo variable procesa sus mensajes de entrada y pasa sus mensajes de salida resultantes a los nodos
de chequeo vecinos (dos nodos son vecinos si ellos estdn conectados por una arista). Este proceso
se muestra en la Fig. 3.3 a) para el mensaje mg,—f, del nodo variable ¢y al nodo de chequeo f.
Obsérvese en la figura que la informacion enviada al nodo de chequeo fs se calcula a partir de toda la
informacion disponible en el nodo variable ¢y del canal y sus vecinos, excluyendo el nodo de chequeo
f2 (es decir solo la informacién extrinseca se pasa). En cada media iteracién se calcula la informacion
extrinseca me, y, para cada par de nodos variable-chequeo vecinos. Especificamente, los mensajes

enviados desde el nodo variable ¢; al nodo de chequeo f; estdn dados por

T
Mep, =25 + N%:'}mfﬁci, (3.3)
i\ 1J

donde N; es el conjunto de vecinos de ¢;, o2 es la varianza de cada muestra de ruido blanco Gaussiano
aditivo (AWGN, del inglés Additive White Gaussian Noise) del canal, y my, ., es el mensaje de f; a

C;.

En la otra media iteracién, cada nodo de chequeo procesa sus mensajes de entrada y pasa sus
mensajes de salida resultantes hacia sus nodos variables vecinos. Este proceso se muestra en la Fig. 3.3
b) para el mensaje m ., desde el nodo de chequeo fy al nodo variable ¢4. Solamente la informacién
extrinseca es enviada hacia el nodo variable c¢4. Dicha informacién extrinseca my, ., se calcula para
cada par nodo de chequeo/nodo variable f;/c¢; conectado por cada media iteracién. Especificamente,

los mensajes enviados desde el nodo de chequeo f; al nodo variable ¢; estdan dados por
Mf;—e; = BN\ (i) Mei— £ (3.4)

donde N es el conjunto de vecinos de f; y el operador B para dos mensajes se define por cualquiera
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de las siguientes tres expresiones

L1 H L2 == méx* (Ll + LQ, 0) - méx* (Ll, LQ) (35)
2

=H ay, - ¢<Z¢ m) (3.6)
2

= H oy - min (B, B2) + s (L1, La) (3.7)

ES
Il
—

donde

ay = sign (L) ,
Bk = ‘Lk|7
¢(z) = —Intanh (z/2),

s(z,y) =1In (1 + elr+y|) —1In (1 + elz_y‘) .

Cualquiera de estas expresiones para pares se puede utilizar repetidamente cuando estan involucradas
més de dos LLR. Por ejemplo, L; B Lo B L3 se puede calcular como (L; B Ly) B L. Para ¢ LLR,

resulta
LiBL,® H - ¢ <Z ¢ (B ) (3:8)

Luego de establecer un niimero maximo de iteraciones o luego de que algin criterio de finalizacion ha
sido satisfecho, el decodificador calcula la LLR a partir de la cual se obtienen las decisiones sobre los
bits ¢;. Un ejemplo de criterio de finalizacién es detener las iteraciones cuando ¢H” = 0, donde & es
una palabra cédigo decodificada tentativamente. Los bit de decision ¢; en ¢ se obtienen mediante la
suma de todos los mensajes que llegan al nodo variable ¢; y comparando la suma con cero como se
verd a continuacion.

El algoritmo MPA supone que los mensajes pasados son estadisticamente independientes durante
todo el proceso de decodificacion. Cuando las muestras r; son independientes, esta suposicion de
independencia de los mensajes se mantiene solo si el grafo de Tanner no posee ciclos. Ademads, el MPA
podria producir LLR exactas en este caso [100]. Sin embargo, para un grafo de girth v, la suposicién
de independencia es cierta solamente hasta la (v/2)-ésima iteracién, luego de la cual los mensajes
comienzan a realimentarse en los diversos ciclos del grafo. Las simulaciones han mostrado que el MPA
generalmente es muy efectivo cuando se evitan los ciclos de longitud 4.

Dadas (3.3) y (3.4) y los pasos de decisién descriptos, lo que resta en la descripcién del SPA es el
paso de inicializacién. Los mensajes my, ., de los nodos de chequeo son todos inicializados a cero y los
mensajes m., .y, de los nodos variables se establecen en el valor 2r; /o2, para todo j. A continuacién

se detalla el algoritmo de decodificacion SPA para los codigos LDPC.

ALGORITMO DE DECODIFICACION DE SUMA-PRODUCTO

1. inicializacién: Para i = 0,1,...,n — 1, asignar a los mensajes mc, ,r, = 2r;/o? para todo j

para el cual h;; = 1.

2. actualizacién nodos de chequeo: Para j = 0,1,...,m—1, calcular my, ., = BN\ {0} e f

para todo ¢ para el cual h;; = 1.

3. actualizacién nodos variables: Parai =0, 1,...,n—1, calcular m, ,y, = 2Ti/o-2+ZNi\{j} My, e,
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para todo j para el cual h;; = 1.

4. decisiones de bits: Actualizar {L(c;)} utilizando L(c;) = 2r;/0” 4+ Y, my, e, Para i =
0,1,...,n — 1, asignar
. 1 si L(Ci) <0
C; =
0 caso contrario
Si éH” = 0 o el niimero de iteraciones es igual al limite méximo, se detiene, caso contrario,

volver al paso 2.

Observacion. Puede aplicarse este algoritmo a otros canales simplemente cambiando el paso de
inicializacién. También pueden modificarse los pasos 2-4. Por ejemplo, es posible combinar los pasos

3 y 4 ya que se realizan calculos muy similares.

Decodificadores de Complejidad Reducida

La implementacién del operador B es bastante compleja ya que implica el calculo de funciones
trascendentes tales como logaritmos naturales y tangentes hiperbélicas. Una opcién viable es utilizar
tablas de btsqueda, pero a veces incluso una tabla muy grande puede producir pisos en la curva de
desempenio del codigo. También es posible utilizar otras técnicas, tales como una aproximacion lineal
por tramos. A continuacion se detalla una aproximacién comun, la cual provee una baja tasa de error,
pero a costa de una cierta pérdida en el rendimiento en la regién de cascada de la curva de desempefio.

La magnitud de la pérdida de rendimiento depende del cédigo.

Decodificador Minimo-Suma
Considerando el operador B de (3.4), y particularmente la expresion ¢ (3, #(0x)) que compone a dicho
operador, se puede apreciar la relevancia de la funcién ¢(z). A partir del grafico de ¢(z) mostrado

en la Fig. 3.4, obsérvese que el término dominante en la sumatoria corresponde al 8 mas pequeiio,

¢ <§kj Wk)) ~¢ <<z> (mkinﬂk))

= min G;.
in e

resultando

La utilizacién de este hecho da lugar al algoritmo minimo-suma es cual es una versién del SPA en

dominio logaritmico donde la ecuacién de actualizacion de los nodos de chequeo se reemplaza por

My e, = H sign (mciﬁfj)- min |me, |- (3.9)
N;\{i} N;\{i}

Ademéds, se puede demostrar que la inicializacion me, 5, = 2r;/ o2 en este caso se puede reemplazar
por me, 5, = ;- La ventaja de esto radica por supuesto en que no se necesita el conocimiento de la

potencia de ruido o2.

Codigos LDPC Espacialmente Acoplados

A pesar de las simplificaciones en los algoritmos de decodificacién, la implementacién de cédigos

LDPC de longitudes de 30000 o mayores es un desafio considerable y una meta dificil de lograr con
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Figura 3.4. Gréfico de la funcién ¢(z).

los medios actuales. Afortunadamente, existe una clase emergente y atractiva de cédigos que permite
construir c6digos muy largos con una estructura repetitiva simple. Esta estructura lleva inherentemente
a un esquema de decodificacién mediante ventanas relativamente simple y elegante. Los cddigos a los
que se hace mencion pertenecen a la clase de cédigos espacialmente acoplados.

Los c6digos LDPC espacialmente acoplados (SC, del inglés Spatially Coupled) fueron introducidos
hace mas de una década, en la contribucién original estos cédigo fueron llamados cédigos LDPC
convolucionales. El término espacialmente acoplados ha sido introducido recientemente para denotar el
fenémeno mas general de acoplar varios codigos independientes, mediante una estructura impuesta del
tipo convolucional®. La caracteristica sobresaliente de este tipo de cédigos es que su desempefio con una
decodificacién de paso de mensajes, es muy cercana al desempeno del codigo mediante decodificacion
de méxima verosimilitud cuando n crece [101, 102, 103].

Un cbdigo SC-LDPC terminado a la derecha es basicamente un cé6digo LDPC con una matriz de

chequeo de paridad estructurada infinitamente extendida de la siguiente manera

Hy(0)
H;(0) Ho(1)
H,y(1)
o [ He @ H 510
H,, (1) H.(t)
H,, (t)

donde H;(¢) son matrices de chequeo de paridad binarias dispersas, con dim H;(¢) = m x n. m, denota
la memoria de sindrome anterior del cédigo. Una ventaja de los codigos SC-LDPC es que permiten

construir palabras cédigo infinitamente largas y decodificarlas mediante un decodificador de ventana

IEn esta Tesis ambos términos se emplean indistintamente.
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con una latencia aceptable. Este tipo de palabras son una condicién necesaria pero no suficiente para

construir esquemas de codificacién que alcancen la capacidad de canal.

Para adherir a una cierta estructura de tramas en el sistema de comunicaciones, en la practica,
la matriz Hsc extendida infinitamente es terminada con el objetivo de construir cédigos de longitud
finita. Un ejemplo de terminacion es la terminacion cero, donde la matriz Hgc se corta después de

t = L partes. La matriz resultante de este proceso es la siguiente:

H,(0)
H;(0)  Ho(1)
H, (1)
Term. . .
HLS™ = H,,.(0) : . Ho(L) |- (3.11)
H,,, (1) H,(L)
H,,, (L)
cuyo tamano es dim H[STcerm'] = (L+ms)m x Ln y por ende su cddigo asociado tiene una longitud Ln.

Con el objetivo de simplificar el hardware, se puede construir una matriz de chequeo de paridad

independiente del tiempo haciendo H;(t) = H;,Vi € {0,1,...,m}, esta resulta

H,
H, Hy
H,
Hsc = | 1, H, |- (3.12)
H,,, H;
H,,,
I

Tal estructura es atractiva para la implementacion ya que se pueden reutilizar las matrices H; en el
codificador y en el decodificador. En esta construccién invariante en el tiempo con dim H; = m X n,

se puede utilizar la siguiente cota superior de minima distancia del codigo
dmin < (M +1)(msm + 1). (3.13)

La distancia minima se relaciona directamente con la capacidad de correccién de errores del cédigo. De
(3.13) se puede deducir que existen dos posibilidades para construir cédigos de complejidad manejable
con una distancia minima suficientemente grande. Una es maximizar el tamafnio de las submatrices
H,, o dicho de otra forma m, lo cual tiene una influencia cuadratica sobre d, y restringir los valores
de la memoria de sindrome anterior ms a ms = 1 0 mgs = 2. Estos cédigos se denominan débilmente
acoplados. La otra es maximizar la memoria del sindrome anterior mg y restringir el valor de m (y
por lo tanto de n) para que sean suficientemente pequetios obteniendo asf decodificadores de ventana
eficientes. Estos codigos se denominan fuertemente acoplados. En los c6digos débilmente acoplados,
las submatrices H; son relativamente grandes en el orden de algunos miles de bits, esto permite mayor

libertad al elegir las matrices. En el caso de los codigos fuertemente acoplados se ha observado que
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3.3.1

pueden tener pisos de error que hacen prohibitivo su uso en comunicaciones 6pticas, a menos que sean
disenados cuidadosamente.

Para la construccién de cédigos SC-LDPC fuertemente acoplados de girth 6 y tasa (v —1)/v se
utiliza un grafo prototipo (protografo) estético de tamafio (ms + 1) X v, seleccionando el minimo
que permite la restriccién de girth. Por ejemplo, para construir un cédigo regular de tasa 4/5 (v = 5)
de girth 6, con nodos variables de grado w. = 3 y nodos de chequeo de grado w, = 15 puede utilizarse

el siguiente protografo

10000
00000
01000
00100
00010
00000

By 00001
g_| B |_]0o0o 000 (3.14)
00000
B, 00000
01000
00010
00001
00100
10000
11111

Resulta tentador utilizar B; cuyo tamafio es dim B; = 1 X v como submatrices H;, sin embargo
esto podria conducir a un cédigo con una distancia minima dp;, < 6. Obteniendo como resultado
palabras codigo de bajo peso y por lo tanto un piso de error inaceptable. Por esta razén no se utiliza
B directamente como cédigo pero si como protografo. Utilizarla de esta manera implica sustituir cada
entrada no nula en B por una matriz circulante P®7 de dimensiones S x S. P es una matriz de
permutacién circulante con las entradas Ps1 = Frxy1 = 1 para 1 <k < S, y 0 en caso contrario (es
decir, la matriz identidad ciclicamente desplazada a la derecha por una posicién). Este procedimiento
permite construir cédigos que potencialmente tienen una distancia minima mayor y que se pueden
decodificar eficientemente con un decodificador parcialmente paralelo [49]. Para construir cédigos
poderosos, se deben seleccionar cuidadosamente los valores de desplazamiento s; ;, asociados a la j-
ésima columna del sub-protografo B;. Sin embargo, esta construccién no ayuda a incrementar el girth,
yva que hay ciclos inevitables de longitud 6 que no pueden ser resueltos independientemente de los
valores elegidos de s; ; [104]. Podria extenderse la construccién utilizando valores de desplazamiento
s;,;(t). Si el protografo se mantiene invariable en el tiempo, el disefio del hardware se puede mantener
tan simple con una estructura de cableado fija. Los valores de desplazamiento que varian en funcién

del tiempo solo requieren un desplazador de barril en el decodificador.

Decodificacion de Ventana

La estructura convolucional del codigo impone una restriccion a los nodos variables conectados a

las mismas ecuaciones de chequeo de paridad. Basdndose en un protografo donde dimB; = J' x K’,
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wJ's

(L+ms)J'S

LK'S

Figura 3.5. Propagacion de mensajes en la ventana de decodificacién.

dos nodos variables del protografo que estdan al menos (mgs+ 1)K’ columnas separados no pueden estar
involucrados en la misma ecuacién de chequeo de paridad. Esta caracteristica puede aprovecharse para
realizar la decodificacion continua de la secuencia recibida a través de una “ventana’” que se desliza a
lo largo de la secuencia de bits.

Considere una matriz de chequeo de paridad regular HgT(';rm'] construida a partir de la matriz base
B. El decodificador de ventana trabaja sobre los sub protografos del cédigo y se define el tamano de
ventana W como el nimero de conjuntos de J’ nodos de chequeo del protografo B considerado en
cada una de ellas. La ventana entonces consiste de Jy = WJ'S filas de H[STgrm'] y todas las columnas
involucradas en las ecuaciones de chequeo de paridad correspondientes a estas filas, como se muestra
en la Fig. 3.5.

El algoritmo SPA o alguna de sus variantes se aplica sobre los nodos abarcados por la ventana.
En la Fig. 3.5 la informacion en rojo se propaga a la ventana actual y la informacién en verde puede
utilizarse para decodificar los correspondientes nodos variables. La longitud de la ventana W varia
entre (ms+1) y (L —1), seleccionando la minima longitud de ventana se puede obtener una reduccién
notoria en la cantidad de nodos procesados. A medida que la ventana se desplaza, la informacion
calculada en los nodos que se solapan se propaga para el nuevo célculo. El niimero de iteraciones
equivalente que realiza el decodificador de ventana es igual al nimero de iteraciones realizadas por

ventana multiplicado por el tamano de la ventana W.

Desafios en Canales Opticos

Los esquemas FEC presentados en este capitulo constituyen una pieza fundamental dentro de los
receptores Opticos coherentes para garantizar la fiabilidad de la transmisién. Por tal motivo es de gran
interés evaluar su desempeno como parte integral del receptor. En esta seccién se presentan resultados
de desempetio del esquema de correccién de errores en combinacién con los algoritmos de recuperacién
de portadora descriptos en la subseccion 2.4.4. Como esquema FEC se utiliza un cédigo LDPC de
ultima generacién para comunicaciones épticas [49]. La medida de evaluacién de desempeiio es la BER

post-FEC y el modelo de canal utilizado es el presentado en la subseccién 2.4.3.

Desempeiio de Esquema Particionado CPR+FEC

En las Figs. 3.6 y 3.7 se muestran dos esquemas que combinan los algoritmos CPR, descriptos

en la subsecciéon 2.4.4.2 con una etapa FEC. Se denominan aqui a estos algoritmos ECPR, debido a
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Figura 3.6. Diagrama de bloques del algoritmo BPS con modulacién diferencial.
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Figura 3.7. Diagrama de bloques del algoritmo asistido por simbolos piloto basado en BPS.
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Figura 3.8. BER post-FEC vs. E, /Ny con A, = 0. (a) Av = 500 kHz. (b) Av =5 MHz.

que ambos CPR operan de manera explicita, en contraposicion a la estimacién de la fase de forma
conjunta con la decodificacién. A cada uno de estos esquemas se los denomina respectivamente ECPR-1
y ECPR-2.

Se investiga el desempeno de los esquemas ECPR-1 y ECPR-2 en presencia de fluctuaciones de
frecuencia y ruido de fase del laser mediante simulaciones por computadora. En todos los casos, el
BPS utiliza B = 32 fases de testeo y el ancho del filtro 2N 4 1 se optimiza para cada SNR. Se
considera un canal éptico no dispersivo con f. = 0, una velocidad en baudios de 1/T = 32 Giga-
simbolos por segundo (Gs/s) con modulacién PDM-16QAM (es decir, la tasa de bits es de 256 Gb/s).
Se utiliza el cédigo LDPC con 20 % de redundancia y ganancia de codificacién neta en canales con
ruido Gaussiano blanco aditivo (AWGN) de 11,3 dB para una BER = 107! propuesto en [49] 2. Se
tienen en cuenta tres valores diferentes de tasa de simbolos piloto (Pg) para ECPR-2: Pr = 1,2y 5%.
En todos los casos se ha utilizado un decodificador LDPC con 50 iteraciones. También se incluyen con
fines comparativos resultados sin ruido de fase del laser ni fluctuaciones de frecuencia. Estos tltimos
resultados, denominados Ideal CPR, se obtuvieron utilizando solamente la etapa FEC LDPC sobre
un canal AWGN. El estudio se enfoca en la BER post-FEC como una funcién de la E, /Ny, donde se

considera la penalidad causada por la redundancia del cédigo y de los simbolos piloto.

2Notar que la tasa de bits efectiva es ~ 200 Gb/s.
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Figura 3.9. BER post-FEC vs. E},/Ny con Av = 500 kHz and A f. = 35 kHz. (a) A, = 200 MHz. (b)
A, =500 MHz.

La Fig. 3.8 muestra la BER post-FEC frente a la E}/Nj en presencia solamente de ruido de fase
del laser (es decir, A, = 0). Se simulan dos valores de ancho de linea del laser Av: 500 kHz y 5
MHz. Se observa que el ECPR-1 y el ECPR-2 con Pg = 5% pueden operar con cierta degradacién en
presencia de este fenémeno. La penalidad de ECPR-1 con respecto a ECPR-2 para Pr = 5% se debe
principalmente al uso de modulacién diferencial en el ECPR-1.

La figura 3.9 muestra la BER post-FEC frente a la E}, /Ny en presencia de ruido de fase del ldser
y jitter sinusoidal con Af, = 35 kHz, A, = 200 y 500 MHz. Obsérvese que ambos esquemas ECPR
experimentan una degradacién dramaética del rendimiento causada por las fluctuaciones de frecuencia.
Se enfatiza que el estudio realizado en este trabajo considera la BER post-FEC y no la BER pre-FEC
como es lo habitual en los trabajos relacionados que se pueden encontrar en la bibliografia. Como una
motivacion de este andlisis, cabe mencionar que rafagas cortas de errores de bits no perceptibles en el
analisis de BER pre-FEC pueden causar una gran penalidad cuando se considera el rendimiento post-
FEC [105]. Este hecho es util para comprender la importante degradacién experimentada en presencia
de fluctuaciones de la frecuencia de portadora como se muestra en la Fig. 3.9. Ademés comparando
los resultados de la Fig. 2.12 b) con los resultados de la Fig. 3.9 a), donde para condiciones muy
similares, en la primera se tiene una penalidad de 1 dB (pre-FEC) mientras que en la segunda es
de alrededor de 2 dB (ECPR-1 post-FEC). Marcando una diferencia en la penalidad entre la BER
pre-FEC y post-FEC para esta condicién de alrededor de 1 dB.

A partir de los resultados anteriores se puede ver que se necesitardn poderosas técnicas de esti-

macién de fase de la portadora y decodificaciéon para combatir los efectos tanto del ruido de fase del
laser como de las fluctuaciones de frecuencia.

Conclusiones Parciales

En este capitulo se describieron los principales esquemas de correccién de errores utilizados en
los sistemas de comunicaciones épticas coherentes. La incorporaciéon de potentes esquemas FEC con
decodificacién iterativa resulta vital para alcanzar la tasa de error requerida en los enlaces épticos
de alta velocidad (>100Gb/s) con la menor potencia de transmisién posible. En particular, en este

capitulo se analizaron los principales algoritmos de codificacién y decodificacién de los cédigos LDPC.
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Los codigos LDPC permiten alcanzar elevadas ganancias con una complejidad de implementacion
manejable con las actuales tecnologias fabricacién.

