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Resumen

Los sistemas de comunicaciones opticos coherentes han revolucionado las comu-
nicaciones por fibra 6ptica, debido a su rendimiento superior ofrecido en comparacion
con la modulacién de intensidad y la deteccion directa. Se prevé que en los préoximos
anos, los sistemas coherentes para fibra éptica requeriran velocidades de transmi-
sion de datos de 1,6 terabits por segundo y superiores. Esto exige mayores tasas de
transferencia de simbolos y formatos de modulacién mas avanzados que los usados
actualmente. La fotonica de silicio emerge como una solucion prometedora para la
proxima generacién de transceptores épticos coherentes integrados, permitiendo re-
solver el dilema del escalamiento de complejidad del sistema manteniendo un bajo
consumo de energia y costo de fabricacion. Sin embargo, incrementar la complejidad
de esta clase de sistemas conlleva el inconveniente de una mayor sensibilidad a las
imperfecciones de fabricacion, tales como errores de amplitud y fase, limitaciones y
desajustes del ancho de banda, etc. Estas deficiencias son criticas y deben compen-
sarse si se quiere aprovechar el maximo potencial de la combinacién de la tecnologia
coherente y la fotonica de silicio. En esta Tesis, se propone una técnica novedosa y efi-
ciente para la compensacion de las imperfecciones electro-opticas en los transmisores
opticos coherentes para sistemas de comunicaciones por fibra 6ptica. La propuesta
se destaca por sus bajos requerimientos de hardware adicional, para su aplicacién en
los sistemas de comunicaciones actuales, y su capacidad de re-ajustarse en segundo
plano para lidiar con las imperfecciones dependientes del tiempo y del entorno, sin
interrumpir el funcionamiento normal del sistema. El método representa un avance
significativo con respecto a los métodos habituales de compensacién en tiempo real,
cuyos altos requerimientos son un importante factor limitante en su implementacion
comercial. Se proporcionan los fundamentos tedricos de la nueva técnica propuesta y
se presentan simulaciones numéricas en un escenario realista que muestra excelentes

resultados para formatos de modulacion y tasas de simbolos elevados.
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Abstract

Coherent optical communication systems have revolutionized fiber optic commu-
nications due to their superior performance compared to intensity modulation and
direct detection. It is anticipated that in the coming years, coherent systems for fiber
optics will require data transmission speeds of 1.6 terabits per second and beyond.
This demands higher symbol transfer rates and more advanced modulation formats
than those currently used. Silicon photonics emerges as a promising solution for the
next generation of integrated coherent optical transceivers, addressing the dilemma
of scaling complexity while maintaining low power consumption and manufacturing
costs. However, increasing the complexity of such systems poses the inconvenience
of greater sensitivity to manufacturing imperfections, such as amplitude and phase
errors, bandwidth limitations, and mismatches, among others. These impairments
are critical and must be compensated to unlock the full potential of the combination
of coherent technology and silicon photonics. In this Thesis, a novel and efficient
technique is proposed for electro-optic impairments compensantion of coherent op-
tical transmitters for fiber optical communication systems. The proposal stands out
for its low additional hardware requirements for application in current communica-
tion systems and its ability to readjust it self in background mode to deal with time
and environment dependent impairments without disrupting normal system opera-
tion. The method represents a significant advance compared to typical real-time
compensation methods, whose high requirements are a major limiting factor in their
commercial implementation. The theoretical foundations of the new technique are
provided, and numerical simulations in a realistic scenario are presented, showing

excellent results for high symbol rates modulation formats.
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Resumo