Otra de las contribuciones de este capitulo fue la evaluacién del desempefio de esquemas particio-
nados de deteccién y decodificacién propuestos en la literatura. A diferencia de trabajos anteriores,
en esta Tesis se realizo el analisis de rendimiento del esquema completo CPR4+FEC evaluando la tasa
de error a la salida del decodificador de canal. Los resultados obtenidos demostraron que el impacto
de los efectos de ruido de fase y fluctuaciones de frecuencia en conjunto con las limitaciones del CPR
tienen un impacto importante sobre el comportamiento del c6digo de correccién de errores. A modo
de ejemplo, se puede verificar que ninguno de los esquemas descriptos puede trabajar en los escenarios
de funcionamiento considerados en la Fig. 3.9 b).

Los resultados de los Cap. 2 y 3 sirven para entender la necesidad de desarrollar nuevas y potentes
técnicas de detecciéon y decodificacién que permitan alcanzar un buen desemperio de los sistemas
Opticos coherentes en presencia de ruido de fase y fluctuaciones de frecuencia, incluyendo algunas
limitaciones practicas propias de los algoritmos de deteccién (CS). Precisamente, en los préximos
capitulos de la Tesis se presentan nuevas propuestas destinadas a combatir los efectos mencionados.

En particular, se proponen dos soluciones:

s Nuevas Arquitecturas Particionadas de Deteccidn-Decodificacion (Cap. 4): se introducen varios
esquemas que permiten reducir la penalidad de los esquemas existentes que emplean modulaciéon
diferencial, asi como la complejidad respecto a soluciones basadas en simbolos pilotos con modu-
lacion no diferencial. En particular, se destaca una nueva solucién con modulacién no diferencial

que permite evitar los efectos de los CS sin necesidad de utilizar simbolos pilotos.

= Nueva Arquitectura de Deteccion-Decodificacion Conjunta (Cap. 5): el ruido de fase puede au-
mentar sustancialmente en presencia de no linealidades de la fibra éptica. Este incremento en
la potencia del ruido de fase puede limitar seriamente el rendimiento de arquitecturas parti-
cionadas. Para este escenario de funcionamiento, en esta Tesis se presenta una arquitectura
de deteccion y decodificaciéon conjunta. Los resultados demuestran que esquemas iterativos de
deteccién y decodificacién pueden mitigar satisfactoriamente el impacto del ruido de fase de
gran potencia. Como se espera, este beneficio se logra a expensas de un incremento importante
de complejidad. Por este motivo, en esta Tesis se desarrolla una arquitectura de implementa-
cién del esquema de deteccion-decodificacién conjunto en circuitos integrados de gran escala de

integracion (Cap. 6).
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Capitulo 4

Deteccion y Decodificacion Particionada

Sintesis: En el presente capitulo se proponen tres técnicas basadas en una estructura particionada.
El principal objetivo de las mismas es evitar el problema de los deslizamientos de fase y al mismo
tiempo mitigar la penalidad presente en los esquemas con modulacion diferencial. La primera de las
propuestas disminuye la penalidad de modulacion diferencial utilizando un esquema iterativo conjunto
entre demapeador y decodificador. La sequnda de las propuestas emplea un esquema de modulacion
no diferencial y se vale de simbolos piloto para la estimacion de los CS. La tercer propuesta utiliza
constelaciones de diferente tipo para resolver la simetria rotacional de la constelacion y asi proveer

una referencia de fase absoluta.
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4.1

Detecciéon y Decodificacion Particionada

Introduccion

En este capitulo se presentan tres propuestas que emplean una arquitectura particionada de es-
timacion de fase de portadora y correccién de errores. Las soluciones propuestas apuntan a reducir
la penalidad impuesta por la modulacién diferencial y a la vez no descuidar el fenémeno de los des-
plazamientos de fase. Cada una de las propuestas hace uso de una herramienta diferente para dicho
objetivo. A continuacién se detalla brevemente el sistema que emplea cada una de ellas.

La primer propuesta presentada se basa en la utilizacién de modulacion diferencial con la par-
ticularidad que permite reducir la penalidad introducida en los esquemas de modulacion diferencial
tradicionales. En el receptor, se emplea un bloque denominado demapeador encargado de proveer la
informacién blanda al decodificador iterativo. Un demapeador tradicional de baja complejidad utiliza
una arquitectura concatenada serial, el cual para producir las salidas blandas de los bits correspon-
dientes a cada simbolo transmitido tiene solo en cuenta dos simbolos adyacentes. Sin embargo, como
se vera mas adelante, el desempeno de este enfoque subéptimo produce penalidades de alrededor de 1
dB. Esta degradacion se puede contrarrestar utilizando una arquitectura turbo concatenada. El uso de
técnicas de decodificacion iterativas basadas en el algoritmo de Bahl, Cocke, Jelinek, y Raviv (BCJR),
ha sido reportado en la literatura en el pasado [106]. Desafortunadamente, la gran complejidad de
los decodificadores iterativos basados en BCJR hacen prohibitiva su implementacion en receptores
épticos comerciales con velocidades de varios Gb/s.

Aqui se propone una arquitectura de decodificacién y demapeo conjunta iterativa (JDD, del inglés
Joint Demapping and Decoding) de baja complejidad para modulacién DQPSK coherente (ver Fig.
4.1(a)). En esta propuesta el demapeador utiliza ahora toda la informacién disponible de la secuencia
recibida y la aportada por el cédigo corrector de errores.

La segunda de las propuestas se basa en un sistema de modulacién no diferencial y recae en la
utilizacion de simbolos piloto para poder enfrentar la simetria rotacional de la constelacion. Este
esquema se muestra en la Fig. 4.1(b). En el mismo, un médulo se encarga de determinar la posicién de
los CS basado en los simbolos piloto, luego realiza una estimacién fina de la posicién del CS mediante
la estimacion de fase del algoritmo CPR. Por tdltimo se corrige el CS, evitando asi que el mismo se
propague hasta el decodificador y produzca una secuencia de errores catastréfica. Este bloque se ubica
entre la salida del CPR y la entrada del demapeador no diferencial, y se denomina corrector de CS
(CSC).

Por 1ltimo, la tercer propuesta utiliza un sistema con modulacién no diferencial y constelaciones

intercaladas en el dominio del tiempo que permite resolver la ambigiiedad en la estimacién evitando

SDD ] rDecodiﬁcador >
CPR Diferencial > LDPC

(a)

[ ] [ SDD Decodificador
CPR csC No Diferencial LDPC
(b)
N [ ] o SDD »| Decodificador |
CPR - No Diferencial LDPC

Figura 4.1. Arquitecturas de receptores: (a) I, (b) IT'y (c) III.

A

A
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4.2

4.2.1

el uso de simbolos piloto. Este esquema se muestra en la Fig. 4.1(c). Se utiliza un demapeador no
diferencial que admite diferente tipo de constelaciones. En esta propuesta debe modificarse el algoritmo
CPR para que sirva a los fines de la misma, es decir, debe soportar las diferentes constelaciones y a
la vez realizar la estimacion de fase sobre todo el rango [0, 27) y no solo sobre uno de los cuadrantes.

De esta manera, ya no se requiere la funciéon de desenrollamiento.

Arquitectura Particionada |I: Modulacién Diferencial con Demapeo
y Decodificacion Conjunto Iterativo

La utilizacién de modulacién diferencial para evitar los problemas de CS en el receptor trae como
consecuencia una penalidad intrinseca. Esta penalidad depende de la SNR de operacién: a medida
que la SNR aumenta la penalidad disminuye (ver Fig. 4.2). Sin embargo, los cddigos de alta ganancia
utilizados en los sistemas de comunicaciones 6pticas, permiten operar al sistema en la regiéon de baja
SNR. De esta manera, para el caso de modulaciones QPSK y en el rango de SNR utilizadas en los
esquemas codificados, esta penalidad es del orden de 1,2 dB. En los esquemas codificados, este tipo de
penalidades se vuelven intolerables, ya que es muy complejo obtener esos dB adicionales en la ganancia
del codigo y en algunos casos imposible debido a las limitaciones impuestas por la capacidad del canal.
Por este motivo, es muy importante poder recuperar la pérdida producida por la utilizaciéon del formato
de modulacién diferencial. En esta propuesta precisamente se busca reducir esa pérdida. Dado que en
los esquemas con modulacién diferencial la informacién se transmite a través de la diferencia de fase
entre dos simbolos consecutivos, la penalidad proviene del hecho de que para recuperar el simbolo
transmitido se utilizan dos simbolos donde cada uno tiene su componente de ruido. Sin embargo, si
el simbolo anterior se pudiera estimar sin error se podria disminuir la brecha de dicha penalidad.
En esta propuesta se utiliza un esquema que realiza un intercambio de informacién iterativo entre el

decodificador y el demapeador para cumplir con el objetivo mencionado anteriormente.

Modulacién Diferencial

En general se pueden considerar dos formas principales de trabajar con esquemas de modulacién
diferencial. Una de ellas se denomina diferencialmente codificado detectado diferencialmente, donde

no se realiza la recuperacién de portadora y el simbolo se lo estima obteniendo la diferencia de

1,07 dB
10" ——
E 2x107 QPSK diferencial
103 L \w sin codificar
_5 i
107 ¢ QPSK sin
107 I codificar
=2 i YSK con S )
&E] 109 | QPSK con SD-FEC
o 3 QPSK diferencial con SD-FEC
103 L NCG
L =10,8 dB =9.8 dB
10-15 ]0-]5
10-17 L I I I I I I I I I I I
S 6]7]8 9 10 11 1213 14 15 16 17 18 19

Figura 4.2. Curva comparativa de los desempenos con modulacion QPSK y DQPSK.

6.4dB 7,5 dB SNR(dB)
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Codificador Mapeador C 3 T
LDPC Diferencial

Figura 4.3. Modelo del sistema de transmisién.

fase entre dos simbolos consecutivos. La otra, utilizada aqui, se denomina diferencialmente codificado
detectado coherentemente, donde previo a la estimacién del simbolo se realiza la recuperacion de fase de
portadora. La Fig. 4.3 muestra el sistema de transmisién. Se codifica cada bloque de datos utilizando
un cédigo LDPC, obteniendo un bloque de 2K-bits denominado b € {0,1}2X. La palabra cédigo
b se mapea a través del mapeador diferencial en una secuencia de K simbolos QPSK codificados
diferencialmente ¢, con ¢ € {1,5,—1,—j}¥ y ¢y = 1. Para simplificar el analisis no se consideran el
ruido de fase del ldser ni las fluctuaciones de frecuencia. De esta manera, la senal de banda base de

tiempo discreto en el receptor estd dada por:
Tk = Ck + 2k (41)

donde k =1,..., K y {2} son variables aleatorias complejas Gaussianas independientes idénticamente

distribuidas (IID) con media cero y varianza Np.

Demapeo y Decodificacion Conjunta Iterativa

Para implementar el detector mdzrimo a posteriori sobre los bits transmitidos, se debe evaluar la
funcién de masa de probabilidad a posteriori (APP, del inglés A Posteriori Probability) P(by | r).
Esto se puede realizar aplicando el SPA sobre el grafo factorial (FG, del inglés Factor Graph) (ver
Apéndice A) de la funcién de masa APP conjunta P(b | r) de los bits codificados dados los simbolos
recibidos. Como resultado de este proceso se puede obtener el demapeador decodificador conjunto de
entrada y salida blandas (SISO, del inglés Soft Input Soft Output). Basidndose en la regla de Bayes,
se puede obtener P(b | r) = p(r | b)P(b)/p(r). El término p(r) se puede despreciar para la deteccién,
entonces la decisién blanda se puede obtener a partir de p(r | b)P(b). Dado que b — ¢ — r es
una cadena de Markov, la funcién de densidad de probabilidad p(r | b)P(b) se puede expresar como
p(r | c)- P(c | b)- P(b). Esto se puede expresar de dicha manera debido a que el término P(c | b)
en realidad es una funcién biyectiva. De esta manera, la factorizacién a nivel de simbolos/bit de
p(r | b)P(b) resulta

K K m
p(r [ b)P(b) = [] p(re | x) T I(cx | ba—1,b2i) [ Q(b5)), (4.2)
k=1 j=1

k=1

donde b(;y = {b; € b | H;; = 1} son los bits codificados relacionados con la j-ésima ecuacién de
paridad, Q(b(j)) = 1 si los bits en b(j) tienen paridad par o cero en caso contrario y H es la matriz
de chequeo de paridad del c6digo cuyas dimensiones son m X n, e I(-) es una funcién indicadora.

La Fig. 4.4 muestra el grafo factorial de p(r | b) P(b) de acuerdo con la ecuacién (4.2). Los mensajes
del nodo z al nodo y se denotan mediante el vector p¥. Los mensajes entre nodos b y v se calculan
utilizando el SPA estandar para c6édigos LDPC. Los mensajes entre los nodos b y v son vectores de
2 dimensiones cuyas componentes p¥(b) para b € {0, 1} representa las probabilidades de los bits. Los

mensajes entre los nodos 1, ¢ y p son vectores de 4 dimensiones cuyas componentes p¥(e/?) para
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Nodos
demapeo

Nodos
chequeo

r1

Nodos Nodos
simbolo bit

Figura 4.4. Grafo factorial del JDD propuesto.

¢ €{0,% 55T, 37”} representan las probabilidades de los simbolos. Estos mensajes se pueden calcular de

la siguiente manera:

Mo (e79) - i, (e77)

pr(e’?) =
Z’u er ka+1 (63%1)
, (4.3)
JY .k (eI
,U,g);""l(ej(b) Mpk (6 ) /J‘ka (6 )
ZM (¢/3) - i, (7%1)
Ck ej¢ Z Z 'u'b2k 'ubzk 1(bu) ) N“Z):fl (ej[‘ZS*A(bd’bu)])
bd 0b,=0 (4 4)
Ck ' ej¢ Z Z uka Iu’bzk 1(bu) : Hép;f (ej[¢+A(bd’bu)])
b3=0 b, =0
/‘ff; Z Zl‘ck ) 632 ch ( : [A(bd,bu)—gz]) 'Mipfk,l(bu)
b, =0 1=0 (4 5)
b% 1 Z Z:uck 1 €J2 :ug}kk (ej[A(bmbu)_%l}) lubzk(bd)
bg=0 1=0
o s 1 —|rg — e7?|?
pgk () = N, %P (No (4.6)

donde A(bg,b,) = (Luzbat2buba)

4.2.3 Resultados de Simulacion

La Fig. 4.5 muestra las curvas de BER en funcién de la E},/Ny para el JDD propuesto con modu-
lacion DQPSK. Para las curvas se empleb un cédigo LDPC de longitud 24576 bits y tasa 0,8334. El
numero de iteraciones en el grafo factorial es 20. Se asumié perfecto conocimiento de la potencia de
ruido en el receptor. Con propésitos comparativos se presentan los rendimientos de un demapeador
DQPSK de decisiones blandas, definido por las ecuaciones (4) y (5) en [107], y de modulacién QPSK

con demapeo 6ptimo. Se contaron al menos 1000 errores por cada punto de simulacién. Nétese que el
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— — = QPSK sin codificar
—E— QPSK SDD + LDPC
1 —%— DQPSK SDD + LDPC
10 ¢ JDD propuesto

BER

10°

3.5 45 5 5.5

4
Ey/Ny[dB]

Figura 4.5. Desempeiio de BER post-FEC en funcién de la Ep, /Ny

JDD provee una ganancia de 0,6 dB a una BER=10"% respecto al SCA. Cabe destacar que de esta
manera la diferencia entre QPSK y DQPSK se reduce a 0,7 dB.

Arquitectura Particionada Il: Modulacién No Diferencial con Com-
pensacion de Saltos de Fase

En los casos en donde se desea evitar la penalidad de las modulaciones diferenciales se puede
recurrir al uso de simbolos piloto para prevenir el efecto de los CS. En esta seccién se presenta una
propuesta que utiliza dichos simbolos incorporando un bloque entre el CPR y el FEC que se encarga
de la tarea de detectar y corregir los CS. Este bloque denominado CSC posee baja complejidad de

implementacién y opera con la fase estimada por el algoritmo CPR.

Algoritmo de Compensacion de CS

De acuerdo al modelo presentado en la secciéon 2.4.3, la senal a la entrada del CPR de tiempo

discreto se puede modelar como

e = cp - % + 2, (4.7)

recordando que c se habia definido como el simbolo complejo transmitido en el k-ésimo instante, y
01 como el efecto de fase acumulado debido al error de portadora, las fluctuaciones de frecuencia, y el
ruido de fase del laser; z; representa la muestra de ruido aditivo correspondiente. De esta manera, la
salida del CPR estd dada por

ék =7 e_jék =cCg - ej(gk_ék) + 2ka (48)

donde 6y, es la correccién de fase del CPR,y 2k = 2 - ¢~3%  Debido a limitaciones practicas de los
algoritmos de CPR la fase estimada 0y puede contener CS como se describe en la subseccién 2.4.5.
Para que el sistema pueda operar apropiadamente se propone un algoritmo capaz de compensar estos

CS.
El algoritmo de mitigacion de CS propuesto se ubica entre la salida del bloque CPR y la entrada
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— CPR CSC

Figura 4.6. Diagrama en bloques del receptor.

del FEC como se muestra en la Fig. 4.6. El mismo esta compuesto de tres etapas, las cuales se pueden
apreciar en la Fig. 4.7. En la primera, se realiza la deteccién gruesa de CS basada en los simbolos
piloto (PA-CD, del inglés Pilot Aided Coarse Detection). Luego, se realiza una estimacién fina de la
posicién (PFE, del inglés Position Fine Estimation) del CS basada en la fase estimada 0, por el CPR.
Finalmente, los errores debido a los CS son corregidos rotando los simbolos (SSR, del inglés Selected
Symbol Rotation).

La informacién transmitida se divide en bloques consecutivos de L = P + D simbolos complejos,
donde los primeros P simbolos son pilotos y los ultimos D simbolos de informacién, como se muestra

en la Fig. 4.8. La tasa de simbolos piloto estd definida por r, = P/D.

Estos simbolos piloto se utilizan para estimar la fase basandose en el criterio de minima distancia

euclidiana de la siguiente manera

i-L+P—1
P; = arg min{ Z |ék~e”’—ck|2} (4.9)
%)

k=i-L

donde ¢ € {0,—7/2,7/2,7} es el posible desplazamiento producido por un CS, ¢ es el valor del
k-ésimo simbolo piloto, y ¢; indica el corrimiento de fase estimado correspondiente al i-ésimo bloque.

Cuando ¢; # P11, se detecta un CS en el i-ésimo bloque (ver Fig. 4.9).

Una vez que se detecta que ha ocurrido un CS, se estima su posicién dentro del bloque. Esto se
realiza comparando la secuencia de estimacién de fase {0} con una versién desplazada en el tiempo

de ella misma, {ék_ ~ }- La posicién del CS se estima entonces como

gi = arg min ‘(Aék_,’_ﬂ - A¢Z> mod (:I:7r)‘ (4.10)
ke{i-L,...,(i+1)-L—1} 2

donde Aék = ék_N — ék, A; = @; — $ir1- El pardmetro N se optimizé mediante simulaciones por
computadora. La idea detrds de la ecuaciéon (4.10) se basa en las siguientes observaciones. Un CS
causado por ruido aditivo genera un rdpido salto en la fase estimada por el algoritmo de CPR en la
direccién del CS (ver Fig. 4.10). La diferencia de fase Af;, entre el final y el comienzo del salto en gran
parte anula el salto del CS Ag; estimado mediante los simbolos piloto. Por otro lado, un CS causado
por un rdpido cambio en el ruido de fase del laser (el cual no puede ser seguido por el CPR) genera
un pico en la direccién del CS (ver Fig. 4.11). Este pico cancela parcialmente el salto de fase estimado

por los simbolos piloto generando un valor minimo en la posiciéon del CS. Finalmente, después que se

Ty —3

SSR Ck

Figura 4.7. Diagrama en bloques del algoritmo propuesto.
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Figura 4.8. Trama de datos con simbolos piloto.

estima la posicion del CS, el efecto del mismo puede ser cancelado de la siguiente manera

Cr - eI Pi sik>g;
o = ’ g (4.11)
Ck, otro caso.