Os sistemas de comunicagoes opticas coerentes revolucionaram as comunicagoes
por fibra éptica, devido ao seu desempenho superior oferecido em comparagao com a
modulacao de intensidade e a detecao direta. Preve-se que nos préximos anos, os sis-
temas coerentes para fibra éptica exigirao velocidades de transmissao de dados de 1,6
terabits por segundo e superiores. Isso demanda taxas de transferéncia de simbolos
mais altas e formatos de modulagao mais avancados do que os utilizados atualmente.
A fotonica de silicio surge como uma solu¢do promissora para a proxima geracao
de transceptores opticos coerentes integrados, permitindo resolver o dilema do esca-
lonamento de complexidade do sistema mantendo um baixo consumo de energia e
custo de fabricacao. No entanto, aumentar a complexidade dessa classe de sistemas
acarreta o inconveniente de uma maior sensibilidade as imperfei¢coes de fabricacao,
como erros de amplitude e fase, limitagoes e desajustes de largura de banda, etc. Es-
sas deficiéncias sao criticas e devem ser compensadas se deseja explorar totalmente
o potencial da combinagao de tecnologia coerente e fotonica de silicio. Nesta Te-
se, propoe-se uma técnica inovadora e eficiente para a compensacao de imperfeicoes
eletro-opticas nos transmissores dpticos coerentes para sistemas de comunicagoes por
fibra déptica. A proposta destaca-se por seus baixos requisitos de hardware adicio-
nal, para sua aplicacao em sistemas de comunicacoes atuais, e sua capacidade de
reajustar-se em segundo plano para lidar com as imperfeicoes dependentes do tem-
po e do ambiente, sem interromper o funcionamento normal do sistema. O método
representa um avanco significativo em relagao aos métodos habituais de compen-
sacao em tempo real, cujos altos requisitos sao um importante fator limitante em
sua implementagao comercial. Sao fornecidos os fundamentos tedricos do esquema
proposto e apresentadas simulacoes numéricas em um cendrio realista que demonstra

excelentes resultados para formatos de modulacao e taxas de simbolos elevados.
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PBC Polarization Beam Combiner (Combinador de Polarizaciones)

PBS Polarization Beam Splitter (Separador de Polarizaciones)

PD Photodetector (Fotodetector)

PIC Photonic Integrated Circuit (Circuito Foténico Integrado)

PMD Polarization Mode Dispersion (Dispersion del Modo de Polarizacién)
PR Polarization Rotator (Rotador de Polarizaciones)

QAM Quadrature Amplitude Modulation (Modulacién en Amplitud y Cuadratura
de Fase)

QPSK Quadrature Phase Shift Keying (Modulacién por Desplazamiento de Fase

en Cuadratura)
SI System Identification (Identificacion de Sistemas)
SiP Silicon Photonics (Foténica en Silicio)
SNR Signal-to-Noise Ratio (Relacién Senal-Ruido)

T&H Track And Hold (Seguimiento y Retencién)



Siglas XXV

Tbps Tera-bits per second (Terabits por segundo)

THD Third Order Distortion (Distorsién de Tercer Orden)

TIA Transimpedance Amplifier (Amplificador de Transimpedancia)
TL Transmitter Laser (Laser Transmisor)

UI Unit-Interval (Intervalo-Unitario)

WDM Wavelength Division Multiplexing (Multiplexacién por Divisién de Longitud
de Onda)



CAPITULO

Introduccion

Sintesis: En este capitulo se introducen las principales caracteristicas de los
sistemas de comunicaciones opticas. Se expone, mediante un breve repaso, los avances
producidos en dicha drea hasta la fecha. Se presentan las problemdticas actuales en
el area de desarrollo de este trabajo. Finalmente, se presentan las contribuciones

realizadas a lo largo de esta Tesis.
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1.1. Contexto historico de los sistemas de comu-
nicacion por fibra 6ptica

El desarrollo de sistemas de comunicacion por fibra éptica tiene sus inicios al-
rededor del ano 1970. El enorme progreso realizado a lo largo de las ultimas cinco
décadas puede ser agrupado en distintas generaciones. Cada una de las cuales trajo
consigo una significativa mejora en el rendimiento del sistema, lograda mediante la

incorporacién de tecnologias innovadoras.

1.1.1. Primeras tres generaciones

Las primeras tres generaciones de transceptores 6pticos (1975-1989) se imple-
mentaron utilizando circuitos integrados foténicos (Photonic Integrated Circuits,
PICs) basados en Aseniuro de Galio (GaAs), y Niobato de Litio (LiNbOs) [1]. Es-
tos dispositivos eran fabricados a medida y ensamblados como componentes dis-
cretos. Se empleaban esquemas de modulacién de intensidad y deteccion directa
(Intensity Modulation - Direct Detection, IM-DD), siendo los primeros basados en
modulacién de encendido-apagado (On-Off Keying, OOK), para luego migrar a for-
matos mas avanzados como modulacién por amplitud de pulso (Pulse Amplitude
Modulation, PAM). La reducida complejidad de estos tipos de transceptores fue
un importante factor para su éxito comercial [1], permitiendo tasas transmisién
de 10 Mega-bits por segundo (Mega-bit per second, Mbps) iniciales hasta alcanzar los
8 Giga-bits por segundo (Giga-bit per second, Gbps) por canal [2].