Probabilidad de Detectar un Falso CS con Simbolos Piloto

Sin pérdida de generalidad, se puede suponer que la constelaciéon transmitida es {1,—1,75,—j} y
los simbolos piloto son iguales a 1. Suponiendo un canal AWGN, la probabilidad p de detectar un

falso deslizamiento fase de ¢ € {+m/2, 7}, se puede calcular de la siguiente manera

P P :
1 Clep—1)? 1 _ep—ed¥|?
k

=1

. R (4.12)

=Pr | e — 12> & —el? |2
e

2k =l tl—eiv

Denotando z, = R{zx} + j - S{z1} y (1 — €/¥) = a+ j - B, se puede obtener la siguiente expresién
P P
p=Pr (Z | 21 > Z | 21, |> +a? + B2 + 2aR{z} + 2ﬂ%{zk}> ) (4.13)
k=1 k=1
simplificando esta expresién resulta
p P
p=Pr (2 (a2 + /@2) < Z —aR{z,} — B%{zﬂ) . (4.14)
k=1
Sip==4n/2entonces a =1y g ==+1
P
1 VP
Prs2 = Pr <P < ]; —R{z} — %{zﬂ) =3 erfc <20> . (4.15)

Sip=mentoncesa =2y =0

_ S 1 VP
Px = Pr <P < ; —%{zk}> = ierfc <\/§a> , (4.16)

...IPI D . D . o

CS no detectado Desconocido . CS detectado

Figura 4.9. Deteccién de CS mediante simbolos piloto.
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— Fase estimada ék

— — Fase estimada retardada ék_N
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Figura 4.10. Analisis del fenémeno de CS - caso 1

Longitud Probabilidades
de ventana D2 Do
4 1| 3,99e-5 1,21e-8
8 1,21e-8 | 1,51e-15
16 || 1,51le-15 | 3,28e-29
24 || 2,17e-22 | 8,18e-43
32 || 3,28e-29 | 2,16e-56

Tabla 4.1. Probabilidades de un falso CS

SNR[dB]
20

donde o = 10~

un falso CS para las diferentes longitudes de ventana.
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/v/2. En la Tabla 4.1 se presentan resultados de las probabilidades de detectar

El falso CS es crucial porque producird que un gran bloque de simbolos de errores permanezca

sin ser detectado. Para resolver este problema se podria adicionalmente establecer que si dos CS

consecutivos se detectan y se cancelan mutuamente suponemos que ha ocurrido un falso CS, y anulamos

el efecto de correccién. La probabilidad de que ocurran dos CS consecutivos que se cancelan entre si

— Fase estimada ék

— — Fase estimada retardada ék,N
Fase estimada compensada

- Posicién real del CS

|(Aék+% - A@) mod(irr)‘

_ 12 —T T T T T T
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S 8f ¢ i 4
2 - - Simbolos
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Figura 4.11. Anadlisis del fenémeno de CS - caso 2
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100 k. O—O post-FEC QPSK (ideal) i

: V—  post-FEC QPSK (propuesto)
107 fdoioo OO post-FEC DQPSK i

1,2dB

Ey/Ny [dB]

Figura 4.12. BER en funcién de la SNR con un ancho de linea del laser de 500 kHz en el Tx y Rx.

se puede calcular como:

L
pw = ( ) ‘pes - (1 —pes) "™

1 (4.17)

=L-pes - (1—pes)™
— (5. (1 - L=t 4.18
Pwr/2 = 1 Pry/2 ( pﬂ'/2) ( . )

L _
Pwr = (1> * P (1 _pTr)L L (419)

De esta manera la probabilidad de dos ventanas consecutivas resulta

Paw = Diyr + 2 Dy (4.20)

Comparando los resultados de (4.20) y la probabilidad de detectar un falso CS se puede determinar

cuando conviene o no utilizar esta funcionalidad.

Resultados de Simulacion

Se analizan resultados numéricos derivados mediante simulaciéon por computadora. Se emplea mo-
dulacién PDM QPSK con una tasa de transmisién de 100 Gb/s. Se utilizé un ancho de linea del laser
de 500 kHz en el Tx y Rx en un canal éptico no dispersivo. El esquema de recuperacién de portadora
adoptado es capaz de compensar eficientemente el error de frecuencia de portadora, el jitter, y el
ruido de fase [108]. La Fig. 4.12 muestra la curva de BER en funcién de la SNR para el (7) algoritmo
propuesto, (#) QPSK ideal (esto es, sin CS), y (iii) modulacién DQPSK. El porcentaje de simbolos
piloto insertado es de 1,01 % (este ha sido tenido en cuenta en la definicién de SNR). También se
incorpord un entrelazador de 20 palabras cddigo, este bloque ayuda a disgregar cualquier bloque de
errores en rafaga que pueda surgir como resultado de una mala estimacién en la posicion exacta del
CS. En la Fig. 4.12 se puede observar una ganancia de 1,2 dB comprada con DQPSK para una BER
post-FEC de 107°. Ademas, es importante notar que el desempeio est solamente a 0,1 dB del ideal
QPSK.
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4.4

44.1

4.4.2

Arquitectura Particionada Il1l: Modulacién No Diferencial con Cons-

telaciones Intercaladas Temporalmente

En esta propuesta se persigue la idea de conseguir una constelacién que no posea simetria rota-
cional, para de esta manera evitar la ambigiiedad en la fase. Construir una constelacién de este tipo
conduce a formas muy arbitrarias que imponen grandes exigencias a los algoritmos del DSP. Con el
objetivo de obtener constelaciones mas regulares, se propone aqui el uso de mas de una constelacion.
Particularmente, se propone el uso de modulacién hibrida en el dominio del tiempo (TDHM, del in-
glés Time Domain Hybrid Modulation) para combatir la simetria rotacional (7w y 7/2) presente en
las modulaciones QAM. La idea detras de esta propuesta es el uso de dos o mas constelaciones con
diferente simetria angular para proporcionar una referencia de fase absoluta para la estimacion de fase.
El esquema TDHM también ha sido utilizado en el pasado con el objetivo de tener mayor granulari-
dad en la densidad espectral [109]. En esta propuesta no se requieren simbolos piloto ni modulacién

diferencial.

Constelaciones Intercaladas

La modulacién hibrida en el dominio del tiempo consiste en intercalar en el tiempo simbolos de
diferentes constelaciones. Como un ejemplo préactico se analiza la implementaciéon de este enfoque
combinando las dos constelaciones mostradas en la Fig. 4.13. La primera constelaciéon es la clasica
16-QAM con simetria rotacional de o = 27/4. La segunda constelacién, denominada 16-Raspberry, se
disendé para tener una simetria rotacional de 8 = 27/3 de tal manera que el minimo comtn multiplo

entre o y 3 es 27 (debido a que los niimeros 4 y 3 son coprimos).

16-QAM 16-RASPBERRY
@ © 0 O <) e
@ @ 0 O
o ] o
@ @ 06 O ] ° [
@ 6 06 0 e e
o

Figura 4.13. Ejemplo de constelaciones para el esquema propuesto.

Técnica para evitar Corrimientos de Fase

Como etapa CPR se propone una versién modificada del algoritmo BPS propuesto por Pfau en
[66]. El nuevo CPR combina las métricas de dos simbolos consecutivos con las fases de testeo que
cubren el rango entero 27 sin ambigiiedad (ver Fig. 4.14). Por lo tanto, la operaciéon de desenrollado

de fase requerida en el algoritmo original ya no es necesaria.
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Figura 4.14. Diagrama de estimacién de fase de dos constelaciones

El bloque CPR estima el ruido de fase como sigue (ver Fig. 4.15):
0, = arg min gk (pp), (4.21)
$b
donde ¢y, es la fase de testeo definida como ¢}, = % 2w, be{0,1,...,B—1}, siendo B el nimero de
fases a ser testeadas; el término gx(pp) estd dado por
al 2
ge(pp) = D |re—ie ™% — Q (rp_ie 7¢")] (4.22)
i=—N

Decodificador
LDPC

|
r=takdy
CPR

Figura 4.15. Diagrama en bloques del esquema propuesto.
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Figura 4.16. Desempeno de BER post-FEC en funcién de la Ej,/Ny para diferentes valores de ancho
de linea Av (oa): (a) 0 (b) 1,28 Mhz y (c) 4,58 MHz.
donde Q(-) es la funcién decisora para la constelacién correspondiente y N es la mitad del ancho del
filtro (ver [66] para mds detalles). Las muestras compensadas son procesadas por el demapeador de
decisién blanda, el cual provee la informacién blanda utilizada por el decodificador LDPC.
4.4.3 Resultados de Simulacion

4.5

Para los resultados de simulacién se utiliza una tasa de baudio de 1/T = 32 GBd con modulacién
16-aria (la tasa de bit es 128 Gb/s). Se utiliz6 el cédigo LDPC con 20 % de redundancia y ganancia
de codificacién neta de 11,3 dB a una BER = 107! propuesto en [49]. El estudio se enfoca en la BER
post-FEC como una funcién Ej/Ny. Los resultados de simulacién del esquema propuesto se analizan y
comparan con el algoritmo de recuperacién de portadora BPS con modulacién 16-QAM diferencial [66].
Se utiliza la BER post-FEC en lugar de la BER pre-FEC como métrica de rendimiento, ya que esta
ultima no es capaz de capturar la degradacién post-FEC debido a la correlacién de errores cuando
se utiliza un intercalador de longitud finita. En particular se utiliz6 un intercalador de 19 palabras
cédigo en combinacién con el cddigo LDPC. Se han incluido resultados para modulacién 16-QAM con
canal AWGN con fines comparativos. En todos los casos el nimero de fases de testeo fue 64.

La Fig. 4.16 muestra el desempeno del esquema propuesto. Se consideraron tres valores diferentes
para el ruido de fase equivalentes a un ancho de linea de Av = 0, 1,28 MHz y 4,58 MHz, Figs. 4.16
(a), (b), v (c), respectivamente. La diferencia entre 16-QAM y las curvas de TDHM en la Fig. 4.16
(a) se debe a la penalidad intrinseca de la constelacién 16-Raspberry. En todos los casos, el algoritmo
propuesto supera al esquema diferencial por ~ 0,7 dB. Puede apreciarse que el beneficio se mantiene
aunque se incremente el ancho de linea del laser. Para el caso de Av = 4,58 MHz la penalidad con
respecto a el caso de 16-QAM sin ruido de fase del ldser es > 1 dB pero para Av = 1,28 MHz es
~ 0,7 dB.

Observaciones Finales

En este capitulo se presentaron tres propuestas para combatir el fenémeno de CS y a su vez la
penalidad en los esquemas que emplean modulacion diferencial. El andlisis en este capitulo se centrd
en técnicas que poseen una etapa de recuperaciéon de portadora de manera explicita y se centr6 es-
pecificamente en el ruido de fase. Estos esquemas resultan eficientes en escenarios donde el ruido de

fase es limitado. Principalmente resulta atractivo el hecho de que poseen una complejidad de imple-
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mentacién acotada. Especificamente, la Arquitectura I permite reducir la penalidad de los esquemas
que emplean modulacién diferencial, evitando a su vez caer en esquemas demasiado complejos para
comunicaciones 6pticas de alta velocidad como es el caso del algoritmo BCJR. La Arquitectura II
permite operar con modulacién no diferencial gracias al empleo de simbolos piloto. Cabe destacar que
el desempeno ha sido determinado post-FEC ya que la etapa de correcciéon de errores resulta sensible
a los bloques de errores residuales producto de un CS no corregido debidamente. La Arquitectura
III evita la utilizacién de simbolos piloto y emplea un esquema no diferencial por lo que se evita la
penalidad relacionada a los formatos diferenciales. Esta tltima propuesta resulta muy conveniente en
aplicaciones donde el ancho de banda adicional requerido por los simbolos piloto no es tolerable. En
escenarios donde se presentan no linealidades y por ende un ruido de fase muy agresivo, el rendimiento
de estos esquemas podria verse limitado. Con vistas en este tipo de escenarios adversos, en el siguien-
te capitulo se introduce un esquema que realiza la estimacién de fase y la decodificacién de manera

conjunta.



Capitulo 5

Deteccion y Decodificacion Conjunta en Re-

ceptores Opticos Coherentes

Sintesis: En este capitulo se presenta una técnica que utiliza un esquema de deteccion y deco-
dificacion conjunta iterativa que incorpora la estimacion de fase y frecuencia. La técnica presentada
constituye una derivacion del receptor optimo al cual se le realizan una serie de aproximaciones para
poder obtener una solucion tratable del problema. Dicha solucion ha sido analizada en escenarios co-
rrespondientes a canales inaldmbricos. Sin embargo, se introduce por primera vez aqui a dicha técnica
para canales opticos con fluctuaciones de frecuencia y gran ruido de fase del ldser. El objetivo de la
misma es proveer mayor robustez en escenarios adversos, tales como aquellos que presentan los regi-
menes no lineales de operacion. En esta situacion, el ruido de fase aumenta dramdticamente por lo

que el desempeno de estructuras particionadas como las descriptas anteriormente se vuelve limitado.
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Deteccién y Decodificacion Conjunta en Receptores Opticos Coherentes

Introduccion

Hasta ahora en esta Tesis se han presentado esquemas con una etapa explicita para la estimacién
de fase de portadora. Estos esquemas se denominan a menudo estructurados, ya que se separan los
problemas por etapas sin interaccién entre ellas. Este enfoque estructurado separa el problema de
estimacién de fase de portadora del problema de detecciéon de datos. El mismo tiene la desventaja
de que todo el receptor estructurado (estimador de fase y detector de datos) no estd optimizado con
respecto al criterio tltimo de interés en comunicaciones, la tasa de error de bits. Se entiende como
criterio optimo de deteccién a aquel que minimiza dicha tasa de error. De esta manera, el objetivo
ultimo del receptor es recuperar 6ptimamente la secuencia de bits de informacién que fueron enviados
por el transmisor. Dado que los bits fueron aleatorios en primera instancia y fueron afectados por
ruido aleatorio antes de su llegada al receptor, se debe entender y cuantificar esta aleatoriedad. En
estadistica Bayesiana la estimacion 6ptima se puede realizar a través del detector MAP. Este problema
equivale a estimar una instancia de un vector aleatorio X, el cual pertenece a un conjunto X, con
una distribucidn a priori px(x). El vector aleatorio X puede ser continuo o discreto, y la distribucién
a priori puede ser una dada o asignarse una a eleccién. No se puede observar una instancia de x
directamente sino a través de una observacién y € ). Es decir, se observa una realizacién y de un
vector aleatorio Y relacionada con x a través de un mapeo probabilistico conocido pyx (y | x). Todas
las observaciones pertenecen al espacio de observaciones ) . El vector aleatorio Y puede ser continuo

o discreto. El objetivo es obtener un estimador para X.

Un estimador es una funciéon desde el espacio de observacién ) al espacio variable X y se denota
X(y). Con cada elemento y € Y se asocia un tnico elemento X(y) € X. El estimador se disefia de tal

manera que minimice un costo esperado:
C = Exy{c(X,%(Y))}
= / / ¢ (x,%(y)) px, v (x,y)dxdy
xJYy
= [ ) [ e sy pepvioe] vy,

Cc(y)

(5.1)

donde Ex v{-} es la esperanza matemética sobre X e Y y ¢(-) es una funcién de costo de ¥ x X — R,y
depende del problema especifico. Se consideran solamente funciones de costo tales que ¢ (x,%(y)) > 0.

En tal caso, el costo esperado se minimiza minimizando la integral

Cly) = /X ¢ (x, %(3)) Py (x | y)dx. (5.2)

El estimador MAP esta basado en la siguiente funcion de costo, para un arbitrariamente pequeno
6> 0:
0 |x—x(y)ll <9,

c(x,X(y)) = (5-3)

1 otro caso.
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5.2

—» | ] |1 [ || L
PDM CFR CPR SDD FEC
&
—» POL | 1) | 1) - >
Demux CFR CPR SDD FEC
—» - > - | -
>V v I I | 1

Figura 5.1. Arquitectura de receptor iterativo: niveles de integracién entre DSP y FEC.

De esta manera
Cly) = /X ¢ (x,%(y)) Py (x | ¥)dx
=1 [ 1= etk ma x| y)dx (5.4)

%x(y)+6

=1 */ pxy(x | y)dx.
%(y)—6

Entonces hay que maximizar el segundo término con respecto a X(y) para minimizar el costo esperado.

Haciendo § — 0, se puede encontrar que se minimiza el costo cuando X(y) es el argumento que hace

méxima a px|y(x | y). Esto explica el nombre de estimacion mdzimo a posteriori:
x(y) = arg maxpx|y(x | y). (5.5)
XEX

Desde el punto de vista del detector MAP, todas las tareas involucradas en la recuperacion de la
sefial transmitida deben hacerse de forma conjunta, lo cual es en general muy complejo de llevar a
la practica. Sin embargo, existe la alternativa de emplear lo que se denominan receptores conjuntos
iterativos, que aproximan el desempeno del receptor conjunto a través de un esquema iterativo sobre
un grafo factorial (ver A.2 y A.3). Si el grafo no tiene ciclos, esta solucién resulta 6ptima (MAP).
Dada la complejidad de este tipo de receptores, se propone realizar la integracién de bloques a través
de etapas de integraciones locales. En la Fig. 5.1 se muestra un diagrama que representa la evolucion
en la integraciéon de los distintos bloques que componen el receptor en los esquemas conjuntos. Parti-
cularmente, un ejemplo de aplicacién que pertenece a la etapa I del diagrama de la Fig. 5.1 se esbozo
en la seccién 4.2 donde se realizaban conjuntamente las tareas de demapeo y decodificaciéon. En este
capitulo se lleva esta idea un poco mas alld y se incluye en el sistema conjunto iterativo la etapa de
recuperacién de portadora, donde se presenta una propuesta que incorpora las etapas II y III de la
Fig. 5.1.

Deteccién y Decodificacién Conjunta lterativa en Receptores Opti-
cos Coherentes

A continuacién se investiga el desempeno de un algoritmo de deteccion y decodificacion conjun-
ta iterativa (JIDD, del inglés Joint Iterative Detection and Decoding) en sistemas dpticos basado en
simbolos piloto y poderosos cédigos FEC tales como los LDPC. El algoritmo JIDD utiliza la infor-

macién blanda de los simbolos a la salida del decodificador y realiza recursiones hacia adelante y
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Figura 5.2. Diagrama en bloques del receptor coherente utilizando el esquema JIDD.

atras, teniendo en cuenta la informacién de la fase de portadora. Si bien la evaluacién de desempeno
del algoritmo JIDD se ha realizado en el pasado [110], su comportamiento en transmisiones de alta
velocidad sobre canales Opticos con fluctuaciones de frecuencia del laser y ruido de fase no ha sido
reportado hasta ahora. La Fig. 5.2 muestra una posible arquitectura del receptor basado en JIDD. Se
puede notar que el JIDD reemplaza los siguientes bloques: CPR, SDD, y decodificador LDPC. Cabe
destacar que el error de frecuencia de portadora se compensa previamente mediante el CCR, como se
explicod en la seccion 2.4. De la misma manera que en la arquitectura tradicional basada en un CPR
seguido por decodificacion LDPC, cada polarizaciéon se procesa de manera independiente después de
la demultiplexacién de polarizacién realizada por el MIMO-FFE [64]. En la seccién 5.3 se evaluard
el desempenio de un algoritmo que integra las etapas II y III, mostrando su excelente desempefio en
condiciones que involucran fluctuaciones de frecuencia y ruido de fase. También se brindara un analisis

de su desempeno frente a no linealidades.

Analisis de JIDD en Presencia de Ruido de Fase y Fluctuaciones de
Frecuencia

En esta seccién se describe un JIDD propuesto en [110] para aplicaciones inaldmbricas. Sean
c={co,C1,..-, JTK—1}
el bloque de simbolos recibidos. Para simplificar la implementacién, se supone que ¢y, (ver subseccién
K —1). La validez
de esta suposicién serd confirmada luego por las simulaciones en computadora. Para implementar el
detector MAP, se debe evaluar la APP P(cg|r). El JIDD emplea el SPA sobre un FG para evaluar la

siguiente funcién de distribucién conjunta APP

HP (rklck, Ok)

cx—1} el bloque de simbolos codificados a ser transmitidos, y r = {rg, 71, ...

2.4.3) es constante durante un bloque de simbolos (esto es, ¢ = ¢, k = 0,...,

p(c,0,9lr) x xe(c P (Ok|0k—1,¢) p (&) (5.6)

donde y¢(c) es la funcién indicadora del cédigo definida como 1 si ¢ es una palabra cédigo de simbolos
del cédigo del canal C y 0 en caso contrario; @ = {6y, ...,0k_1} es la secuencia de ruido de fase del
canal. Dado el modelo del ruido de fase, se puede utilizar la propiedad de Markov condicional p(6y, |
Ok—1,...,60) =

La PDF p (0x+1|0k, ) es Gaussiana con media 6y, + ¢ y varianza o2,

p(0k | Ox—1) v se descarta el termino p(fy) dado que 6y estd distribuida uniformemente.
. El término p (rg|ck, 0x) en (5.6)

resulta

* 2
P (Tk|ck, Ok) o< exp {3Ee [7”22/@6;'9,6] - Ck}v (5.7)

202
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Codigo, xc(c)
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Figura 5.3. Grafo factorial normal del JIDD.

donde R[] y (-)* denotan, respectivamente, la parte real y el complejo conjugado. El grafo factorial
normal® del algoritmo JIDD se muestra en la Fig. 5.3. El estado del detector se define como py £
(6k, ¢). La aplicacion del SPA lleva a un intercambio iterativo de mensajes a través de las aristas del
FG. Py(ck) v Pu(ck) son las APP de los simbolos recibidas desde y enviadas hacia el decodificador,
respectivamente. A través de las aristas pj se intercambian los mensajes hacia adelante ps (ux) v
hacia atras p, (ux) que representan las PDF de py dados el pasado y el futuro, respectivamente. Estos

mensajes se pueden expresar de la siguiente manera

pr (i) 2 p Ok, 0lrf 1) = p (Drh 1) p (1], i 1)

(5.8)

po(uk) £p (9k>¢|rkK+711) = (¢|rk+1 ) (9k|¢7 rlitll)
donde rg 2 {r gty ,7;},1 < j. Con el objetivo de simplificar la implementacién, ¢ se supone
como una variable aleatoria discreta con ¢ € {(;5(1), G 7¢(L)} en el intervalo [—¢g, ¢o]. De esta

forma, las PDF p (gb\r ) yp (¢|rk 1 ) en (5.8) se convierten en funciones de probabilidad de masa:

92 p (6 605 )
o b =Ll (5.9)
Vo k = (¢ = ¢! )|rk+_1 )

donde WJ(Q y 7152 se estiman recursivamente de la siguiente manera

4
s =i {Ja ] -2

© : (5.10)
Vo -1 = kaeXp{’abk‘F“k‘ ‘ab,k‘}’
con
(0)
() . afk + ug jo®
Af g1 = e
1+ 02, ‘afk—ku;c’
o (5.11)
a(z) B ay g, + Ug €7j¢(e)
bk—1 — (0) ’
1402 ap .+ uk'
y condiciones iniciales
0 _ (€)
af’O—O abKl—O r—1 I
7% = const. 715,;(_1 = const. T

IVer [111] para mds detalles.
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El pardmetro ug en la ecuacién (5.11) estd dado por

N 2riag
202 + ), — |0zk|2

uy, (5.12)

donde

ap = Z cPy(ck =¢) (5.13)

ceEM

> el Pa(er =c). (5.14)

ceEM

B

La probabilidad P, (ck) se puede aproximar mediante

© 0
Ckl; o Iy ( ay + a, i +
2 Z V& T,k
l

To (Jefa]) 1o (i)

donde Ip(-) es la funcién de Bessel modificada de orden cero de primera especie. De esta manera, el

*
TkCp
o2

Pu(e) xe”

(5.15)

algoritmo JIDD se puede resumir de la siguiente manera:

1. Se evaldan los coeficientes uy, k =0,1,..., K — 1, usando (5.12), (5.13) y (5.14);

2. Se actualizan recursivamente los pardmetros hacia adelante y hacia atréds a%i, al(f,)i, vJ(f,)c y 7152

dados por (5.10) y (5.11);
3. Se evaltia P,(ci) de (5.15);

4. Se actualiza P;(ci) de P,(ci) aplicando el decodificador de entrada blanda salida blanda para
el codigo C.

Algoritmo JIDD Simplificado

En esta Tesis se propone una modificacion al algoritmo JIDD descripto con el objetivo de reducir

la carga computacional requerida por (5.10) y (5.15). Con este fin, se considera el logaritmo de 7%1)@

d 7} por 1o que 1 i d 1 iento iterati d 1
and 7, . por lo que las operaciones producto en el procesamiento iterativo se pueden reemplazar por
sumas. Por lo tanto, la ecuacién (5.10) se puede reescribir como

“Yj(fl)cﬂ = exp {V}QH}
’ ’) (=1,...,L (5.16)

¢ ¢ ’
71&,1271 = exp {Vlg,kfl}
donde

©  _ 0| 0
Viks1 = Vgt ‘aﬁk + “k‘ - ’af,k‘

() (¢ (0)

S , (5.17)
Vp o1 = Vb i T ‘ab,k + “k‘ - ‘ab,k

siendo Z/J(f()) y uézl)(_l constantes arbitrarias V¢. Ademds, aproximando (como se sugiere en [110]) Ip(z) ~

e”, la ecuacion (5.15) se reduce a

2
P,(cp) xx e 202 sk Sk (5.18)
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Figura 5.4. Arquitectura general del JIDD.

donde X
‘ [ [ [ ‘ TEC [ [
= s [t T[] - ] 319
mientras que
& = méxc” (5.20)

sCk

es una variable de normalizacién necesaria para evitar desbordamiento numérico cuando se utiliza
aritmética de precisién finita. Comparada con (5.15), la ecuacién (5.18) no solamente reduce la com-
plejidad computacional del algoritmo, sino que también provee una mejor estabilidad numérica muy
util para su implementacién con aritmética de resolucion finita. Esto se debe a que las funciones ex-
ponenciales producen niimeros de una magnitud tal que frecuentemente desbordan atn el rango de la
aritmética de doble precisiéon de las computadoras.

La Fig. 5.4 muestra un diagrama en bloques simplificado del JIDD. Para la etapa de decodifica-
cién del algoritmo JIDD se pueden utilizar arquitecturas existentes de decodificadores LDPC para

implementar el receptor JIDD (para més detalles, ver [112]).

Resultados Numéricos y Discusién

A continuacién se presentan resultados de desempeno del algoritmo JIDD en presencia de ruido
de fase del laser y fluctuaciones de frecuencia. Se utilizan las condiciones de simulacién descriptas
en la seccién 3.4.1. Se presentan resultados numeéricos para el JIDD y los mismos se comparan con
los obtenidos con las técnicas ECPR-1 y ECPR-2. El JIDD emplea 20 iteraciones internas para cada
actualizacién de Py(cy) desde P, (c) y 50 iteraciones externas de P;(c;) para cada palabra codigo. Se
utilizan simbolos piloto de la mayor amplitud permitida por la constelacién. Se consideraron varios
valores de la tasa de pilotos (Pg)2. Adem4s, el JIDD utiliza L = 11 niveles para la primera iteracién y
L = 3 para el resto, mientras ¢g se selecciona apropiadamente de acuerdo a la tasa de simbolos piloto.

La Fig. 5.5 muestra la BER post-FEC como funcién de la relacién senal a ruido por bit en presencia
de ruido de fase del laser solamente (es decir, A, = 0). Se utilizaron dos valores de ancho de linea del
laser Av: 500 kHz y 5 MHz. Nétese que en todos los casos el JIDD supera las soluciones existentes
basadas en una etapa CPR explicita. También se puede observar que el JIDD con Pgr = 1% se
comporta ligeramente mejor que Pr = 5%, como resultado de la penalidad causada por la (mayor)

tasa de pilotos. Ademads, se puede destacar que el JIDD con Pg = 1% supera al ECPR-2 con Pr = 5 %.

2Las penalidades de Ey/No causadas por los simbolos piloto utilizando la mayor amplitud de la constelacién son 0,09, 0,17, y
0,44 dB para Pr = 1, 2, y 5%, respectivamente.



78 Deteccién y Decodificacion Conjunta en Receptores Opticos Coherentes

) (a) . (b)
10 : ‘e Ideal CPR 10 : ‘e 1deal CPR
#rECPR-1 #rECPR-1
S-JIDD 5% £S-JIDD 5%
y : 3¢S.JIDD 1% ., : 3S.JIDD 1%
10 A AECPR-2 5% 10 « AECPR-2 5%
& ECPR-2 1% A
Tk
107 107
oo [
23] =
A _3 A _3
10™ 10™
107 107
5 6 7 8 9 5 6 7 8 9
E,/N, [dB] E,/N, [dB]

(a) (b)
10 10 K K ‘
' A
A—e— %
107 AEL K 10” %%Q*TA\
Sy « « B
107 107
oo oo
= ' =
m -3 | m -3
10 ot : 10
. k.- 1deal CPR -e:Ideal CPR
n “ ECPR-1 “r ECPR-1
n ! | | = s-J1DD 5% » | | & s-31DD 5%
10 (e 1S IIDD 2% 10 e UISESTIDD 2%
S A ECPRA2 5% Y| A ECPRA2 5%
I | 70 ECPR-2 2% I |©- ECPR-2 2%
" 1 " " " 1 "
5 6 7 8 9 5 6 7 8 9
E,/N, [dB] E,/N, [dB]

Figura 5.6. BER post-FEC en funcién de la Ej,/Ny con Av = 500 kHz y Af. = 35 kHz. (a) A, = 200
MHz. (b) A, = 500 MHz.

La robustez del JIDD en presencia de fluctuaciones de frecuencia del laser se analiza en la Fig. 5.6.
Se consider6 Av = 500 kHz, Af, = 35 kHz, y dos amplitudes de frecuencia: 4, = 200 y 500 MHz
(ver (2.42)). Nétese la drastica disminucién del rendimiento observado tanto en ECPR-1 como en
ECPR-2 cuando A, = 500 MHz. En este caso, el JIDD con Pr = 5% es el Gnico esquema que
alcanza un rendimiento aceptable con una penalidad de ~ 0,5 dB. Cabe destacar que puede mejorarse
significativamente el desempeiio del ECPR-1 utilizando la técnica propuesta en [7]. Sin embargo,
como se observa en la Fig. 5.5, no se espera un mejor rendimiento que el alcanzado por el JIDD a
consecuencia del formato de modulacién utilizado (esto es, diferencial frente a no diferencial).

Hay que mencionar que las mejoras en el rendimiento del JIDD que se observan en las Figs. 5.5 y
5.6 se logran utilizando 20 iteraciones internas y 50 iteraciones externas. Por este motivo, en las Figs.

5.7 y 5.8 también se considera un escenario con 10 iteraciones internas y 5 iteraciones externas®

La Fig. 5.7 muestra la penalidad frente a la amplitud de frecuencia A, para JIDD con Af. = 35

3Asi, el ntimero total de iteraciones utilizado en el JIDD es similar al utilizado en ECPR-1 y ECPR-2.
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Figura 5.7. Desempeno del JIDD para varias tasas de pilotos. La penalidad de SNR, para una BER
post-FEC = 1073 en funcién de la amplitud de frecuencia A, para Af. = 35 kHz y Av = 250 kHz.
La etiqueta “Iter.: (A/B)” denota A iteraciones externas con B iteraciones internas.

_A-S-JIDD 5% - Tter.:(50/20)
—e—S-JIDD 5% - Iter.:(5/10) S
-B-5-JIDD 2% - Tter.:(50,/20)
251 A §-JIDD 1% - Tter.:(50/20)

Penalty @ BER=1e-3 [dB]

AVT

Figura 5.8. Desempeino del JIDD para varias tasas de pilotos. La penalidad de SNR, para una BER
post-FEC = 1072 en funcién del ancho de linea del laser normalizado (AvT) para Af. = 35 kHz y
A, =140 MHz. La etiqueta “Iter.: (A/B)” denota A iteraciones externas con B iteraciones internas.

kHz, Av = 250 kHz, Pgr = 1%, 2%, y 5%. Obsérvese que amplitudes de frecuencia tan altas como
A, = 700 MHz pueden tolerarse utilizando el JIDD con Pr = 5%. Ademds, cabe destacar que
la degradacion extra del JIDD con Pg = 5%, 10 iteraciones internas, y 5 iteraciones externas es

solamente ~ 0,2 dB.

La Fig. 5.8 investiga la tolerancia al ruido de fase del laser en presencia de fluctuaciones de
frecuencia con A, = 140 MHz y Af. = 35 kHz. En este caso, se puede apreciar que el desempeilo
del JIDD es practicamente insensible al ruido de fase del ldser cuando AvT < 2 x 10~ (por ejemplo,
Av < 6,4 MHz a 1/T = 32 Gs/s). De lo anterior, se infiere que el balance adecuado entre desempefio

y complejidad se debe lograr mediante el ajuste del nimero de iteraciones externas e internas.
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Impacto de las No Linealidades de la Fibra en Sistemas DWDM

Los sistemas 6pticos coherentes basados en DWDM se han convertido en la principal tecnologia
para redes de transporte épticas. El rendimiento de los sistemas DWDM en transmisiones PDM sobre
enlaces muy largos de fibra estd limitado por el ruido ASE y la interferencia no lineal (NLI, del inglés
Nonlinear Interference) causada por el efecto Kerr en la fibra. En particular, la automodulacién de fase
(SPM, del inglés Self-Phase Modulation), la modulacion cruzada de fase (XPM, del inglés Cross-Phase
Modulation), y la mezcla de cuatro ondas (FWM, del inglés Four- Wave Mizing) son los principales
fenémenos inducidos por el efecto Kerr que impactan en el rendimiento de DWDM en enlaces de
larga distancia. Recientemente se han introducido modelos empiricos y simplificados para NLI con el
objetivo de poder evaluar el desempeno de esquemas de decodificacién iterativos en sistemas DWDM
[113]. A continuacién, se investiga el desempenio del JIDD en sistemas DWDM con transmisiones PDM

basados en dos modelos para NLI propuestos en la bibliografia.

Interferencia No Lineal en Trasmisiones con Manejo de Dispersién

Las transmisiones sobre enlaces épticos pueden clasificarse de la siguiente manera: con manejo de
dispersion o no compensadas, dependiendo de cuando se usa o no fibra de compensacion de dispersion
(DCF, del inglés Dispersion-Compensating Fiber), respectivamente. Debido a la dificultad para obtener
soluciones analiticas compactas e integrales en el contexto DMT, se han propuesto varios modelos
empiricos de NLI [38, 41]. Por ejemplo, en [41] se ha observado que el proceso de Wiener es adecuado
aun para describir efectos de ruido de fase en la portadora después de la propagaciéon no lineal en

enlaces DMT. En este caso, la muestra a la entrada del bloque CPR se reduce a
T = ckejé" + 21 (5.21)
donde ¢k y zk se definen como en (2.39), mientras 0y es el ruido de fase total dado por
Ok = Or—1 + Gx + g (5.22)

siendo ¢y, la fluctuacion de frecuencia dada por (2.41); el ruido de fase del ldser y los efectos NLI
son modelados por el conjunto {w@wy}, el cual se supone compuesto por variables aleatorias i.i.d reales
blancas Gaussianas con varianza 02 = 27T (Av+Avxy ). El pardmetro Av es el ancho de linea del laser
de los osciladores Tx y Rx, mientras que Avyyp, representa un “ensanchamiento del ancho de linea”
causado por la NLI. Por ejemplo, se ha reportado un Av + Avyy, = 10 MHz para un receptor 6ptico
PDM-QPSK de 100 Gb/s en presencia de 79 canales DWDM PDM-QPSK de 100 Gb/s espaciados 50
GHz con Av = 1 MHz [41]. De la Fig. 5.7 se puede inferir que la disminucién de rendimiento causado
por la NLI en el sistema DWDM recién mencionado® en presencia de fluctuaciones de frecuencia del
laser es < 0,7 dB en un receptor coherente PDM-16QAM de 256 Gb/s con JIDD. Estos resultados
muestran el excelente comportamiento del receptor JIDD en transmisiones sobre enlaces de fibra DMT

de muy largas distancias.

Interferencia No Lineal en Transmisiones No Compensadas

Debido a la dispersion de los enlaces UT, las propiedades de propagacion de la senal se alteran
drasticamente con respecto a DMT. Se ha demostrado en la bibliografia que la sefial propagada parece

tener una distribucién Gaussiana con media cero estadisticamente independiente [42, 114, 115]. Este

4Esto es, un sistema DWDM con canales PDM-QPSK de 100 Gb/s espaciados 50 GHz [41] — Av + Avny, ~ 10 MHz.
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Parametro Definicién
Rs=1/T Tasa de baudios
N Numero de tramos
«@ Coeficiente de pérdida de la fibra
L Longitud de cada tramo
Liot = NsLg Longitud total del enlace
Lot = (1 — e %) /(a) | Longitud efectiva del tramo
F Figura de ruido de los amplificadores EDFA
h Constante de Planck
v Frecuencia central del peine WDM
¥ Coeficiente no lineal de la fibra
B2 Coeficiente de dispersién
Ncn Numero de canales WDM

Tabla 5.1. Definicién de parametros del sistema WDM.

resultado también ha sido extendido para la sefial luego del bloque DSP utilizado en el receptor para
compensar, por ejemplo, CD y PMD del enlace UT®. En consecuencia, la interferencia no lineal se
modela como AWGN. Este modelo se denomina modelo de Ruido Gaussiano [42]. De esta manera, la

muestra a la entrada del CPR se reduce a

e = cpel? 4 3, (5.23)
donde ¢ y 6k se definen como en (2.39), mientras que

Zk = 2z + Az, (5.24)

es una componente AWGN que representa la contribucién tanto del ruido ASE (zx) como de la NLI
(Azy).

Se define la potencia por canal del sistema DWDM como Pry = PyE{|ck|?} siendo Py una cierta
ganancia. Ademds, en la Tabla 5.1 se definen varios pardmetros del sistema de multiplexacién por
divisién de longitud de onda. Las varianzas de z; y Az en los sistemas 6pticos basados en ampli-
ficadores de fibra dopada con erbio con espaciamiento de canal igual a la tasa de baudio se pueden

aproximar por [116]

02 = RyNy(e*ts — 1)Fhy, (5.25)
8 In(m?|B2|Les N3, R?)
2.~ —~2P3 LN, @ _ch’ s 5.26
OAz 277 TxLef ’/T‘52|R§ ( )
La relacion senial a ruido efectiva a la salida del DSP resulta
Pry
SNR =
NE o2+ 0%,
PTX
_ 5.27
TP (5.27)

donde n = JQAZ /P%X. Dado que o2 y 7 son independientes de Pry, el desempefio del receptor se
degrada para valores altos de Pry (esto es, limp,, oo SNR = 0). Obsérvese que este comportamiento

es drasticamente diferente al experimentado en canales inaldmbricos, como los investigados en [110].

5Las funciones del DSP en el receptor incluyen ecualizacién lineal de la dispersién de la fibra solamente (es decir, algoritmos de
compensacién no lineal tales como back-propagation no son considerados en este trabajo).
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Parametro ‘ Valor ‘
R, 32 GBd
e 0,2 dB/km
v 1,27 1/W /km
B2 -21,7 ps?/km
hv 1,28e-19 J
F 5 dB
Av 500 kHz
Ap 200 MHz
Afe 35 kHz
Pgr 5%
Numero Iteraciones del JIDD 50/20

Tabla 5.2. Parametros generales del sistema usados en las simulaciones.

BER

A Pre-FEC / Liy = 500km
Pre-FEC / Ljy = 1000km
X Pre-FEC / Liy = 2000km
O Pre-FEC / Ly = 4000km
A-Post-FEC / Ly = 500km
Post-FEC / Ly = 1000km
*Post-FEC / L;,, = 2000km
-©-Post-FEC / L = 4000km

-15 -10 =5 0 5
Launch Power Py, [dBm]

Figura 5.9. Desempeno en funcién de la potencia acoplada para diferentes valores de Ly con Ney =
80, Af. = 35 kHz, and A, = 200 MHz. Longitud de tramo L, = 100 km.

Basado en el modelo GN definido por (5.25) y (5.26), se evalia el desempetio del JIDD con modulacién
PDM-16QAM en presencia de fluctuaciones de frecuencia del liser y efectos no lineales en sistemas
WDM sobre enlaces de fibra UT. La Tabla 5.2 presenta los parametros generales utilizados en las
simulaciones. Nétese que el sistema también incluye ruido de fase del laser con Av = 500 kHz y jitter
de frecuencia sinusoidal con A, = 200 MHz y Af. = 35 kHz. En esta situacién cabe destacar que las
soluciones basadas en ECPR-~1 y ECPR-2 no son capaces de alcanzar un desempeno aceptable atin en
ausencia de NLI (ver Fig. 5.6).

La Fig. 5.9 ilustra los valores de BER pre-FEC y post-FEC para diferentes valores de longitud del
enlace Lot (por ejemplo, Lot = 500, 1000, 2000, and 4000 km)6. La longitud de tramo es Ly = 100
km con N, = 80 canales WDM. Se puede observar que el JIDD es capaz de reducir drasticamente
la tasa de error en enlaces con longitudes de hasta 2000 km. Esto concuerda con lo reportado en [42]
donde se encontré que Lios ~= 2000 km es la maxima longitud del enlace con (i) PDM-16QAM vy (i)
FEC con ~ 20% de redundancia (es decir, ~ 6,5 bits/symbol de throughput del canal 6ptico (OCT,

6La BER pre-FEC se deriva teéricamente de BER1s6gam = 0,75-Q(+/0,2 - SNRn1,)+0,5-Q(+/1,8 - SNRn1,) —0,25-Q(+/5 - SNRNL)

con SNRyp, dada por (5.27).
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A\ Pre-FEC / AWGN
i O Pre-FEC / N, = 40
x Pre-FEC / N, = 80
O Pre-FEC / N = 128
-A-Post-FEC /| AWGN
= Post-FEC / N, = 40
—Post-FEC / N, = 80
-©-Post-FEC / N, = 128

-15 -10 -5 0 5
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Figura 5.10. Desempefio en funcién de la potencia acoplada para diferentes valores del nimero de
canales WDM (Nep) con A f, = 35 kHz and A, = 200 MHz. Longitud de tramo L, = 100 km. Longitud
total del enlace Lio; = 1000 km.

BER

APre-FEC / N, = 65km
[ Pre-FEC / N, = 85km
X Pre-FEC / Ny = 100km
APost-FEC / N, = 65km
Post-FEC / N, = 85km
>Post-FEC / N, = 100km

-5 0
Launch Power Pr, [dBm]

w

Figura 5.11. Desempeno en funcién de la potencia acoplada para diferente longitud de los tramos
(Ls) con Af. =35 kHz y A, =200 MHz. Longitud total del enlace Lo, ~ 1000 km con N¢, = 80.

del inglés Optical Channel Throughput)).

La Fig. 5.10 muestra los valores de BER pre-FEC y post-FEC para diferentes valores del niimero
de canales WDM, N, (por ejemplo, Ng, = 40,80, y 128). También se han incluido los resultados para
transmisiones sin NLI (denotado como “AWGN?”) con fines comparativos. La longitud de tramo es
Ly =100 km y la longitud total del enlace es Ly, = 1000 km. A diferencia de las aplicaciones previas
del JIDD (ver [110]), se puede verificar que tiene lugar una importante degradacién del rendimiento
causada por la NLI en sistemas UT WDM para altos valores de Pry. También se observa que el impacto
de N, sobre el rendimiento no cambia significativamente cuando N, > 40. En particular, obsérvese
que la BER post-FEC para Ny, = 80 degrada rapidamente para Pr, < —6,6 dBm y Pry > 2,6 dBm”.