1.1.2. Cuarta generacion

En la década del 90, las investigaciones mas importantes en este campo estuvieron
enfocadas en optimizar la eficiencia espectral de la comunicacion mediante la aplica-
cién de la técnica de multiplexacién por divisién de longitud de onda ( Wavelength
Division Multiplexing, WDM). La utilizacién de esta técnica permitié aumentar la
capacidad de transmision de datos en un mismo nodo de fibra éptica. Ello dio lugar
al nacimiento de una cuarta generacion (1990-2000) de sistemas de comunicaciones

Opticos, con tasas de transmision de datos que ascienden de 10 Gbps a 50 Gbps por
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canal [2].

Sin embargo, la creciente demanda de redes de comunicacién de gran capacidad
requiri6 el desarrollo de nuevas alternativas para hacer frente a las limitaciones de los
sistemas basados en IM-DD. Estas limitaciones incluyen, su baja eficiencia espectral,
puesto que no aprovechan ni la polarizacion ni la fase del campo electromagnético,
y su bajo desempeno en la compensacion de la dispersion introducida por la fibra,
debido a la pérdida de informacién de la fase de la senal recibida en el proceso de
conversion del dominio 6ptico al eléctrico. Sumada a estas limitaciones, la dificultad
para producir PICs a gran escala produjo un retraso en el proceso de estandarizacién
de las comunicaciones 6pticas, donde uno de los principales problemas a resolver fue

el alto costo de dichos dispositivos.

1.1.3. Quinta generacién

Durante las ultimas dos décadas, el desarrollo de obleas compuestas con materia-
les semiconductores que permiten la construccién de PICs hizo posible la produccién
en masa de circuitos foténicos, siendo el Fosfuro de Indio (InP) el material més
utilizado. Ello, aunado con el surgimiento de sistemas de comunicaciones 6pticos
coherentes y la evolucién de técnicas de procesamiento digital de senales (Digital

Signal Procesing, DSP), dio nacimiento a una quinta generacién (2000-presente).

Esta generacion introdujo significativas ventajas respecto a las anteriores, tales
como: una alta sensibilidad en el receptor y un drastico incremento de eficiencia
espectral gracias a la multiplexacién de la polarizacion (Dual Polarization, DP) y
al uso de formatos de modulacién en amplitud y cuadratura de fase (Quadrature
Amplitude Modulation, QAM) [3]. Estos cambios, a su vez, propiciaron una mayor
adopcion y un aumento en la demanda de este tipo de dispositivos, impulsando nue-
vas investigaciones con el objetivo de incrementar los volimenes de produccién de
PICs y reducir sus costos de fabricacién [4]. Las tasas de transmisién de datos alcan-
zadas ascienden de 100 Gbps a 1 Terabits por segundo (Tera-bits per second, Thps)

por canal [2].
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1.1.4. Fotodnica en silicio para sistemas opticos de comunica-

ciones

Actualmente la industria de las telecomunicaciones busca incrementar la capaci-
dad de transmision, desempeno y niveles de produccion de transceptores 6pticos me-
diante la introduccién de la tecnologia denominada foténica en silicio (Silicon Pho-
tonics, SiP). Esta nueva tecnologia permite fabricar elementos épticos y electrénicos
en un solo dispositivo utilizando el silicio como sustrato principal.

SiP posee dos grandes ventajas. En primer lugar, permite utilizar obleas de
200mm o 300 mm de didmetro. Por otro lado, hace posible la fabricacion de PICs
utilizando la misma infraestructura y procesos de fabricacién disponibles para la tec-
nologia de semiconductor de oxido-metélico-complementario (Complementary Metal-
Ozide-Semiconductor, CMOS). Esto, contrasta con la tecnologia basada en InP, cuya
oblea esta limitada a 100 mm [5], y su fabricacién requiere de componentes y técnicas

especiales [4].

1.2. Motivacion de la Tesis

La demanda de velocidad de datos en las comunicaciones por fibra optica se en-
cuentra en constante evolucion debido al aumento continuo de las tecnologias y las
aplicaciones que requieren velocidades de transmisién més rapidas. En la actualidad
estos sistemas utilizan diferentes esquemas de modulacién que van desde 4-PAM,
DP 16-QAM y DP 64-QAM para comunicaciones de corta distancia (intra-data cen-
ter (< 10km)) y media distancia (inter-data center (< 100km)), DP 16-QAM y
DP Quadrature Phase Shift Keying (QPSK) para larga distancia (long-haul (>
500 km)). Actualmente existen transceptores comerciales con velocidades de transmi-
sion de 400 Gbps, o 600 Gbps por longitud de onda, alcanzando tasas de transferencia
de 1.2 Thps en una sola fibra [6, 7]

Para los préximos anos, se espera que los sistemas de comunicacion por fibra
éptica operen con tasas de transmisién de 1.6 Thps [8] y superiores. Se anticipan
velocidades de simbolos de 90 a 120 Giga-Baudios (Giga-Baud, GBd) y constelaciones
cada vez més complejas, como DP 128-QAM y potencialmente DP 256-QAM [9, 10].
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Esto exige el desarrollo de dispositivos con capacidades de transmision y recepciéon
mayores, que ocupen un espacio fisico menor, preservando la integridad de la senal
y manteniendo una alta eficiencia energética. Asimismo, estos requerimientos deben
alcanzarse con un costo de implementacién lo mas bajo posible para garantizar su

adopcion en equipos comerciales.

La sinergia entre la tecnologia de comunicaciones basada en sistemas coherentes y
la tecnologia basada SiP representa actualmente la opcién mas eficiente en términos
de relacién costo-beneficio para la industria de las comunicaciones por fibra optica.
Esta combinacion permite aumentar la eficiencia espectral de los enlaces de fibra
Optica al tiempo que se logra una reduccién significativa en los costos de produccién,
mediante la fabricacion de una mayor cantidad de PICs por oblea utilizando la

infraestructura ya existente [7, 11, 12, 13].

Sin embargo, es importante destacar que utilizar formatos de modulacién cada
vez mas avanzados, plantea significativos desafios. Una de las problematicas mas re-
levantes es la pérdida de desempeno del transmisor dptico coherente que se produce
debido a las imperfecciones inherentes a la fabricacién de sus componentes, tanto
eléctricos como oOpticos. Estas provocan interacciones no deseadas entre los canales
del sistema, y su impacto se agudiza a medida que se incrementan la densidad de
simbolos de la constelacién y la complejidad del sistema [14]. Por este motivo, la
aplicacion de técnicas para el monitoreo y la compensacién de dichas imperfecciones
es indispensable si se quiere garantizar el cumplimiento las futuras tasas de transmi-
sién. A pesar de que en la actualidad se disponen de diversas técnicas para abordar
estos problemas, estas no estan exentas de presentar desventajas. Por ejemplo, en
algunos casos su desempeno es afectado por diferentes fuentes de ruido, y/o su imple-
mentacién es limitada debido a altos requerimientos y complejidad. Este escenario
da lugar a numerosas oportunidades para desarrollar propuestas innovadoras para la
compensacion de imperfecciones en los transmisores opticos coherentes, siendo este

el interés particular de la presente Tesis.
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Figura 1.1: Esquema general de un sistema de comunicaciones coherente para fibra
Optica.

1.2.1. Diagrama general de un sistema de comunicacién opti-

co coherente

La Fig. 1.1, muestra el diagrama de bloques simplificado de un sistema de comuni-
cacién 6ptico coherente. Este se compone del transmisor dptico coherente (Coherent
Optical Transmitter, COT), un canal 6ptico y un receptor éptico coherente (Cohe-
rent Optical Receiver, COR). En el COT la informacién a transmitir se pre-procesa
en un bloque DSP y, a continuacion, se convierte al dominio 6ptico a través del canal
electro-optico (Electro-Optical Channel, EOC). E1 EOC genera la senal QAM éptica
de doble polarizaciéon (DP-QAM) mediante multiplexacién de la polarizacién y la
modulacién de la amplitud y fase del ldser transmisor (Transmitter Laser, TL). A
continuacion, la senal optica modulada se transmite por el canal optico, el cual se
compone de enlaces de fibra 6ptica y amplificadores épticos (Optical Amplifier, OA).
Los OAs permiten compensar la atenuacién de la fibra optica, pero a su vez agregan
ruido de emisién espontdnea amplificada (Amplified Spontaneous Emission, ASE),
siendo éste una de las principales fuentes de ruido del canal 6ptico [15].