7El c6digo LDPC considerado aquf alcanza una BER post-FEC= 10~1% con una BER pre-FEC de alrededor de 0,025 en AWGN.
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Por otro lado basandose en los resultados derivados de la teoria en [42, 116] con los pardmetros de la
Tabla 5.2 se verifica que un OCT de 6,3 bits/sfmbolo en régimen lineal® se alcanza para Pry ~ —8,8
dBm con Lo = 1000 km, Ly = 100 km, y N, = 80. Nétese que la diferencia con el limite de Shannon
para PDM-16QAM 8,8 — 6,6 = 2,2 dB es aproximadamente la penalidad respecto a la capacidad de
Shannon del cédigo LDPC usado en este trabajo (~ 1,5 dB [42] m4s la penalidad causada por la tasa
de simbolos piloto 0,44 dB). Finalmente, Fig. 5.11 muestra los valores de BER pre-FEC y post-FEC
para diferentes valores de longitud de tramo L (por ejemplo, L, = 65,85, y 100 km). La longitud
total del enlace es Loy =~ 1000 km con N, = 80 canales WDM. Como se muestra en la Fig. 5.10 para
Ly = 100 km, se verifica que el desempeno del JIDD para Ly = 65 y 85 km estd también cerca de
los valores esperados del anélisis tedrico [116]. De esta manera se puede concluir que los receptores
basados en JIDD en combinacién con poderosos esquemas FEC son capaces de alcanzar desempenos
cercanos a los limites de canal sobre sistemas UT WDM en presencia de ruido de fase del laser y

fluctuaciones de frecuencia del ldser.

Observaciones Finales

En el presente capitulo se presentd un esquema de deteccién y decodificacién conjunta iterativo
que puede operar con altos valores de ruido de fase y fluctuaciones de frecuencia. El destacable
desempeno conseguido lo vuelve un candidato muy serio como solucién a las problematicas expuestas
en la presente Tesis. Ademads, se presentaron algunas simplificaciones a los cédlculos del algoritmo
aportando una primera aproximaciéon para hacer posible su implementacién. Sin embargo, se requiere
maés desarrollo para obtener una arquitectura completa que permita su implementacién en un receptor
optico coherente de alta velocidad, esto serd tratado en el siguiente capitulo. Uno de los principales
aportes en relaciéon a la propuesta del esquema conjunto en comunicaciones épticas lo constituyen
los resultados obtenidos en diferentes condiciones de canal, como por ejemplo la consideracion de no
linealidades de la fibra. De estos resultados se puede apreciar la robustez y versatilidad del esquema

propuesto para operar en las diferentes condiciones impuestas por las transmisiones por fibra éptica.

8En este caso, Pry < —6 dBm.



Capitulo 6

Arquitectura para Deteccion y Decodifica-

cion Conjunta lterativa

Sintesis: En el presente capitulo se presenta una arquitectura para la implementacion de la técnica
de deteccion y decodificacion conjunta iterativa con el objetivo de acercar la misma a una version apta

para circuitos integrados de alta velocidad.
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6.1

6.2

Arquitectura para Deteccion y Decodificacion Conjunta lterativa

Introduccion

Motivado por los excelentes resultados demostrados por el receptor conjunto iterativo en el capi-
tulo anterior, en el presente capitulo se proponen diferentes enfoques con el objetivo de obtener una
arquitectura de implementacién de dicho receptor. La complejidad de implementacion del algoritmo
descripto en 5.3 es prohibitivamente alta. Esta complejidad proviene principalmente de las recursiones
hacia adelante y hacia atras. Para aclarar por qué esto es asi se debe resaltar que los mensajes en
dichas recursiones se propagan hacia adelante y hacia atras de todo el bloque de datos codificados. El
inconveniente se presenta en una implementaciéon de alta velocidad donde los datos se deben procesar
en paralelo. De este modo, por cada ciclo de reloj, un conjunto de datos nuevo debe ser procesado.
Esto impone restricciones en cuanto a las tareas de procesamiento, ya que en un ciclo de reloj se deben
propagar los mensajes de un extremo al otro del bloque de datos, algo que resulta complejo dado las
operaciones involucradas. A su vez debido a que el bloque de datos en paralelo es en general bastante
menor que el bloque de simbolos codificados, resulta muy inconveniente la propagacion de mensajes
hacia atras desde el final del bloque de simbolos codificados, siendo més indicado propagar hacia atras
los mensajes solo en cada bloque de datos en paralelo. Esto trae aparejado un impacto en el desem-
penio de este algoritmo. Por lo que se debe proponer alguna adaptacién y evaluar su desempenio en el
sistema. Ademads, una fuente de complejidad adicional son las operaciones matemaéticas involucradas
en los nodos de procesamiento, como asi también la cantidad de los mismos que se agregan a la ar-
quitectura tradicional del decodificador. Las operaciones matematicas involucradas hace referencia al
calculo de funciones exponenciales, funciones de Bessel modificadas de orden cero de primera especie,
multiplicaciones y divisiones. Para tener una nocién de la cantidad de nodos agregados a continuacién
se plantea un ejemplo: los nodos de procesamiento operan a nivel de simbolos por lo tanto si se em-
plea el cédigo LDPC de longitud 24576, utilizando una constelacién 16-QAM que mapea 4 bits por
simbolo, da como resultado 6144 nodos.

Por otro lado, la estimacién conjunta de frecuencia agrega una complejidad extra al algoritmo que
se vuelve critica cuando se intenta obtener una implementaciéon del mismo. Esto se deriva del hecho
de que la complejidad computacional del algoritmo escala linealmente con el ntimero de niveles de
cuantizacion empleados para discretizar la variable aleatoria que representa la frecuencia.

A lo previamente mencionado hay que agregar que como entrada del decodificador se utiliza la
métrica de LLR de bit por lo que se deben realizar operaciones adicionales para pasar de probabilidad
de simbolos a las LLR de cada bit.

La evaluacion del sistema completo realizada en el capitulo anterior sirvié para mostrar la poten-
cialidad del mismo. Con el enfoque puesto en procurar una implementacién practica, como primer
medida se puede prescindir de la estimacién de frecuencia para reducir significativamente la compleji-
dad del algoritmo. Para suplantar dicha estimacién se puede utilizar un esquema de compensacién de
frecuencia basado en un PLL que ha demostrado ser efectivo para compensar el error de frecuencia
[7]. De esta manera, el algoritmo conjunto iterativo solo necesita compensar el ruido de fase del 14ser.
Es decir que este esquema solo incorpora la etapa II de la Fig. 5.1 en un esquema conjunto iterativo.

Los detalles se dicho algoritmo se describen en la siguiente seccién.

JIDD para Compensacion de Ruido de Fase

Sean ¢ = {cg,c1,...,cx—1} €l bloque de simbolos codificados de longitud K a ser transmitido, y
r = {ro,7r1,...,7k-1} el bloque de simbolos recibidos. Para implementar el detector MAP, se debe

evaluar la probabilidad a posteriori P(ck|r). El esquema JIDD emplea el algoritmo suma-producto
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Codigo, xc(c)
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Figura 6.1. Grafo factorial normal del JIDD.

sobre el grafo factorial mostrado en la Fig. 6.1 para evaluar la siguiente funcién de distribucién conjunta
[117]
p(c,0lr) o« xc(e) [ [ p (rile, 0x) p (0|0k—1) (6.1)
k

donde x¢(c) es la funcién indicadora del c6digo definida como 1 si ¢ es una palabra cédigo del cddigo
del canal C construida sobre la constelacién M y 0 en otro caso; @ = {fg,...,0k_1} es la secuencia
de ruido de fase del canal. Las aristas uy en el FG de la Fig 6.1 en este caso representan 0y, ya que se
considera solamente ruido de fase. La funcién de densidad de probabilidad p (fx+1|0%) es Gaussiana

con media 6, y varianza 2. El término p (7g|ck, 0)) en (6.1) resulta

N 2
p (rilck, Ok) < exp {% {rzzke_jek} — |Ck|} . (6.2)

202

La aplicacién del SPA conduce a un intercambio iterativo de mensajes sobre las aristas del FG. Py(cg) y
P, (ck) son las APP de los simbolos, recibidas desde y enviadas hacia el decodificador, respectivamente.
Por otro lado, los mensajes py (0x) y pp (0%) describen la evolucién del ruido de fase ). Se emplean
para su actualizaciéon recursiones hacia adelante y hacia atras y se pueden expresar de la siguiente

manera

Py (0k) x exp {R [apre 7]}

0 (6.3)
py (0) o< exp {?R [abykeﬂ "]} ,
donde af y ap se calculan recursivamente del siguiente modo
a . af i + ug
fik+1 1+ 05} |af7k + Uk| (6 4)
ap.i + Uk )
ap k—1 =

b
1402 |apk + ugl
con condiciones iniciales ayg = 0y ap k-1 = 0. El pardmetro uy en la ecuacién (6.4) estd dado por

N 2rpo;
202 + B — |o|?

Ug, (6.5)

donde

ap 2 z cPy (e =c) (6.6)

ceM

> el Pa(er =c). (6.7)

ceM

B
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La probabilidad P, (ck) puede aproximarse de la siguiente manera

) . (6.8)

chz

_lewl?
Pu(ck) x e 202 I ( afk + ap g + ?

Calculo de LLR

Hasta aqui se presenté un resumen del algoritmo. A partir de este punto se desarrollan las ecua-
ciones necesarias para obtener las LLR de los bits a partir de la probabilidad de los simbolos, algo
que no fue abordado en la contribucién original del algoritmo descripto previamente.

Si se define f(cx) de la siguiente manera

* 2
_ TECE | _ |ck |
flew) = |apr + apr + 2 Eyes (6.9)
entonces
el ek |”
Puer) oce™ 3 Iy [ flon) + 55 ). (6.10)

Dado que al decodificador se le deben proveer las LLR de los bits como dato de entrada atn debe
realizarse alguna manipulacién matemética sobre la expresién de (6.10). La LLR para cada bit se

puede expresar de la siguiente manera

P(bg 4, =0|r)
LLR,(b = log——4 7/ 6.11
u(br,q) = log Plor, = 1jr)’ (6.11)
si se desarrolla esta expresion se puede obtener
> _o Puler) [Tizg P ([27 (k)
LLRy(byy) = log st 7P (1 ) (6.12)

S et Palen) g P (@ 1(ep)])

donde ¢ € {0,1,...,Q—1}, @ es el nimero de bits por simbolo y My, = es el subconjunto de sfmbolos
de la constelacion con el g-ésimo bit igual a b. ®(-) representa la funcién de mapeo de bits a simbolos

y la notacién [-]; implica tomar la [-ésima variable de la secuencia. Dado que P,(cg) resulta

_lewl? T
e 207 Ip (f(ck) + |21k7|2 )
Pu(ck) = |C,|2 (613)

ke

/ 2 ’
Zc;ceM e 27 ] (f(cgc) + |2;|2 )

reemplazando su valor en (6.12) se obtiene la siguiente expresién

_lel?

S epentn, o€ = Lo (Fler) + 55 Ty P (271 en)],)

Lo |
=

Sevents, € = To (Flew) + 555 ) Ty P (1972 ()])

LLR,(bg,q) = log (6.14)

Complejidad de Implementacién

A pesar de haber restringido la estimacion conjunta iterativa inicamente al ruido de fase, ain asi
la implementacién de este algoritmo en receptores coherentes de alta velocidad es extremadamente
compleja. Esto se debe por un lado al gran niimero de nodos que se deben implementar debido a la

longitud relativamente grande de los c6digos LDPC empleados en comunicaciones épticas. Otra causa
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de la complejidad de implementacion son las funciones trascendentes involucradas en los calculos
de dichos nodos, como asi también las multiplicaciones y divisiones requeridas. Por este motivo se
proponen una serie de modificaciones al algoritmo con el objetivo de facilitar su implementacion.
Debido a que los nodos involucrados en la etapa de deteccion consumen la mayoria de la carga
computacional del algoritmo, es primordial reducir la complejidad de estos nodos y su cantidad. Para
tal fin se propone pasar todas las operaciones de los nodos al dominio logaritmico. Ademaés, se propone
la utilizacién de cddigos espacialmente acoplados que permiten una decodificacion mediante ventana,
y de esta manera reducir el nimero de nodos necesarios para la decodificacién [118]. La propuesta
de decodificacion de ventana aplicada a la arquitectura conjunta como asi también la conversion del
algoritmo del esquema JIDD a dominio logaritmico constituyen aportes de esta Tesis. Para alimentar
al decodificador se necesitan las LLR a nivel de bits. Sin embargo, en el algoritmo original solo se
plantea el resultado hasta la probabilidad de los simbolos, por lo que se debe realizar trabajo adicional

para lograr obtener dichas LLR.

En comunicaciones 6pticas, las velocidades de los receptores son 6rdenes de magnitud mayores que
en aplicaciones inaldmbricas (para las cuales se propuso originalmente el algoritmo) por lo que esto
plantea un desafio adicional a la obtencién de una arquitectura. Un punto critico que limita la velocidad
de operacion, son las recursiones hacia adelante y hacia atras. Como se mencioné anteriormente, esto
se debe a que por cada ciclo de reloj se debe procesar un bloque de datos en paralelo. Estas recursiones
estdn estrechamente relacionadas con la capacidad de seguimiento de fase del algoritmo. Esto significa
que mientras méas demore en propagarse la informacién menor seréd la capacidad de seguimiento. Lo
mencionado anteriormente esta relacionado con los registros colocados para reducir el camino critico,
mientras mas registros se coloquen en ambos caminos, menor serd la capacidad de seguimiento, esto se
analizard en mas detalle en la seccion de resultados. En las préoximas secciones se detalla la propuesta
del algoritmo en dominio logaritmico, y la propuesta de utilizaciéon de cdédigos LDPC espacialmente

acoplados para tomar ventaja de la decodificaciéon por ventana.

Algoritmo en Dominio Logaritmico

En esta seccién se modifica el algoritmo presentado en la seccién 6.2 que se utiliza como base del
esquema JIDD para compensar ruido de fase de tal manera que pueda operar en dominio logaritmico.
Se propone esta modificacion con el objetivo de reducir la complejidad de implementacién del mismo.
A continuacién, se desarrollan las ecuaciones en dominio logaritmico del algoritmo y se proponen
ademds algunas simplificaciones con el objetivo de reducir significativamente la carga computacional

requerida. De esta manera, aproximando Ip(z) =~ €%, la ecuacién (6.8) se reduce a

* 2
a g potap ot ok | Lol

Pulcp) & el 7T (6.15)

Si a (6.15) le aplicamos logaritmo natural se obtiene

| el
LPu(cr) X |agn +app + —5% = 55 (6.16)
* 2

Dado que f(cx) se definié como f(cy) = ’Clﬁk- + ap + gt | — |§(’;|2 , de esta manera se puede obtener

la siguiente expresién

exp {(ex)}
S em e (F@G))

Py (cx) ~ (6.17)
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Figura 6.2. Diagrama en bloques del algoritmo JIDD basado en decodificacién mediante ventana.

Aplicando el logaritmo a (6.17) se obtiene
LPy(ex) = flex) —log D> exp{f(ci)} ¢ (6.18)
cl €M

Sin embargo, para el decodificador se necesita calcular las LLR de los bits, para lo cual se utiliza la
ecuacion (6.12). Con el objetivo de simplificar esta expresion no se tiene en cuenta el proceso iterativo

entre demapeador y decodificador, por lo que la misma resulta

chEMbq:o ]D“(Ck)

LLR,(bg,q) = log . (6.19)
‘ S ety Paler)
Operando sobre (6.19) se puede obtener
LLR,(bq) = log Y exp{LP,(cx)} —log» exp{LPu(ck)}, (6.20)
ckEthzo CkEMqul
desarrollando esta ecuacion resulta
LLR,(bg,q) =~ log Z exp {f(cx)} — log Z exp{f(cx)}. (6.21)
CkEMbq:o CkGMqul
Finalmente aproximando esta expresién, se puede obtener
LLR,(bgq) =~ max f(cx)— max f(ck). (6.22)

ckEMbq:O CkGMbq:1

De esta manera, se puede reducir el cdlculo a una simple btsqueda de maximo. Comparada con (6.14),
la ecuacion (6.22) no solamente reduce la complejidad computacional del algoritmo, sino que también
provee una mayor estabilidad numérica para implementarlo con aritmética de resolucién finita. Las
Figs. 6.2 y 6.3 muestran la arquitectura de implementacién para obtener las LLR a partir de f(cg).
Los bloques correspondientes a los nodos simbolos (SN) se encargan de calcular f(ci) a partir de rg y
de las recursiones hacia adelante y hacia atras entre ellos. Por otro lado, los bloques A y €2 sirven como
nexo entre la informacién a nivel de simbolos provista por los bloques SN y la informacién a nivel de
bits requerida por el decodificador LDPC. Particularmente, los bloques A se encargan de computar el

valor de las LLR hacia el decodificador LDPC a partir del valor f(cx) provisto por los bloques SN.

Por otro lado, se tiene que calcular Py(cy) a partir de las LLR para luego calcular oy, y Sy a partir
de Py(ck) descripto por las ecuaciones (6.6) y (6.7), respectivamente. Sin embargo, con el objetivo

de reducir la complejidad del calculo se propone calcular directamente ay y B a partir de las LLR
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provenientes del decodificador LDPC. Suponiendo constelaciones QAM cuadradas este cdlculo resulta

exp {br,g LLR4(br,q) }
Moy = > e ]] (6.23)
cER{M} biqEc 1+ exp{LLR4(bkq)}

donde Z denota el complemento de z. La misma operacién se aplica para calcular S {ay}, de esta

manera se obtiene

exp {by,q LLR4(brq) }
Sty = > e ]] ’ v (6.24)
M) bpoce L TEXP {LLR4(br,q)}

Mientras que [y resulta de la siguiente manera

) exp {Bk,qLLRd(bk,q)}
_ . . 6.25
o c%\; . b}:[ec 1+ exp {LLRq(br,q)} o

Los bloques € de las Figs. 6.2 y 6.3 se encargan de calcular los pardmetros ay y Sk, requeridos por los
nodos SN, a partir de las LLR provistas por el decodificador LDPC. Las operaciones mas complejas se
pueden implementar mediante tablas de bisqueda (LUT, del inglés Lookup Table). Cabe destacar que
las LUT se pueden emplear en este caso debido a que se indexan a través de una tinica variable. En
el caso que se involucren mas variables para indexar la LUT la complejidad crece exponencialmente
debido a que estas variables se utilizan como direccién de la tabla.

La Fig. 6.3 muestra los diagramas de la implementacién de los bloques SN correspondientes a la

etapa de deteccién y de los bloques A y Q que sirven de nexo entre dicha etapa y el decodificador.

Combinaciéon con Cédigos LDPC Acoplados Espacialmente

Se propone el uso de cédigos LDPC acoplados espacialmente (ver 6.2.4.2) con JIDD con el objetivo
de reducir el nimero de nodos requeridos debido a que este tipo de codigos se pueden decodificar
mediante una técnica de decodificacién de ventana, la cual se presenta en 6.2.4.1. Aqui se propone
extender las ventajas de la decodificacién mediante ventana al esquema JIDD completo, sin embargo
esto es algo que no ha sido reportado en la bibliografia. Esta extension supone algunos inconvenientes,
como por ejemplo el hecho de que al procesar los datos por ventanas se deban acortar las recursiones

hacia atras imponiendo restricciones al desempeno del algoritmo.

Decodificacién Mediante Ventana del Algoritmo JIDD

Los nodos involucrados en la etapa de deteccién consumen la mayoria de la carga computacional
del algoritmo JIDD [54]. Ademés, la utilizacién de cédigos bloque de gran longitud incrementa la
latencia entre la actualizaciéon de los nodos de las etapas de deteccion y decodificacion. Esto reduce
la velocidad de convergencia e incrementa la cantidad de memoria requerida (principalmente en la
etapa de deteccién). Por lo tanto, la cldsica relacién entre longitud de la palabra cédigo y complejidad
de implementacion se exacerba significativamente en el caso del JIDD. En los cédigos LDPC, esta
relacién de compromiso ha sido abordada eficientemente mediante el uso de cédigos SC-LDPC con
decodificacién mediante ventana (WD, del inglés Windowed Decoding) [119, 120]. Como se observa en
la Fig. 6.4, en cada etapa de la WD se procesan tanto los nodos de deteccién como los de decodificacion.
Esto permite el intercambio de informacién entre deteccién y decodificacién con minima latencia (sin
esperar por la palabra cédigo completa en cada iteracién). Este enfoque también permite reducir

el nimero de nodos procesados en paralelo, ahorrando memoria y area de implementacién. De los
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Figura 6.3. Diagrama en bloques de los principales bloques de la etapa de deteccion.

resultados de simulacién, se observé que la etapa de seguimiento de fase converge mas rapido que la
etapa de decodificacion. Por lo tanto, luego de realizar la iteraciones regulares, el algoritmo JIDD-WD
propuesto detiene la actualizaciéon de los nodos de deteccién y solamente los nodos de decodificacién

son actualizados durante algunas iteraciones adicionales.

Cédigos Acoplados Espacialmente

Siguiendo la notacién de [119] y [121], los pardmetros de los cédigos SC-LDPC son: la memoria
de sindrome anterior (ms), el factor de lifting (5), la longitud de ventana (W) y el nimero total de
partes acopladas en el protografo (L). La dimensién de los elementos de la protomatriz es 1 X v, como
se propuso en [121]. La tasa del c6digo SC-LDPC no terminado resultante es (v — 1)/v. En el enfoque
de WD, solamente vS(W + my), en vez de vSL nodos son actualizados en paralelo (el solapamiento
entre dos ventanas consecutivas es mg y el minimo W es ms+1). Este enfoque se extiende al algoritmo
JIDD donde la etapa de procesamiento de ventana se divide en dos etapas: los nodos de deteccion se
calculan primero y luego los nodos de decodificacion. Como es usual en los algoritmos de decodificacion
conjunta iterativa, se intercambia la informacién extrinseca entre ambos nodos.

Como un ejemplo particular, se diseniaron dos codigos:

1. Cédigo C;: es un cddigo terminado SC-LDPC basado en el protografo propuesto en [121] con
parametros L = 200, S = 32, ms; = 15, y v = 5. El cddigo resultante tiene longitud n = 32000
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Figura 6.4. Descripcién del esquema propuesto basado en grafo factorial.
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Figura 6.5. Camino critico de la etapa de deteccién del esquema JIDD.

bits y tasa del cédigo 0,785!.

2. Co6digo Co: es un segundo codigo terminado SC-LDPC con fines comparativos, con parametros
L =200, S =32, mg=2,v=>5,y n=32000. Su tasa es de 0,8, a diferencia del cdédigo C; en
este caso el memoria del sindrome anterior es mucho menor (2 en vez de 15), permitiendo asi

una decodificaciéon mediante una ventana de menor tamano.

En ambos casos los 32000 bits se mapean a K = 8000 simbolos 16-QAM por lo que el mismo nimero
de nodos serfa necesario para la etapa de seguimiento de fase. Sin embargo, es posible procesar la
palabra cédigo en ventanas de tamano minimo con W = mg + 1 resultando en bloques de vS(W +
ms) = 4960 bits en el caso de Cq, lo que equivale a 1240 simbolos. De esta manera es posible reducir
significativamente el ntimero de nodos involucrados (por ejemplo, x6 para el cédigo C; y x33 para
C2). Si se compara con el cdédigo QC-LDPC de longitud de 24576 bits empleado en el resto de la Tesis,
el cual requiere la implementacion de 6144 nodos para la etapa de deteccién, se puede tomar nociéon
de la reduccion de complejidad aportada mediante esta técnica.

Aunque este tipo de codigos permite reducir en gran medida el camino critico de la etapa de
deteccién producido en las recursiones hacia adelante y hacia atras mostrado en la Fig. 6.5, atn es
inviable su implementacion. Para superar este inconveniente se puede emplear la técnica de segmenta-
cion [122]. Esta técnica consiste en colocar registros en diferente puntos del circuito de manera de que
el tiempo de propagacién de la légica solo se encuentre acotado al espaciamiento entre registros. En la
Fig. 6.6 se muestran dos ejemplos con diferentes espaciamiento entre registros (RS, del inglés Register
Spacing) para los c6digos C; y Co, la Fig. 6.6(a) muestra un RS=3 para el cédigo C; y la (b) muestra
un RS=b5 para el cédigo Cs. El empleo de esta técnica trae como consecuencia que la informacién se
propague mas lentamente entre los grupos de nodos vecinos separados a través de los registros. Esto

trae aparejado un impacto en el desempeno que se cuantifica en la siguiente seccion.

LEn lugar de 0,8 porque el cédigo es terminado.
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Figura 6.6. Espaciamiento entre registros en la etapa de deteccién del esquema JIDD: (a) RS=3 para
C1 (b) RS=5 para CQ.
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Figura 6.7. BER en funcién de la E,/Ny con ancho de linea del 14ser de 1,28 MHz utilizando el c6digo
Cs.

6.2.5 Resultados de Simulacion

Se presentan y analizan los resultados numéricos derivados de simulaciones por computadora. Se
considera modulacién 16-QAM con una tasa de transmisién de 100 Gb/s (es decir 1/T = 32 Giga-
baudios). Se utiliza 1,28 MHz de ancho de linea del ldser en el Tx y Rx en un canal éptico no
dispersivo. La Fig. 6.7 muestra los resultados de BER post-FEC en funcién de la Ej, /Ny del algoritmo
propuesto utilizando el cédigo C;. La cantidad de simbolos piloto es 5%, lo cual se tuvo en cuenta
en la definicién de la E,/Ny. Las iteraciones se clasifican en dos tipos: (i) internas si se realizan
intercambiando informacién entre los nodos del decodificador inicamente y (ii) externas si las mismas
involucran el intercambio de informacién entre los nodos del decodificador y los del detector. En los
resultados presentados en la Fig. 6.7 se realizan una iteracién interna y una externa dentro de la
ventana, antes de que la misma se desplace una posicién. Dado que la maxima cantidad de ciclos que
un grupo de nodos permanece en la ventana es igual a la longitud de la misma, se produce un efecto
similar a realizar 16 iteraciones externas y una interna en el esquema JIDD tradicional, debido a que
la longitud de ventana es W = 16 para C;. El niimero adicional de iteraciones promedio de los nodos
de decodificacion en JIDD-WD es 6. Cabe mencionar que la penalidad observada con respecto al caso
AWGN (esto es, sin ruido de fase) se debe principalmente a la insercién de simbolos piloto. En la Fig.
6.7 se puede apreciar la penalidad introducida cuando se emplea la versién en dominio logaritmico

(LD, del inglés Logarithmic Domain) del JIDD, la cual resulta practicamente despreciable.
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Figura 6.8. Impacto del espaciamiento de registros en la BER en funcién de la E,/Ny con ancho de
linea del ldser de 1,28 MHz utilizando el cdédigo : (a) C1, y (b) Ca.

En la implementacion, uno de los principales inconvenientes son las recursiones hacia adelante
y hacia atrds por el camino critico generado, el cual limita el throughput. Se utiliza la técnica de
segmentacidn [122] con el objetivo de mejorar el throughput con la intencién de alcanzar las velocidades
requeridas por los receptores 6pticos de alta velocidad. Sin embargo, se debe tener en cuenta que la
segmentacion reduce la capacidad de seguimiento de fase de la etapa deteccién, debido a los retardos
introducidos en la propagacién de los mensajes. Las Figs. 6.8 (a) y (b) muestran los resultados de variar
el espaciamiento entre registros con el objetivo de evaluar la degradaciéon en el rendimiento causado
por esta restriccién para los codigos C; y Cs, respectivamente. El espaciamiento entre registros esta
dado por el nimero de unidades de procesamiento SN que se encuentran entre dos etapas sucesivas
de registros. La longitud de la ventana es W = 16 y W = 4 para C; y Cs, respectivamente.

Mientras que el cdédigo Cy permite reducir drasticamente el niimero de nodos implicados, su NCG
es menor que la de C; y, a su vez, es méas sensible al espaciamiento de la segmentaciéon. En el caso
del c6digo Co un rendimiento aceptable recién aparece con un espaciamiento de registros de 20, lo que
indica que se deben realizar varias operaciones en un ciclo de reloj, por lo tanto, depende del avance
de la tecnologia que permita el uso del codigo Cs.

El cédigo Cy presenta un buen equilibrio entre complejidad de implementacién y sensibilidad a la
separacion entre registros, porque con un espaciado de 5 puede obtener un rendimiento aceptable si
se incluye un decodificador de decision dura para limpiar la region de aplanamiento de la curva. Estos
resultados indican una cierta dependencia entre la degradacién por el espaciamiento de la segmentacién

y el conjunto codigo y longitud de la ventana.

Observaciones Finales

En el presente capitulo se sentaron las bases de una posible arquitectura para la implementa-
cién practica de un esquema de deteccion y decodificacion conjunta iterativa. Como asi también se
expusieron las factibilidades y obstaculos presentados para dicha implementacion.

Como propuesta se incluye una versién logaritmica del algoritmo que permite reducir considera-
blemente la complejidad. Por otro lado se propone el uso de cédigos SC-LDPC los cuales permiten
una decodificacién mediante ventana, este concepto ha probado ser eficiente desde el punto de vista de
implementacién. Aqui se propuso extender el concepto de decodificacién de ventana al receptor JIDD

algo que no habia sido probado hasta el momento y de lo cual no se tenfan garantias de funcionalidad.
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En este capitulo se ha demostrado su buen desempeno en el esquema JIDD.
Un concepto clave dentro de la factibilidad es el de espaciamiento entre registros que va a hacer
posible la implementacion de la arquitectura. Se realizé un abordaje de este parametro y se presentaron

los resultados de desempertio.



Capitulo 7

Conclusiones

7.1

Discusiones Finales

Con el objetivo de brindar una solucién al problema de control de errores en sistemas de comu-
nicaciones 6pticas coherentes se han propuesto en esta tesis diferentes técnicas tratando de abarcar
la mayor parte del universo de soluciones posibles. La idea detras de todas las propuestas es la de
obtener soluciones robustas y eficientes. Con robustas se hace mencién a que deben operar en diversos
escenarios sin verse opacado el desempeno y por eficientes se hace mencion a que se busca que operen
con la mayor sensibilidad posible o equivalentemente con la menor SNR.

Por un lado, se han propuesto técnicas que operan sin simbolos piloto, estas técnicas son ideales
en los casos donde el ancho de banda resulta limitado. Por ejemplo, una de ellas utiliza modulacion
diferencial y un esquema de demapeo y decodificacién iterativo que permite reducir la penalidad
de los formatos diferenciales. De esta manera se puede aprovechar la robustez de dichos formatos
requiriendo una menor SNR de operacién, como ejemplo se puede mencionar que un esquema con
modulacion QPSK diferencial utilizando esta técnica obtiene una mejora en el desempenio de 0,6
dB. Otra de las técnicas propuestas de este tipo, sin simbolos piloto, estd basada en la utilizacion
constelaciones entrelazadas temporalmente. Se utilizan constelaciones de diferente tipo disenadas de
tal forma que permiten obtener una referencia de fase absoluta evitando asi el problema de CS.
Esta propuesta se destaca por presentar una complejidad de implementacién acotada, ademds para
un sistema de transmisiéon con constelaciones de 16 puntos la mejora obtenida con respecto a la
utilizaciéon de modulacién diferencial es de 0,8 dB.

Por otro lado, se han propuesto técnicas que emplean simbolos piloto. La utilizacién de simbolos
piloto es a veces vista con cierto recelo, ya que produce una reducciéon del ancho de banda disponible
para la transmisién de informaciéon. Esto se debe a que parte del ancho de banda se emplea para
la transmisién de tales simbolos. No obstante, la demostrada robustez de estas técnicas las vuelve
una opcién muy relevante. Una de las técnicas propuestas basadas en simbolos piloto emplea un blo-
que de recuperacion de portadora explicito y compensa los CS una vez que estos se han producido.
Particularmente, esta técnica tiene la caracteristica que permite identificar en qué posicién dentro
del bloque entre simbolos piloto se produjo el CS. La misma permite operar eficientemente en esce-
narios con ruido de fase moderado utilizando una tasa de simbolos piloto reducida. Se presentaron
resultados de simulacién para modulacion QPSK donde se muestra que el sistema puede operar con
una penalidad de solo 0,1 dB respecto del ideal de QPSK, esto representa una mejora de 1,2 dB en
relacion a modulacién diferencial. Ademas, la complejidad de implementacién de esta técnica resulta
muy moderada.

La otra técnica basada en simbolos piloto realiza la tarea de detecciéon en forma conjunta con la
de decodificacién de una manera iterativa, mostrando ser muy robusta frente a gran ruido de fase
y fluctuaciones de frecuencia, ain bajo regimenes no lineales de operacién. Se propuso a su vez una

arquitectura de implementacion de este esquema para receptores 6pticos de alta velocidad. De esta
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manera, cuando la prioridad radica en el desempefio por sobre la complejidad y el ancho de banda
empleado, esta técnica constituye la opciéon predilecta para un receptor de comunicaciones épticas

coherente.

Proximos Pasos

La realizacién de las tareas de deteccion y decodificacion en forma conjunta iterativa ha demos-
trado ser muy robusta. Por este motivo puede resultar auspicioso explorar el camino de receptores
iterativos combinando la decodificaciéon de decisién blanda con otras etapas del receptor tales como

la ecualizacion.
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Apéndice A

Grafos Factoriales

A.l

A.2

Introduccion

Los grafos factoriales son una forma de representar graficamente la factorizaciéon de una funcién. El
algoritmo suma-producto es un algoritmo que calcula los marginales de una funcién mediante el paso
de mensajes sobre su grafo factorial. El término y concepto de grafo factorial fueron originalmente
introducidos por Brendan Frey a finales de la década de 1990, como una forma de capturar la estructura
en problemas de inferencia estadistica. Ellos forman una alternativa atractiva a las redes de creencia
Bayesianas y a las cadenas de Markov aleatorias, que existen desde hace varios anos. Al mismo tiempo,
los grafos factoriales estan fuertemente relacionados con la teoria de codificacién, como una forma de
representar los cddigos correctores de errores graficamente. Ellos generalizan conceptos tales como

trellis y grafos de Tanner.

Grafos Factoriales y el Algoritmo Suma-Producto

Los grafos factoriales son una forma conveniente de representar funciones de muchas variables.
Cuando una funcién se puede escribir como un producto de funciones (més simples), el correspondiente
grafo factorial se puede descomponer en multiples grafos factoriales (mds simples) los cuales estdn
interconectados.

Es 1til introducir los conceptos de vecinos y vecindad. Para una factorizacion dada, se asocia
una vecindad con cada nodo factor y con cada nodo variable. Para un factor fi, la vecindad de fy,
denotada por NV (fx), es el conjunto de nodos variables que aparecen en fi. De manera similar, para
un nodo variable X, la vecindad de X,,, denotada por N'(X,), es el conjunto de factores que tienen
a X, como variable. Claramente, X,, € N (fx) < fr € N(X,)

Dada una factorizacién de una funcién
K
F(X1, Xa, o Xn) = [ £o(Sk), (A1)
k=1

el correspondiente grafo factorial G = (V, E) es un grafo bipartito, creado de la siguiente manera:
= por cada variable X,,, se crea un vértice (un nodo variable): X,, € V;
= por cada factor fi, se crea un vertice (un nodo funcién): fi € V; y
= por factor f, y cada variable X,, € N'(f), se crea una arista e = (X,, fx) € E

La definiciéon de vecindad es equivalente a la nocién de adyacencia de la teoria de grafos: cuando una
variable X,, aparece en un factor fg, entonces X,, € N(fx) y fr € N(X,). En términos del grafo
factorial, el nodo X,, serd adyacente del nodo fi, de tal manera que se puede escribir (con un ligero

abuso de notacién) X,, € A(fi) v fr € A(X,). En el resto de este apéndice, no se hard distincién
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A.2.1

A.2.2

Grafos Factoriales

entre un factor f; en una factorizacion y el correspondiente vértice/nodo en el grafo factorial de dicha
factorizacién. Lo mismo va para las variables X,, y los nodos variables.

Hay un mapeo uno a uno entre factorizaciones y grafos factoriales. Para una factorizacion dada,
el grafo factorial es generalmente muy facil de dibujar. Dado un grafo factorial, varias propiedades
de la factorizacién se pueden obtener simplemente mirando el grafo. Los conceptos de conexién y
factorizaciones ciclicas se traducen de manera natural en grafos factoriales conectados y ciclos. Cuando
se observa que un grafo factorial es un arbol, resulta claro que éste corresponde a una factorizacion
aciclica conectada.

Esto lleva a un punto muy importante, la propiedad clave de los grafos factoriales: es que son
grafos. Esto puede parecer una observacion trivial, pero no lo es. Debido a que son grafos, es facil
para los seres humanos razonar sobre ellos y entender su estructura, mucho més facil que entender un

montén de ecuaciones.

Funciones Marginales

El objetivo es calcular las funciones marginales de la funcién f(-) con respecto a sus N variables.

La funcién marginal de X,, estd dada por

9%, (@n) = Z f(x1,22,.. ., 2N), (A.2)
N{mn}

donde la notacién ~ {x,,} hace referencia a todas las variables excepto z,,. Dicho de otra manera, esta
marginalizacién requiere la sumatoria sobre todos los posibles valores de todas las variables excepto z,.
Para evitar ese clculo engorroso se hace uso de la factorizacién (A.1). Las N funciones marginales se
pueden calcular de una manera computacionalmente atractiva pasando mensajes sobre las aristas del
grafo factorial, de acuerdo con el SPA. Estos mensajes son funciones de las correspondientes variables.

Los detalles del algoritmo SPA pueden encontrarse en la subseccién A.2.3

Grafos Factoriales: Representacion y Terminologia

Considerar la siguiente funcién de 5 variables:

f(%l, To,X3,T4, 1‘5) = f1 (1‘1, J)3)f2($2, l‘3)f3($1, .Q?Q)f4(l‘2, $4). (AS)

con S; = {x1,x3}, So = {xa2, 23}, S5 = {x1, 22}, vy S4 = {22,24}. En la Fig. A.1 a) se muestra el grafo

factorial correspondiente a esta factorizacién. La marginal con respecto a z; estd dada por

g(xl) = Z f($1,$2,$3,$4,x5) (A4)
~{z1}
= Z fi(x1,23) fa(w2, x3) f3(x1, x2) fa(wa, 4). (A.5)

Z2,T3,L4,T5

Las factorizaciones no son unicas, simplemente agrupando los primeros tres factores, se puede obtener

otra factorizacién:

f(x1, 29, 3,24, 5) = f1(21, T2, 23) fa(T2, 24) (A.6)

con S = {z1, 22,23} ¥ Sy = {xo,z4}. El grafo factorial correspondiente a dicha factorizacién se
muestra en la Fig. A.1 b). Esta factorizacién es aciclica.

Considerar una funcién f(x1,xe, x3, x4, 2s5). Suponer que esta funcién puede factorizarse en tres
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Figura A.1. Grafo factorial de: a) (A.3), el grafo contiene un ciclo. b) (A.6), el grafo es un arbol

x 5; ; ISE 3 T1 T2
f 3 T f 2 f 1
Figura A.2. Grafo factorial de (A.7). El grafo es desconectado, pero aciclico. Es un bosque.

factores de la siguiente manera:

(w1, 20,03, 24, 75) = f1(21,72) fo(ws, x4) f (24, 5). (A7)

Esta factorizacién es desconectada ya que se pueden agrupar factores en fa(x1,x2) = fi(x1,22) y
fB(x3, x4, 25) = faxs, x4) f3(x4, 25) con {21, 22} N{x3, 24,25} = ¢. El grafo factorial correspondiente

se muestra en la Fig. A.2.

Se puede obtener una factorizacién conectada de la siguiente manera: se introduce f(x1, xo, 3, x4) =

fi(x1, z2) f2(x3, x4), entonces se obtiene una factorizacién de f en dos factores:

f($1,3027333>$4,$5) = f($1a3027333,554)f3(954a335)- (A.8)

Esta factorizacién es conectada.

En la literatura técnica se pueden encontrar dos formas de representacion ligeramente diferentes de
grafos factoriales. En [123], tanto las variables como las funciones corresponden a nodos, mientras que
las aristas definen que variable aparece en una determinada funcion, éste es el tipo méas convencional.
El otro tipo introducido por Forney, es conocido como grafo factorial normal. Este tltimo tipo es
equivalente a los grafos factoriales convencionales en el sentido que se calculan los mismos mensajes.

En los grafos factoriales normales existe un solo tipo de nodo, los nodos funcién.

Como un ejemplo de ambas representaciones en la Fig. A.3 se presentan los grafos factoriales de

la siguiente factorizacién:

fx1, w2, 3, 24, 05, 6, 27) = f1(21, 22, 23) f2 (21, 24) f3(21, T6, 7) fa(a, 5) f5(24) fo (22) (A.9)

la Fig. A.3 a) es la representacién convencional y la Fig. A.3 b) corresponde a la representacién normal.



104

A.2.3

Grafos Factoriales

fe X2 Ts
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Figura A.3. Grafo factorial de (A.9): a) Convencional b) Normal
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Figura A.4. Algoritmo suma-producto: regla de calculo del mensaje de nodo variable a nodo funcién.

El Algoritmo Suma-Producto

En el contexto de grafos factoriales, las funciones p5,  x,, (X5) v tex,, — f, (Xn) pueden interpretarse
como mensajes, pasados sobre las aristas del grafo factorial. Imagine que cada nodo en el grafo factorial
sea una pequena computadora, y cada una de las aristas sea el enlace de comunicaciéon. Hay dos tipos de
computadoras, computadoras asociadas con variables (X,,), y computadoras asociadas con funciones
(fx)- Una computadora puede transmitir mensajes sobre cada uno de sus enlaces. Se denota el mensaje
de un nodo variable X,, a un nodo funcién fi, € N (X,,) mediante px,— r, (X;). Del mismo modo, los
mensajes del nodo funcién fi al nodo variable X, se denotan mediante pf, - x, (Xn). Los mensajes
son funciones de la variable asociada. Un mensaje saliente de X, hacia f se calcula sobre la base
del mensaje entrante pp,_x, (Xn), fi € N(X,)\{fx}. Este cdlculo puede verse en la Fig. A.4. De la
misma manera, un mensaje saliente de fi hacia X, se calcula sobre la base de la funciéon fj, como asi
también de los mensajes entrantes px,, s, (Xm), con X, € N(fr)\{Xn}. Este célculo se visualiza en
la Fig. A.5.

Calcular las marginales basados en las funciones gy, x, (X,) ¥ px,—f (X5) se conoce como
algoritmo suma-producto. El nombre se debe a la presencia de sumatorias y productos. Las funciones
Lfr—x, (Xn) se pueden calcular recursivamente.

Por conveniencia, se describird el algoritmo empezando desde las hojas del grafo factorial. Hay

tres fases: una inicializacién, durante la cual se calculan los mensajes en los nodos hoja; una fase de
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l HX1— fr (Xl)

50 11X, p, (X2) 4 [ —x, (Xn)
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Figura A.5. Algoritmo suma-producto: regla de calculo del mensaje del nodo funcién al nodo variable.

célculo, durante la cual se calculan todos los otros mensajes; y una fase de finalizacién, durante la

cual se determinan las marginales para todas las variables.

Inicializacion

s Para cada nodo hoja funcién fx, con {X,,} = N(fx), transmitir el mensaje al nodo variable

Xm7 con .quk-—>Xm(xm) == fk(xm)yxm S Xm

» Para cada nodo hoja variable X,,, con {f;} = N(X,,), transmitir el mensaje al nodo funcién f;,

con px, —f(zn) = 1,Vz, € X,

Reglas del calculo de mensajes
Realizar hasta que se hayan calculado todos los mensajes pix, - (X0) ¥ pr,—x,, (Xn). Cada mensaje

es calculado una vez.