Una vez recibida en el COR la senal 6ptica es demodulada mediante un demo-
dulador 6ptico coherente y un laser asociado a un oscilador local (Local Oscillator,
LO). De esta forma se separan las componentes QAM de fase y cuadratura de cada
polarizacion, las cuales son luego convertidas al dominio digital para ser procesadas
por el DSP del COR. En este tltimo se compensan los efectos del canal y se realiza

la decision del simbolo recibido.



1.2. Motivacion de la Tesis 7

1.2.1.1. Canal electro-optico

La Fig. 1.2 presenta la estructura general del EOC de un COT de doble polariza-
cién. La senales digitales a transmitir desde el DSP del COT se convierten, a través
del EOC, en las componentes en fase (I) y las componentes en cuadratura (@) para
ambas polarizaciones; HI y H(Q) para la polarizacién horizontal (H); VI yVQ para

la polarizacion vertical (V).

—

Divisor Seiial
coT ' transmitida i

TL

...............................................................

Figura 1.2: Esquema de un transmisor 6ptico coherente (COT) y el canal electro-

éptico (EOC).

El EOC se compone de conversores digital-analégico (Digital to Analog Con-
verters, DACs), controladores (Device Drivers, DEVs) y moduladores 1Q-Mach-
Zenhender (Mach-Zehnder Modulators, MZMs). Estos, permiten la transformacién
de las senales digitales provenientes del DSP al dominio 6ptico, generando una senal
QAM para cada polarizacién. Una vez en el dominio 6ptico, el rotador de polariza-
ciones (Polarization Rotator, PR) y el combinador de polarizaciones (Polarization
Beam Combiner, PBC) multiplexan la polarizacién del TL para generar la senal
DP-QAM a la salida del COT.

En este contexto es importante destacar que las imperfecciones y desapareamien-
tos de los componentes que integran el sistema de comunicaciones épticos coherentes

degradan su desempenio y limitan la tasa de baudios maxima que pueden alcanzar.
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En particular, los COTs estan expuestos a imperfecciones inevitables en el EOC que
son consecuencia de defectos de fabricacién, variaciones de temperatura y/o dife-
rencias de longitud en caminos épticos y eléctricos. A continuacién se realiza una

descripcion de las principales fuentes de degradacién de desempeno en el EOC.

1.2.1.2. Imperfecciones del canal electro-6ptico

Las imperfecciones y/o limitaciones en los componentes eléctricos y épticos del
EOC dificultan la implementacion de constelaciones de alta densidad de simbolos
o esquemas de alta velocidad de simbolos [14]. Estas degradan en gran manera el
desempeno del sistema, disminuyendo la robustez de la transmision ante el ruido del
canal optico.

En este sentido, las principales fuentes de degradacién son:

1. La interferencia intersimbolo (Intersymbol Interference, 1SI), que se origina
por las limitaciones y desajustes en el ancho de banda (Bandwidth, BW) (i.e.,
BW error) y el desalineamiento temporal entre I 'y @ (i.e., I/Q Time skew),
producido por los desbalances temporales entre funciones de transferencia de

los componentes del EOC.

2. La pérdida de ortogonalidad de la constelacion, generada por el error de fase
(error de cuadratura) (i.e., Phase error) de los IQ-MZMs.

3. Las pérdidas de simetria de la constelacion, producidas por los desbalances de

amplitud (i.e., Gain error) de los componentes que conforman el EOC.

Adicionalmente, para el caso de los sistemas de doble polarizacion se suma el des-
balance entre polarizaciones, producido por el desalineamiento temporal y desbalance
de ganancia entre las polarizaciones H/V.

En la Fig. 1.3.a) se grafica una constelacién demodulada en un receptor ideal,
correspondiente a una transmision 64-QAM de una sola polarizacién sin imperfec-
ciones en el EOC, sin tomar en cuenta el ruido en el canal 6ptico. Se observa que
los simbolos transmitidos se mantienen equidistantes entre si, sin interferirse. Asi-
mismo, la forma de la constelacién mantiene su amplitud vertical y horizontal sin
alteraciones y su ortogonalidad no se ve afectada. El caso contrario se puede obser-

var en la Fig. 1.3.b), donde se introdujeron las fuentes de degradacién nombradas
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anteriormente. Se puede advertir el efecto de dispersion de los simbolos debido a los
desbalances temporales entre 1/Q y a las limitaciones BW en los componentes del
EOC. Sumado a esto, se produce la pérdida de ortogonalidad de la constelacion y el

desbalance de amplitud vertical y horizontal.