» Para cualquier nodo funciéon f, de grado D: cuando fr ha recibido mensajes provenientes de
D — 1 nodos variable distintos X,,, € N'(fx), entonces el nodo f; puede transmitir un mensaje

saliente py, — x, (X,) al nodo variable restante X,.

Lo x, (Tn) = Z S ({Xm = Zm}x, e () H HX s £ (Tm)- (A.10)
Nt X EN X}

El calculo del mensaje pude verse en A.5.

= Para cada nodo variable X,, de grado D: cuando X,, ha recibido mensajes entrantes de D — 1
nodos funciones distintos f; € N(X,), entonces el nodo X,, puede transmitir un mensaje de

salida px, s, (X,) al nodo funcién restante f.

X, — fi (Tn) = 11 - x, (Tn)- (A.11)
FreN(Xn)\{fx}

El célculo del mensaje pude verse en A.5.
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Finalizacion

s Para calcular la marginal de X,, en x, € N(X,), se deben multiplicar los dos mensajes sobre

la arista (X, fi), obteniendo:

9x, (Tn) = Pfe— Xy (x7L)UXn—>fk (Tn)- (A.12)

Grafos Factoriales con Ciclos

Hasta ahora se sabe resolver marginales a través de grafos factoriales y el calculo de los mensajes
para grafos aciclicos. Pero ;Qué pasa cuando el grafo tiene ciclos?. Entonces el algoritmo suma-
producto se debe modificar para tener en cuenta la dependencias de los ciclos. Esto se puede conseguir

facilmente de la siguiente manera.

= Un conjunto selecto de mensajes en el grafo se configuran con distribuciones uniformes sobre los

correspondientes dominios.

= Después de un cierto (predefinido o decidido dindmicamente) nimero de iteraciones, el SPA
es detenido, y se calculan las distribuciones marginales a posteriori aprozimadas. Estas distri-
buciones aproximadas a veces son llamadas creencias (con el objetivo de distinguirlas de las

verdaderas distribuciones a posteriori).

Esto permite utilizar el SPA sobre grafos con ciclos. El SPA ahora se convierten en iterativo.
Esto conduce a los términos loopy inference, loopy belief propagation, procesamiento iterativo, y turbo

procesamiento.

Receptores como Grafos Factoriales

Se tiene un niimero de variables aleatorias que se desea inferir a partir de un niimero de observacio-
nes. Se agrupan las variables de interés en un vector X = [X1, ..., X ] definidas sobre X; x - -+ x Xy.
La observacién es un vector y = [y1,...,yn], el cual es una realizaciéon de una variable aleatoria Y.
Ademas, usualmente hay un modelo subyacente describiendo suposiciones adicionales relacionadas a
X e Y. Este modelo serd capturado en un pardmetro M, donde p(Y | X, M) es una distribucién
conocida.

En un receptor de comunicaciones lo que se pretende inferir es la informacién transmitida a partir

de las observaciones recibidas. Lo cual implica el cdlculo de

Tp=arg mixp(Xy=2|Y =y, M) (A.13)
TEX},

Esto se puede calcular mediante grafos factoriales realizando los siguientes pasos:

= Paso 1. Considerar la distribucién conjunta de las observaciones y de los parametros descono-

cidos, evaluados en Y = y:
PX,Y =y [ M) =p(Y =y | X, M)p(X | M). (A.14)

Esta es una funcién de X; X --- x Xy — RT. El primer factor p(Y =y | X, M) es la funcién
de verosimilitud (notar que la funcién de verosimilitud es una funcién no de Y, sino de X). El

segundo factor p(X | M) es la distribucion a priori de X, dado un cierto modelo.
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= Paso 2. Factorizar la funcién de verosimilitud y la distribucién a priori:

K
p(Y =y | X, M) =TT fu(Sk), (A.15)
k=1
donde Sy C{Xy,...,Xn}, ¥
L
p(X [ M) = Hgl(Rz), (A.16)
=1
donde R; C {X1,...,Xn}. Esta factorizacién puede requerir la introduccién de variables adi-

cionales.

= Paso 3. Crear una grafo factorial de la factorizacién de p(X,Y =y | M). Recordar que y es

fijo, y no aparece como un nodo variable en el grafo.

= Paso 4. Realizar el SPA sobre este grafo. Esto da las marginales gx, = p(X;, Y =y | M),

para k=1,..., N, entonces

= Paso 5. Claramente,
(X, Y=y |M)

X | Y=y, M) = A7
Por lo tanto, p(Xy | Y =y, M) evaluado en z; € X}, estd dado por
X, Y=y | M
p(Xi Y =y M) = XYY LM (A18)

Ywex, VX, Y =y [ M)

Una vez que se ha determinado la distribucién marginal a posteriori p(Xy | Y =y, M), facilmente se

puede encontrar la moda de la distribucién a posteriori

I = arg néé(xp(Xk =z|Y=y,M) (A.19)
TEX

Observaciones Finales

Consideraciones de Complejidad

Dado que una funcién puede tener muchas factorizaciones, la misma puede tener muchos grafos
factoriales. En la medida que las factorizaciones sean aciclicas (o, equivalentemente, que los grafos
factoriales no tengan ciclos), se calculardn las mismas marginales. Sin embargo, algunas factorizaciones
pueden conducir a un SPA computacionalmente mas complejo. Para hacerse una idea de la complejidad
computacional del SPA, considere el siguiente escenario.

Se tiene una funcién de N variables, todas definidas sobre el mismo dominio X', con una factori-
zacion aciclica de K factores, resultando en un grafo factorial con K nodos funcién. Suponiendo que,
de los nodos funcién, d; tiene grado 1, do tiene grado 2, ..., dp tiene grado D, donde D es el maximo
grado de los nodos funcién en el grafo. Por simplicidad se considera que el tiempo de cédlculo de los
mensajes para los nodos variables puede despreciarse y que éste toma 1 ciclo de CPU para evaluar
cualquier factor para cualquier valor de sus argumentos. En ese caso la complejidad computacional

total (expresada en ciclos) puede aproximarse mediante

D
Cr=> kdy|X|", (A.20)
k=1



108

A.4.2

Grafos Factoriales

mientras que calcular las marginales simplemente sumando sobre todas las otras variables tiene una
complejidad
Cy = N|x|V. (A.21)

Generalmente D < N, por lo tanto C; < Cy

Tratando con Variables Continuas

Si bien no se ha considerado explicitamente, las variables X,, se pueden definir sobre un dominio
continuo X,,. En este caso todas las derivaciones siguen siendo validas, siempre y cuando se reemplacen

las sumatorias por integrales, de tal manera que

> fla,...,7p) (A.22)
~{zr}

se convierte en una integraciéon sobre todas la variables excepto xy, esto es

/f(xh...mD)N{dxk}. (A.23)

Para los nodos igualdad (de grado D) se tiene

e x, (Tr) Z/g(m,.--»iﬂD) I ex—s(@) ~ {da} (A.24)
X # Xk
= [ wx—a(. (A.25)
Xi# Xk

Esto plantea dos problemas
1. {Cémo se deberian representar los mensajes?
2. ;Como implementar la regla suma-producto?

En general, representar las PDF exactamente es practicamente imposible, y ain si se pudieran
representar en forma cerrada, el cdlculo de las integrales para el SPA puede ser muy complejo. Por
estas razones, frecuentemente se buscan representaciones aproximadas de las PDF. Se debe (a) tener
la consideracién de que las aproximaciones sean suficientemente precisas para el propésito deseado, y
(b) hacer las integrales tratables (ya sea analiticamente o numéricamente).

Existen algunas representaciones tradicionales como: cuantizacion, representaciones paramétricas
y representaciones no paramétricas. Dado que en esta Tesis se trabaja con las representaciones para-

métricas, se describird esta técnica a continuacién.

Representaciones paramétricas

La idea detras de las representaciones paramétricas es que la distribucién se pueda capturar ente-
ramente mediante un conjunto finito de pardmetros. Un ejemplo clésico es la mezcla de densidades
Gaussianas (GMD). Suponer que X es una variable L-dimensional distribuida de acuerdo con una
GMD, entonces la PDF px(x) estd dada por

L
px(x) = Zale(ml; %) (A.26)

=1



A.4 Observaciones Finales 109

donde «ay es el peso de la [-ésima componente de la mezcla (con ), oy = 1). En muchas aplicaciones,
una GMD es una buena aproximacion de la verdadera densidad. El mensaje de un nodo entonces esté
dado por la lista de L pesos de la mezcla, L medias, y L matrices de covarianzas. Cuando los factores
en la factorizacién tienen una estructura conveniente, la regla de célculo de los mensajes se convierte

en transformar los mensajes GMD de entrada en mensajes GMD de salida.
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Apéndice B

Codificacion

B.1

Introduccion a la Codificacion de Canal

Dos parametros claves del sistema son la potencia transmitida y el ancho de banda del canal, los
cuales en conjunto con las fuentes de ruido aditivo Gaussiano determinan la relacién senal a ruido
(SNR) y, correspondientemente, la BER. En la prictica, se experimentan situaciones en las cuales no
se puede alcanzar la BER deseada con un formato de modulaciéon determinado. Para una SNR fija,
la dnica opcién para cambiar la calidad de transmisién de los datos de inaceptable a aceptable es a
través del uso de codificacién de canal. Otra motivacién practica para el uso de codificacién de canal
es reducir la SNR requerida para una BER objetivo. La cantidad de energia que puede ahorrarse
codificando es generalmente descripta por la ganancia de codificacién. La ganancia de codificacion
se refiere a los ahorros alcanzables en la relacion de energia por bit a la densidad espectral de ruido
(E»/Ny) requeridos para conseguir una probabilidad de error de bit dada cuando se utiliza codificacién
en comparaciéon a cuando no se utiliza. En la Fig. B.1 se muestra un sistema de comunicaciones
Opticas que emplea codificacién de canal. La fuente discreta genera la informacién en la forma de
una secuencia de simbolos. El codificador de canal acepta los simbolos mensaje y suma simbolos
redundantes de acuerdo a una regla preestablecida. La codificacién de canal es el acto de transformar
una secuencia de longitud k& en una palabra cédigo de longitud n. El conjunto de reglas que especifican
esta transformaciéon son denominadas codigo del canal, el cual puede representarse con el siguiente
mapeo:

C:M—= X, (B.1)

donde C es el cédigo del canal, M es el conjunto de secuencias de longitud k, y X es el conjunto de
palabras cédigo de longitud n. El decodificador explota estos simbolos redundantes para determinar
los simbolos mensajes que fueron transmitidos. Codificador y decodificador consideran el sistema de
transmision digital completo como un canal discreto. Las diferentes clases de c6digos de canal se pueden
categorizar en tres amplias categorias: (1) deteccién de errores, en la cual interesa solamente detectar
los errores que ocurren durante una transmisién, ejemplos incluyen el requerimiento automatico de
repeticion (ARQ), (2) Correccién de errores hacia adelante (FEC), donde interesa corregir los errores
ocurridos durante la transmisién, y (3) cédigos de canal hibridos que combinan las dos categorias

previas. La presente Tesis se ocupa solamente de los esquemas FEC.

La idea clave detras de la correccién de errores hacia adelante es sumar simbolos redundantes extras
al mensaje a ser transmitido, y usar estos simbolos redundantes en el proceso de decodificaciéon para
corregir los errores introducidos por el canal. La redundancia puede introducirse en tiempo, frecuencia
o en el dominio espacial. Por ejemplo la redundancia en el dominio del tiempo es introducida si el
mismo mensaje es transmitido al menos dos veces, dicha técnica es conocida como cédigo de repeticion.
La redundancia espacial es utilizada como medio para alcanzar una transmisién con alta eficiencia

espectral, en la cual la modulacién es combinada con el control de errores.
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Figura B.1. Diagrama en bloques de un sistema de comunicacién éptica digital punto a punto.

Los cédigos considerados en comunicaciones por fibra éptica pertenecen generalmente a la clase
de cddigos bloque o a la clase de cédigos convolucionales. En un cédigo bloque (n, k) el codificador
del canal procesa la informacién entrante en bloques de k& simbolos sucesivos; para producir un bloque
codificado de n simbolos (n > k), conocido como palabra cédigo. Si el c6digo bloque es sistemdtico, los
simbolos de informacién permanecen sin cambios durante la operacion de codificacién, la cual puede
considerarse como la suma de n— k chequeos de paridad generalizados a los k simbolos de informacion.
Dado que los simbolos de informacién son estadisticamente independientes (como consecuencia de la
codificacién de fuente o aleatorizacién), la préxima palabra cddigo es independiente del contenido de
la palabra cédigo actual. La tasa de un cédigo bloque (n, k) se define como R = k/n, y la redundancia
como OH = (1/R—1)-100 %. En los c6digos convolucionales, sin embargo, la operacién de codificacion
se puede considerar como la convolucién de tiempo discreto de la secuencia de entrada con la respuesta
al impulso del codificador. Por lo tanto, los n — k chequeos de paridad generalizados son funcién no
solamente de los k simbolos de informacién sino también de las funciones de las m k-tuplas previas,
siendo m + 1 la longitud de la respuesta al impulso del codificador. La dependencia estadistica la
introduce la ventana de longitud n(m + 1), pardmetro conocido como longitud de restriccion de los
codigos convolucionales.

Como se mencioné anteriormente, el codigo del canal considera al sistema de transmisiéon completo
como un canal discreto, en el cual el tamano del alfabeto de entrada y de salida son finitos. En la Fig.
B.2 a) se muestra un ejemplo de un canal discreto sin memoria (DMC), el cual esta caracterizado por
las probabilidades de transicién del canal. Sea X = {xo,x1,...,27_1} el alfabeto de entrada del canal,
eY ={yo,y1,...,ys—1} el alfabeto de salida del canal. Este canal estd completamente caracterizado

por el siguiente conjunto de probabilidades de transicién:

plyjlz) =PY =y; | X =), 0<p(y; | =) <1,

(B.2)
ief{0,1,....,1—1}, jefo,1,...,J—1},

donde I y J denotan respectivamente los tamanos de los alfabetos de entrada y salida. La probabilidad
de transicién p(y; | ;) representa la probabilidad condicional de la salida del canal Y = y; dada la
entrada del canal X = z;. Dado que el canal introduce errores, si j # ¢, la correspondiente p(y; | x;)

representa la probabilidad condicional de error, mientras que para j = i representa la probabilidad
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Figura B.2. Dos ejemplos de canales discretos: a) canal discreto sin memoria y b) canal discreto con
memoria descripto por un trellis dindmico.

condicional de la recepcién correcta. Para I = .J, la probabilidad de error de simbolo promedio es
definida como la probabilidad que la variable de salida aleatoria Y; sea diferentes de la variable

aleatoria de entrada X;, promediando para todo j # i:

-1 J—1
P.=) pl@) > ply | =), (B.3)
i=0 J=0,j#i
donde las entradas fueron seleccionadas de la siguiente distribucion {p(z;) = P(X = x;),i =0,1,...,I—

1}, donde p(x;) se conoce como probabilidad a priori del simbolo de entrada z;. Las correspondientes

probabilidades de los simbolos de salida se pueden calcular como:

I—-1 I—-1
ply) =Y PV =y | X =)P(X =2;) = p(y; | z:)p(xi), j=0,1,...,J -1 (B.4)
=0 =0

La regla de decisién que minimiza la probabilidad de error, expresada como D(y;) = z*, se conoce

como regla de méximo a posteriori (MAP), y se puede formular de la siguiente manera:
Dly) =a*: P(*|y) > Plai|y), i=0,1,....1—1, (B.5)

Por lo tanto, la probabilidad de error de simbolo P. serd minima cuando para cada simbolo de salida
y; el simbolo de entrada z* tenga la probabilidad a posteriori P(z* | y;) mayor. Utilizando la regla

de Bayes se puede reescribir de la siguiente forma

Ply; |2%) . Py | 2:)P(z:)

Dlyy) =" P(y;) — P(y;) ’

i=0,1,...,]—1. (B.6)

Si todos los simbolos de entrada son igualmente probables P(x;) =1/I V(i =0,...,I — 1), la regla

de decisién correspondiente se conoce como regla de decisién de méxima verosimilitud (ML):

D(y;)=ax": P(y;|z*)>P(y;|z:), ¢=0,1,...,]—1. (B.7)
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Figura B.3. Interpretacién de la informacién mutua.

En la Fig. B.2 b) se muestra un modelo de canal discreto con memoria, el cual es mds apropiado
para comunicaciones épticas, porque el canal Optico es esencialmente un canal con memoria. Se asume
que el canal éptico tiene memoria igual a 2m + 1, siendo 2m el nimero de bits que influencian el
bit observado en ambos lados. Este trellis dindmico estd definido exclusivamente por el conjunto del
estado anterior, el siguiente estado, ademés de la salida del canal. El estado en el trellis se define
COMO 8j = (Tj—m, Ljmiply---rLjs Ljtl, -, Ljrm) = X[j —m,j + m], donde z, € X = {0,1}. Un
ejemplo de un trellis con memoria 2m + 1 = 5 se muestra en la Fig. B.2 b). El trellis tiene 2° = 32
estados (sg, s1, . -.,831), cada uno de los cuales corresponde a un patrén de cinco bits diferentes. Para
la descripcién completa del trellis, se pueden determinar las funciones de densidad de la probabilidad
de transiciéon (PDF) p(y; | z;) = p(y; | s),s € S a partir de los histogramas colectados, donde y;

representa la muestra que corresponde al bit transmitido x;, y S es el conjunto de estados en el trellis.

Una importante figura de merito para DMC es la cantidad de informacion transmitida por el canal,

la cual es conocida como informaciéon mutua y se define como

I(X;Y)=H(X)-HX|Y)
I—1 1

- 2 p(;)log, {p(%)] - :z::_;p(yj)::p(xi | ;) log, LW] , (B.8)

donde H(X) representa la incertidumbre acerca de la entrada del canal antes de observar la salida,
también conocida como entropia; mientras H(X | Y) denota la entropia condicional o la cantidad de
incertidumbre remanente acerca de la entrada del canal después de que la salida ha arribado. Por lo
tanto, la informacién mutua representa la cantidad de informaciéon (por simbolo) que es transmitida
por el canal, es decir, la incertidumbre acerca de la entrada del canal que se resuelve observando la
salida del canal. La informacién mutua se puede interpretar por medio del diagrama de Venn de la
Fig. B.3 a). El circulo de la izquierda representa la entropia de la entrada del canal, el circulo de
la derecha representa la entropia de la salida del canal, y la informacién mutua se obtiene mediante
la interseccién de ambos circulos. Otra interpretacién debida a Ingels [124] se muestra en la Fig.
B.3 b). La informacién mutua, es decir, la informacién transmitida por el canal, se obtiene como la

informacion de salida menos la informaciéon perdida en el canal.
Resulta claro de (B.8) que la informacién mutua no depende tnicamente del canal, y se podria

querer maximizar la informacién transmitida por el canal, para obtener la denominada capacidad de

canal:

-1
C =mixI(X;Y); sujeto a: p(x;) >0 Zp(:rz) =1 (B.9)
=0
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Ahora se dispone de las herramientas para formular el teorema de la codificacion de canal:
Se tiene una fuente discreta sin memoria con un alfabeto S y con una entropia H(S) que emite los
simbolos cada T segundos. Se tiene ademas un DMC con capacidad C siendo utilizado una vez cada

T. segundos. Entonces si
H(S)/T; < O/T., (B.10)

existe un esquema de codificacién mediante el cual la salida de la fuente puede ser transmitida sobre el
canal y reconstruida con una probabilidad de error arbitrariamente pequena. El parametro H(S)/T,
estd relacionado con la tasa de informacién promedio, mientras que el pardmetro C/T, estd relacionado
a la capacidad de canal por unidad de tiempo. Para un canal simétrico binario, la desigualdad (B.10)
se convierte simplemente en

R<C, (B.11)

donde R es la tasa del c6digo mencionada anteriormente.

Otro teorema muy importante es el tercer teorema de Shannon, también conocido como teorema
de la capacidad de informacion, y puede formularse de la siguiente manera:

La capacidad de informacién de un canal continuo de ancho de banda B Hz, perturbado por AWGN
con densidad espectral de potencia Ny/2 y limitado en ancho de banda B, estd dada por

Py .
C = Blog, (1 + NOB) [bits/s], (B.12)

donde P; es la potencia promedio transmitida. Este teorema representa un notable resultado de
la teorfa de informacién, porque conecta todos los pardmetros importantes del sistema (potencia
transmitida, ancho de banda del canal, y densidad espectral de potencia de ruido) en una sola férmula.
Algo a destacar es que los cdédigos LDPC pueden acercarse hasta 0,0045 dB del limite de Shannon
[26].

Codigos Bloque Lineales

Un cédigo bloque lineal (LBC) (n, k), se puede describir empleando la terminologia de los espacios
vectoriales, como el subespacio de un espacio vectorial sobre el campo finito GF(g), siendo ¢ una
potencia de un numero primo. Cada espacio estd descripto por su base, un conjunto de vectores
linealmente independientes. El ntimero de vectores en la base determina la dimensién del espacio.
Por lo tanto, para un cédigo bloque lineal (n,k) la dimensién del espacio es n, y la dimensién del
subespacio es k.