Sin Imperfecciones Con Imperfecciones
1 o« o o o o o o o 11 3 i 3
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Figura 1.3: Comparacién de constelaciones demoduladas en un receptor ideal para
una transmision de 64-QAM, sin ruido en el canal 6ptico. a) Sin imperfecciones en
el EOC. b) Con imperfecciones en el EOC.
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1.3. Trabajos relacionados

El impacto de las imperfecciones en el diseno de moduladores coherentes de alta
velocidad basados en SiP ha sido reportado recientemente en [16], en el cual se
evalian pérdidas opticas e interferencia intersimbolo, debidas a limitaciones en el
ancho de banda del modulador. En particular, en [16] se investiga el desempeno de
un modulador SiP para un sistema 16-QAM con velocidad de simbolos de 60 GBd
en una sola polarizacién (i.e., 240 Gbps). Si bien se muestra que es posible alcanzar
un desempeno comparable al de los sistemas comerciales existentes en la actualidad,
los resultados en [16] presentan una significativa penalidad puesto que no se incluyen
técnicas para compensar los desajustes del modulador. Es importante destacar que la
necesidad de estas técnicas se exacerba cuando se adoptan esquemas de modulacion
de alto orden como 64-QAM o 128-QAM.

En [17] se presentan resultados experimentales de un modulador SiP para 16-QAM
a 85 GBd y 64-QAM a 64 GBd. En el caso de 64-QAM, se observa una penalidad
de aproximadamente 7dB respecto a la curva tedrica a una tasa de error de bit
(Bit Error Rate, BER) de 2 x 1072, Teniendo en cuenta que estos resultados sélo
incluyen las imperfecciones del modulador (i.e., no considera las imperfecciones del
demodulador ni el receptor).

En base a lo expuesto, queda claro que resulta fundamental la aplicacién de
técnicas para la compensacion de imperfecciones para mejorar el desempeno de los
transmisores coherentes de alto orden. Es importante tener en cuenta que dicha
conclusion no sélo se limita los sistemas de comunicacién coherentes basados en SiP,
sino que se extiende a todas las plataformas disponibles para transceptores épticos

coherentes.

1.3.1. Compensaciéon de imperfecciones de un transmisor
optico coherente
El enfoque convencional usado para la compensacién de las imperfecciones en el

transmisor optico coherente (COT) se basa en la aplicacién de algoritmos de com-

pensacion a la senal recibida, los cuales se ejecutan en el DSP del receptor 6ptico
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coherente (COR). Sin embargo, la inevitable presencia de ruido ASE producido por
los amplificadores épticos (OAs) conlleva a un aumento de ruido en la senal recibi-
da y la consecuente degradacion en el desempeno de las técnicas de compensacién
aplicadas en el receptor [18].

Un enfoque alternativo son las técnicas de compensacion de imperfecciones del
EOC basadas en algoritmos aplicados en el DSP del COT. Estas realizan una com-
pensacion a la senal antes de ser transmitida por el canal 6ptico, lo cual evita tener
que procesar el ruido y los efectos del canal éptico, permitiendo alcanzar mayores
niveles de desempeno. Existen en la literatura diferentes técnicas aplicadas en el
COT para lidiar con las imperfecciones de EOC y se pueden separar en dos grandes

grupos:

1. Las técnicas en primer plano (i.e, foreground), se caracterizan por ser ejecu-
tadas encontrandose el sistema fuera de servicio, e incluyen calibraciones en
fabrica y de mantenimiento en campo. Una desventaja importante de éstas es
que no son adaptivas, lo que significa que no son capaces de monitorear des-
balances en el sistema en tiempo real. En [19], se describen calibraciones de
fabrica para corregir los retardos temporales, pero no puede compensar cambios
dindmicos causados, por ejemplo, por variaciones de temperatura y envejeci-
miento. En [20], calibraciones en el campo, se logran mediante el uso de tonos

de calibracion conocidos y componentes de bajo ancho de banda.