Ejemplo: cédigo de repeticion (n,1). El cdédigo de repeticién tiene dos palabras cédigo xg =
(00---0) y x; = (11---1). Cualquier combinacién lineal de estas dos palabras c6digo, es otra pa-

labra c6digo como se muestra a continuaciéon:

Xo + X0 = Xo
X0+X1:X1+X0:X1

X1—|—X1:X0

El conjunto de palabras cédigo de un LBC forman un grupo bajo la operacién de adicién, porque la
palabra codigo de todos ceros sirve como elemento identidad, y la propia palabra cédigo sirve como
elemento inverso. Esta es la razén por la cual los LBC también se denominan cédigos grupo. El codigo

bloque lineal (n, k) se puede ver como un subespacio k dimensional del espacio vectorial de todas las
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+ 0 1 .
0 0 1 0
1 1 0 1

o O O
=

Tabla B.1. Reglas de adicién (+) y multiplicacién (-).

n tuplas sobre el campo binario GF(2) = {0, 1}, con las reglas de adicién y multiplicaciéon dadas en
la Tabla B.1. Todas la n tuplas sobre GF(2) forman el espacio vectorial. La suma de dos n tuplas
a=(ai,as,...,a,)y b= (b1,ba,...,b,) es claramente una n tupla y la regla conmutativa es valida
porque c =a-+b = (a; +by,a2 +bo,...,a, +b,) = (by +ai,ba +az,...,b, +a,) =b+a. El vector
de todos ceros 0 = (00- - - 0) es el elemento identidad, mientras que la n tupla a es su propio elemento
inverso a +a = 0. Por lo tanto, las n tuplas forman el grupo Abeliano con respecto a la operacién de

adicién. La multiplicacién escalar se define como: aa = (aaq, aas, ..., aay), o € GF(2).

También son validas las leyes distributivas,

ala+b)=aa+ab
(e + Bla=ca+ Pa, Vo, e GF(2).

La ley asociativa (a - 8)a = « - (fa) se satisface claramente. Por lo tanto, el conjunto de todas las
n tuplas es un espacio vectorial sobre GF(2). El conjunto de todas las palabras c6digo de un cédigo
bloque lineal (n, k) forma un grupo Abeliano bajo la operacién de adicién. Se puede mostrar, de una
manera similar, que todas las palabras cédigo de un c6digo bloque lineal (n, k) forman un espacio
vectorial de dimension k. Existen k vectores base (palabras cddigo) tales que cada palabra cédigo es
una combinacién lineal de estas palabras codigo.

Ejemplo: cbdigo de repeticién (n,1): C = {(00...0),(11...1)}. Dos palabras cédigo en C pueden
representarse como la combinacién lineal del vector base todos unos: (11...1) = 1-(11...1),(00...0) =
1-(11...1) +1-(11...1).

Matriz Generadora

Cualquier palabra cédigo x del cédigo bloque lineal (n, k) se puede representar como una combi-

nacion lineal de los k vectores base g;(i = 0,1,...,k — 1) como se describe a continuacion:

X =mogo + M1 + -+ +Mk-18k—1

2o 20
g1 g1 (B.13)
=m . :vaG: . y m:(movml,...,mkfl),
k-1 k-1

donde m es el vector mensaje, y G es la matriz generadora (de dimensiones k x n), en la cual cada
fila representa un vector del subespacio de codificacion. Por lo tanto, para codificar, se multiplica
el vector mensaje m(mg, my,...,mg_1) con la matriz generadora G para obtener x = mG, donde

x(zo,21,...,Tn—1) €s una palabra cddigo.

Ejemplo: Las matrices generadoras para el cédigo de repeticién (n,1) Gyep v para el cédigo de
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Mo my -+ Mk_1 bo by -+ bp_k—1

Bits del mensaje Bits de paridad

Figura B.4. Estructura de una palabra cédigo sistemética.

chequeo de paridad simple (n,n — 1) Gpa, son respectivamente

100---01
010---01

Grep =[11---1] Gpar = . . (B.14)
000---11

Mediante operaciones elementales sobre filas en la matriz generadora, el c6digo puede transformarse
en sistematico
G = [Ix | P], (B.15)

donde Iy, es la matriz identidad de dimensiones k X k, y P es una matriz de dimensiones k x (n — k)

donde las columnas denotan las posiciones de los chequeos de paridad

Poo Po1 T Pon—k—-1
P1o P11 Pin—k-1
P=| " . " : (B.16)
Pk—1,0 Pk—11 - Pk—-1n—k-1

La palabra cédigo de un cédigo sistematico se obtienen mediante
x=[m|b]=m[L |P]=mG, G=[L|P], (B.17)

y la estructura de la palabra cédigo sistematica se muestra en la Fig. B.4.

Por lo tanto, durante la codificacién el vector mensaje permanece sin cambios y los elementos del

vector de chequeo de paridad b se obtienen mediante

b; = poimo + prima + -+ + Pr—1,iMk—1, (B.18)
donde
1, si b; depende de m;,
Pij = (B.19)
0, otro caso.

Durante la transmision el canal 6ptico introduce errores de tal manera que el vector recibido r se
puede escribir como r = x + e, donde e es el vector error (patrén) con las componentes determinadas

por

1, si ocurrié un error en la i-ésima posicion,

e; = (B.20)
0, otro caso.

Para determinar cuando el vector recibido r es un vector palabra cddigo, a continuacién se describe

el concepto de matriz de chequeo de paridad.
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B.2.2 Matriz de Chequeo de Paridad

Una matriz 1til asociada con los LBC es la matriz de chequeo de paridad. Si se expande la ecuacién
matricial x = mG en forma escalar de la siguiente manera:
o = Mo

1 = M

Tk—1 = Mk—1 (B 21)
T = Mmopoo + M1pio + -+ Mk—1Pk—1,0

Tr4+1 = MoPo1 +Mip11 + -+ Mr—_1Pk—1,1

n—1 — 0M0,n—k—1 1/1n—k—1 c—1/Mk—1,n—k—1
T MoPo,n—k—1 + M1P1n—k—1 1+ Mr_1Pk—1,n—k

Usando las primeras k igualdades, las tiltimas n — k pueden reescribirse de la siguiente manera:

Zopoo + T1p1o + -+ Tr—1pk — 1,0+ 2, =0
Zopor + T1p11 + -+ Tk — 1,1+ 241 =0

(B.22)
ToPO,n—k+1 + T1P1,n—k—1 + -+ Tp_pk —1n—k—-1+x,_1=0
La representacién matricial de (B.22) resulta:
T
Doo P10 Pk—1,0 10 -0
Po1 P11 Pk—1,1 o1 -0
[xoxl I xn_l] . . . . .
(B.23)
Pojn—k-1 Pln—k—1 ' Pk—1m—k-1 0 0 --- 1
T T T
=x[PTL, ] =xHT =0, H=[PTL, ], ...

La matriz H en (B.23) se conoce como matriz de chequeo de paridad. Facilmente se puede verificar

que:

GH' = [1,P] =P+P=0, (B.24)

In—k

lo cual significa que la matriz de chequeo de paridad de un cédigo bloque lineal (n, k) H es una matriz
de rango n — k y dimensiones (n — k) x n cuyo espacio nulo es el vector k dimensional siendo la base
la matriz generadora G.

Ejemplo: Las matrices de chequeo de paridad para el cédigo de repeticién (n,1) H,.p, y para el

c6digo de chequeo de paridad simple (n,n — 1) Hp,, son, respectivamente

1 01
HYCP : . : . . . ) Hpar == [11 e 1} . (B25)
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a) b)

Figura B.5. Tlustracién de la distancia de Hamming: a) d(x;,x;) > 2t + 1y b) d(x;,x;) < 2t + 1.

Ejemplo: Para el cédigo Hamming (7,4) las matrices generadora G y de chequeo de paridad H

estan dadas, respectivamente por

1000[110
0100[011 1011|100
G= H = |1110[010 (B.26)
0010|111
0111/001
0001|101

Cada cddigo bloque lineal (n, k) con matriz generadora G y matriz de chequeo de paridad H tiene un
c6digo dual con matriz generadora H y matriz de chequeo de paridad G. Por ejemplo, el codigo de

repeticion (n, 1) y el cédigo de chequeo de paridad simple (n,n — 1) son duales.

Propiedades de Distancia

Para determinar la capacidad de correccion de errores de un c6digo hay que introducir los conceptos
de distancia de Hamming y peso de Hamming. La distancia de Hamming entre dos palabras cédigo x
y Xa, d(x1,X2), se define como el niimero de posiciones en las cuales sus respectivos elementos difieren.
El peso de Hamming, w(x), de un vector palabra c6digo x se define como el niimero de elementos no
cero del vector. La distancia minima, d,;, de un LBC se define como la menor distancia de Hamming
entre cualquier par de palabras pertenecientes al codigo. Dado que el vector cero es una palabra codigo,
la minima distancia de un LBC se puede determinar simplemente como el menor peso de Hamming
de todas las palabras en el cédigo. Si se escribe la matriz de chequeo de paridad H = [hy hy --- h,],
donde h; es la i-ésima columna en H. Dado que cada palabra codigo satisface la ecuacién sindrome
xH” = 0, la distancia minima de un LBC se determina como el minimo ntimero de columnas en
la matriz H cuya suma es igual al vector cero. Por ejemplo, el cddigo Hamming (7,4) presentado
anteriormente tiene una distancia minima dp;, = 3 dado que la suma de la primera, la quinta y la
sexta columna dan por resultado el vector cero. Las palabras c6digo se pueden representar como un
punto en el espacio n dimensional, como se muestra en la Fig. B.5. El proceso de decodificacién puede
visualizarse con la creacion de esferas de radio ¢ alrededor de los puntos de las palabras codigo. El
vector recibido r en la Fig. B.5 a) se decodificard como una palabra cédigo x; porque su distancia de
Hamming d(x;,r) <t es la mds cercana a la palabra cédigo x;. Por otro lado, en el ejemplo mostrado
en la Fig. B.5 b) la distancia de Hamming d(x;,x;) < 2t y el vector recibido r que cae en el 4rea de
interseccién de las dos esferas no puede ser univocamente decodificado.

Por lo tanto, un c6digo bloque lineal (n, k) de distancia minima dp,q, puede corregir hasta ¢ errores,
siy solo si, t < [1/2(dmm — 1)] (donde || denota el entero més grande menor o igual a la cantidad
englobada) o equivalentemente dp,i, > 2t + 1. Si se estd interesado solamente en detectar ey errores

entonces dym > eq + 1. Por ltimo, si se estd interesado en detectar ey errores y corregir e, errores
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entonces dmin > €4 + €. + 1. El c6digo Hamming (7,4) es por lo tanto un simple corrector y doble
detector de errores. Generalmente, una familia de cédigos bloque lineales (n,k) con los siguientes

parametros:
= Longitud de bloque: n =2™ — 1
= Nimero de bits del mensaje: k =2 —m — 1
= Numero de bits de paridad: n — k =m
" dpin =3

donde m > 3, son conocidos como cédigos Hamming. Los cdédigos Hamming pertenecen a la clase de
cédigos perfectos, se denominan asi a los cddigos que satisfacen la desigualdad de Hamming con signo
igualdad [125, 126]:

on—k > Z_t; (’Z) (B.27)

Esta cota da cuantos errores ¢ se pueden corregir con un c6digo bloque lineal (n, k) usando la decodi-

ficacién por sindrome.

Ganancia de Codificacion

Una caracteristica muy importante de un cdédigo bloque lineal es la llamada ganancia de codifica-
cién, la cual se presentd en la secciéon introductoria de este apéndice como el ahorro alcanzable en la
energia por bit de informacién en relacién a la densidad espectral de ruido (Ej/Np) requerida para
alcanzar una determinada probabilidad de error de bit cuando se emplea codificacién en relacién a
cuando no se utiliza. Sea E. la energia por bit transmitida, y Fj la energia por bit de informacion.
Dado que la energia total de la palabra de informacién kEj debe ser la misma que la energia total de

la palabra cédigo nE., se puede obtener la siguiente relacién entre E. y Ejp:
E. = (k/n)E, = RE}. (B.28)

La probabilidad de error para BPSK sobre un canal AWGN, cuando se emplea un demodulador de

decisiones duras coherente (bit por bit), puede expresarse de la siguiente manera:

1 B\ 1 RE,
p=3 erfc ( No) =3 erfc ( Ny ) , (B.29)

donde la funcién erfc(x) se define como

2 [t
erfe(z) = T/ e *dz (B.30)
T x

Para alta SNR la probabilidad de error de palabra (que permanecen luego de la decodificacién) de un

codigo corrector de t errores estd dominada por un evento de ¢t + 1 errores:

n e n
Py(e) = (t+ 1>pt“(1 —p)" Tt~ <t+ 1)#“- (B.31)

La probabilidad de error de bit P, estd relacionada con la probabilidad de error de palabra mediante

21
- n

p, Py(e) = c(n, t)p't, (B.32)
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porque 2t + 1 y méas errores por palabra cédigo no pueden ser corregidos y ellos pueden ser localizados
en cualquiera de las n posiciones de la palabra c6digo, y ¢(n,t) es un pardmetro dependiente de la

capacidad de correccién de errores t y la longitud de la palabra cédigo n. Usando la cota superior

Py~ C<T;’ 2 {exp (_ﬁf”)]m . (B.33)

sobre erfc(x) se obtiene

La aproximacién correspondiente al caso no codificado es

1 E
Pb,uncoded ~ 5 exp <b) . (B34)

De las ecuaciones (B.33) y (B.34) e ignorando el pardmetro c¢(n,t) se obtiene la siguiente expresién

para la ganancia de codificacion utilizando decodificacion por decisiones duras

BofNo)ny - TEHL). (B.35)

La ganancia de codificacion asintética utilizando decisiones blandas correspondiente a codigos convo-
lucionales es [11, 127, 128, 129, 130]

(Eb/NO)uncoded

~ Rdn, B.36
(Eb/No)coded ( )

esto es cerca de 3 dB mejor que la decodificacién por decisiones duras (porque dpm > 2t + 1).

En comunicaciones 6pticas es muy comun usar el factor Q como figura de merito en cambio de la

SNR, la cual esta relacionada a la BER sobre un canal AWGN de la siguiente manera

BER = %erfc (%) . (B.37)

Sea BEReyt la BER a la entrada del decodificador FEC, y la BERg,; la BER a la salida del decodificador
FEC, y sea BER,er la BER objetivo (sea 10712 0 107!%). Las ganancias de codificacién CG y de

codificacién neta NCG se definen, respectivamente como [29]
CG = 20log, [erfc ™" (2BERyer)] — 201ogyq [erfc™" (2BERen;)|  [dB], (B.38)

NCG = 20logy [erfe™" (2BERyet)] — 201logy [erfe™ (2BERews)] + 10log;o B [dB]. (B.39)

Generalmente cuando se habla de ganancia de codificacion de refiere a ganancia de codificacién neta,

esta es una préctica habitual en la literatura de teoria de codificacion.

Cotas Importantes de Codificacion

En esta seccién se describen las principales cotas de codificacion incluyendo las cotas de Hamming,
Plotkin, Gilbert-Varshamov, y Singleton [125, 11, 127, 128, 129, 130, 131]. La cota de Hamming ya ha
sido introducida para los LBC en (B.27). La cota de Hamming para un LBC ¢ ario (n, k) estd dada

por
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donde ¢ es la capacidad de correccién del cédigo y (¢ — 1)° (") es el nimero de palabras recibidas que

i
difieren de una palabra codigo dada en ¢ simbolos. Hay i tomados de n formas en la cuales pueden
escogerse los i simbolos a partir de n simbolos y hay (¢ — 1)? posibles selecciones para los simbolos.
Los codigos que satisfacen la cota de Hamming con la igualdad se denominan cédigos perfectos. Los
cédigos de Hamming son perfectos porque n = 2"~% — 1, lo cual es equivalente a (1+ n)2k = 2" de tal
manera que la desigualdad se satisface con la igualdad. El cédigo de repeticién (n, 1) también es un

codigo perfecto. El c6digo Golay (23, 12) corrector de 3 errores es otro ejemplo de un cédigo perfecto

{1 + (213> + <223> + (233)] 212 = 223, (B.41)

La cota de Plotkin es la cota sobre la distancia minima de un codigo:

porque:

n2k-1

dmin =9k _ 1 (B42)

Es decir, si todas las palabras c6digo se escriben como las filas de una matriz 2¥ x n, cada columna

contendrs 25~1 0’s y 2F~1 1’s, con el peso total de todas las palabra cédigo n2*~1.
La cota de Gilbert-Varshamov se basa en la propiedad que la minima distancia dy,g, de un cédigo

bloque lineal (n, k), se puede determinar como el minimo ntimero de columnas en la matriz H cuya

n—1 n—1 n—1 n—k
< ) )+( 5 )+-.-+<dmin_2><2 1. (B.43)

Otra cota importante es la cota Singleton:

suma da cero:

domin <1 —k+ 1. (B.44)

Esta cota es sencilla de probar. Haya 1 solo bit presente en el vector informacién. Si éste se encuentra
involucrado en n — k chequeos de paridad, entonces el nimero total de unos en la palabra cédigo no
puede ser mayor que n—k -+ 1. Los cédigos que satisfacen la cota Singleton con igualdad son conocidos

como c6digos de méxima distancia de separacién (MDS) (por ejemplo, los cédigos RS son MDS).

Codigos Ciclicos

Los cédigos ciclicos son la clase generalmente més usada de LBC. Ejemplos de cédigos ciclicos
incluyen cédigos BCH, cédigos Hamming y cédigos Golay. Los cédigos RS son ciclicos pero también
no binarios. Los c6digos LDPC se pueden disefiar de manera que sean ciclicos o cuasi-ciclicos.

Si se observa un espacio vectorial de dimensiéon n. El subespacio de este espacio es un codi-
go ciclico si para cualquier palabra cédigo c(cg,c1,...,cn—1) un desplazamiento ciclico arbitrario
Cj(Cn—j,Cn—jt1s--++Cn=1,C0,C1,.-.,Cnj—1) €S otra palabra cédigo. Con cada palabra cédigo c (¢, c1, -

de un cédigo ciclico, se puede asociar la expresiéon polinomial de la palabra cédigo
c(x) = co+c1x + cox® 4+ F ez (B.45)
El j-ésimo desplazamiento ciclico, mod (2™ — 1), es también una palabra cédigo polinomial
9 (x) = 27 ¢(x) mod (2™ — 1). (B.46)

Es sencillo mostrar que el subespacio observado es ciclico si estd compuesto por polinomios divisibles

. 'acn—l)
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B.4

B.4.1

Vg V1 V2 V3 Vg4 7Us

Figura B.6. Grafo bipartito.

por un polinomio g(z) = go+ g1+ - -+ gn_xz" ¥ que divide a ™ — 1 al mismo tiempo. El polinomio
g(z), de grado n — k, es llamado el generador polinomial del cédigo. Si ™ — 1 = g(x)h(z) entonces
el polinomio de grado k es denominado el polinomio de chequeo de paridad. El polinomio generador
tiene las tres propiedades siguientes [125, 11, 127, 128, 129, 130, 131]:

1. El generador polinomial de un cédigo ciclico (n, k) es tnico (probado usualmente por contradic-

cién).
2. Cualquier multiplo del generador polinomial es una palabra cédigo polinomial.
3. El polinomio generador y el polinomio de chequeo de paridad son factores de =™ — 1.

El generador polinomial g(z) y el polinomio de chequeo de paridad h(z) cumplen el mismo rol de la
matriz generadora G y la matriz de chequeo de paridad H de un LBC. Las n tuplas relacionadas con

k=1g(z) pueden usarse en las filas de la matriz generadora k x n G,

los k polinomios g(x), zg(z),...,z
mientras que las n tuplas relacionadas a los (n— k) polinomios z*h(x 1), z*¥+1h(z=1), ... 2" Th(z™1)
pueden usarse en las filas de la matriz de chequeo de paridad (n — k) x n H.

Para codificar simplemente se multiplica el mensaje polinomial m(z) = mg+myz+---+my_ ¢!
con el polinomio generador g(x), es decir, ¢(x) = m(z)g(x) mod(z™ — 1), donde ¢(x) es el polinomio de
la palabra cédigo. Para codificar en forma sistemética se debe encontrar el resto de 2" *m(x)/g(x)

n—k

y sumarlo a la versién desplazada del polinomio mensaje " *m(z), esto es, c(z) = " *m(x) +

rem[z"~*m(zx)/g(z)], donde con rem|-] denota el resto de una entidad dada.

Codigos sobre Grafos

Descripcion General de los Cédigos sobre Grafos

Un grafo es un conjunto de nodos conectado por aristas o arcos. Hay varias formas para representar
un c6digo mediante un grafo. Hay dos tipos de nodos: los nodos de bit o variable (VN) y los nodos
de chequeo o restriccién (CN). Ademads los nodos de bit pueden conectarse solamente a los nodos
de chequeo y viceversa. Estos grafos con dos tipos de nodos y con la restriccién de que solamente
los nodos de diferente tipo pueden conectarse entre si, se llaman grafos bipartitos. En la Fig. B.6 se
muestra un ejemplo de un grafo bipartito de un cédigo LDPC.

Hay una correspondencia uno a uno entre el conjunto de todos los VN y el conjunto de todos los
bits en la palabra codigo, pero se permite que VN seleccionados sean perforados, significando que
los correspondientes bits no son transmitidos. El subconjunto de todos los VN conectados a un CN
particular tiene permitido tomar solo ciertos patrones de bits, segtin lo determinado por las ecuaciones
de chequeo de los CN.

La utilidad de describir un cédigo mediante un grafo yace en la simplicidad con la cual un de-

codificador iterativo se puede describir y analizar empleando el grafo. Los decodificadores iterativos
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asociados con los codigos basados en grafos pasan mensajes de nodo a nodo en el grafo del codigo vy,
como tales, se llaman decodificadores de paso de mensajes. Los mensajes pasados en dichos decodifi-
cadores contienen informacién probabilistica acerca de los valores de los bits del cédigo asociado con
los VN.
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