2. Las técnicas en sequndo plano (i.e, brackground), se caracterizan por monito-
rear la senal de salida del COT sin interrumpir el servicio a través de un canal
de realimentacién, para posteriormente, aplicar técnicas de compensacién de
acuerdo a la informacion obtenida. Son capaces de trabajar sin la necesidad de
sacar al sistema fuera de servicio y tienen la ventaja de ser adaptivas. En [21],
se propone un método para detectar retardos temporales entre /() mediante
la deteccién del pulso de sincronismo a la salida del COT. En [22, 23], el desba-
lance en la respuesta en frecuencia entre I/() es monitoreado usando un tnico
fotodetector mostrando un desempeno comparable a los métodos convenciona-
les aplicados en el receptor. En [24], una red neuronal (Neural Network, NN),

es entrenada con diferentes valores de imperfecciones /(@) para lograr el rastreo
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de los desbalances en tiempo real. En [25], una NN es entrenada usando mues-
tras de la senal transmitida con el objetivo de estimar las imperfecciones del
EOC y lograr su compensacién. En [26], se presenta un método para la pre-
compensaciéon de DACs y mezcladores del transmisor a través de un bloque
miultiples entradas y multiples salidas (multiple-input multiple-output, MIMO)
y el algoritmo de identificacion de sistemas (System Identification, SI).

En base a lo expuesto, las técnicas en sequndo plano aplicadas en el DSP del
COT resultan mas propicias para su aplicaciéon en los sistemas de comunicaciones
modernos de alta velocidad. Esto es debido a que no interfieren en el funcionamiento
normal del sistema y su desempeno no es afectado por el ruido del canal éptico.
Ademas, su adaptabilidad es fundamental para corregir cambios en las condiciones
de operaciéon. Sin embargo, las propuestas actuales de esta naturaleza poseen dos
grandes desventajas.

En primer lugar, para funcionar precisan contar con toda la informacion de la
senal transmitida. Esta caracteristica representa una limitacion significativa, debido
a que implica que los componentes necesarios para la implementacion de su canal de
realimentacién, requieren un ancho de banda similar al que poseen los componentes
del EOC (BW de realimentacién completo). Esto conlleva un aumento en los recursos,
tiempos de diseno, y tiempo de produccién en caso de que se requiera aplicar estas
técnicas en productos comerciales. En segundo lugar, las propuestas actuales no
compensan de manera integral las imperfecciones del EOC (presentadas en la Seccion
1.2.1.2). Esto limita la capacidad de compensacién de las propuestas, lo que a su vez
reduce su efectividad.

Una propuesta que logre superar las desventajas previamente senaladas implicaria
un notable avance en el campo de las técnicas de compensacion para los sistemas de

comunicaciones coherentes por fibra éptica.

1.4. Objetivos de la Tesis

Actualmente, y como se expuso en la Seccidn 1.3 (Trabajos relacionados), no
existe una propuesta que aborde de manera integral la correccion de todas las imper-

fecciones presentes en el EOC mencionadas en la Subseccion 1.2.1.2, esto constituye
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una solucién suboptima. Ademas, los métodos actuales aplicados en el DSP del COT
que actian en segundo plano, presentan la desventaja de ser altamente complejos

debido a sus exigencias de gran ancho de banda.

Por esta razon, la presente Tesis introduce una propuesta capaz de compensar
dichas imperfecciones de manera integral y al mismo tiempo capaz de operar con
bajos requisitos de ancho de banda. Ello la constituye como una soluciéon éptima al
mismo tiempo que eleva sus posibilidades de implementacion. En la Tabla 1.1, se
enumeran las principales técnicas mencionadas en la Seccion 1.3 y la propuesta de
la presente Tesis, diferenciando el tipo de método, el ancho de banda requerido y el

alcance de la compensacion.

La contribucion principal de la presente Tesis es abordar eficazmente el desafio
de optimizar la produccién a gran escala de circuitos electro-épticos, mediante al-
goritmos disenados especificamente para mitigar las limitaciones inherentes a estos
procesos. De esta manera, aspiramos a maximizar el potencial de la fabricacién de

PICs basados en tecnologias como SiP y sus equivalentes.

Trabajo Método BW de realimentaciéon | Compensacién
Yue 2016 [19] Primer plano | Bajo

Diniz 2017 [21] Segundo plano | Completo
Savian 2018 [24] Primer plano | Completo
Paryanti 2020 [25] | Segundo plano | Completo

Retardo temporal entre 1/Q y H/V

Respuesta en frecuencia 1/Q

Fan 2021 [20] Primer plano | Bajo

Yoshida 2021 [22] | Segundo plano | Completo

Galleto 2021 [26] | Segundo plano | Completo Imperfecciones de los DACs
Respuesta en frecuencia I/Q

Esta Tesis Segundo plano | Bajo Retardo temporal entre I/Q y H/V

Desbalance de ganancia entre I/Q y H/V
Error de cuadratura

Tabla 1.1: Comparacién de técnicas para la compensacién de imperfecciones en el
EOC basadas en algoritmos aplicados en el DSP del COT
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1.4.1. Aporte de la Tesis

En la presente Tesis se propone una nueva técnica para compensar las principa-
les imperfecciones lineales del canal electro-optico (EOC) de un transmisor dptico
coherente (COT). La técnica desarrollada en esta Tesis posee las siguientes carac-

teristicas:
1. Opera utilizando el DSP presente en el COT.

2. Posee la capacidad de compensar dinamicamente los desbalances del EOC en

tiempo real, trabajando en segundo plano

3. Es capaz de operar con componentes de ancho de banda menores a los dispo-

sitivos que componen el EOC.

4. Es capaz de compensar todas las imperfecciones del EOC nombradas en la

Subseccion 1.2.1.2 de manera integral.

Una versién generalizada de la propuesta [27], que incluye los principales fun-
damentos matematicos, esta disponible en el repositorio de acceso libre Arziv y se
denomina “Linear channel estimation based on a low-bandwidth observa-

tion channel with unknown response, 2021, arXiv:2110.07776”.

Por otra parte, una primera version abreviada de la propuesta de esta Tesis apli-
cada a las comunicaciones por fibra optica, se desarrolla en el contexto del congreso
Optical Fiber Communications Conference (OFC). La publicacién, [28], se denomina
“Reduced complexity adaptive background compensation of electro-optic
tx impairments in coherent optical transceivers, in 2022 Optical Fiber
Communications Conference and Exhibition (OFC), pp. 1-3, 2022.”.

Finalmente, la propuesta de esta Tesis se desarrolla en detalle para su publicacion
en la revista cientifica Journal of Lightwave Technology (JLT). La publicacion, [29], se
denomina “Low-complexity adaptive background compensation of coherent
optical transmitters, Journal of Lightwave Technology, vol. 41, no. 2, pp.
489-507, 2023.”
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1.5. Organizacién de la Tesis

La organizaciéon de la presente Tesis es la siguiente. El Capitulo 2, describe el
modelo matematico del COT con imperfecciones en el EOC. Asimismo, se expone a
través de simulaciones numéricas, el impacto de dichas imperfecciones en el sistema
de comunicaciones coherente. En el Capitulo 3, se introduce el algoritmo de iden-
tificacién de sistemas (SI), para luego presentar el desarrollo general de una nueva
técnica basada en dicho algoritmo. El Capitulo 4, describe en detalle la contribucién
de la presente Tesis. Se describe a través de demostraciones matematicas una nueva
técnica de compensacion de imperfecciones para el EOC de un COT), la cual se des-
taca por sus bajos requerimientos de ancho de banda. En el Capitulo 5, se presentan
los resultados numéricos para comprobar el desempeno de la propuesta de esta Tesis.
Para dar soporte al marco tedrico y demostrar la practicidad de la técnica, se presen-
tan los resultados numéricos para un sistema de comunicaciones éptico coherente de
64-QAM de doble polarizacién a 128 GBd. Finalmente, en el Capitulo 6, se presentan

las principales conclusiones de la Tesis.



CAPITULO

Impacto de las Impertecciones del Canal
Electro—()ptico sobre el Desempeno de un

"Transmisor Optico Coherente

En este capitulo, se exponen las diferentes fuentes de degradacion en el canal
electro-optico de los transmisores opticos coherentes y se analiza su impacto en el
desempeno del sistema a través simulaciones numéricas. Para ello, se introduce el
esquema general de un sistema de comunicaciones optico coherente, del cual se extrae
un modelo numérico del canal electro-optico que se utiliza a lo largo de esta Tesis.
Por ultimo, se elabora una discusion sobre las técnicas existentes para compensar

dichas imperfecciones.

16
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2.1. Sistema de comunicacién 6ptico coherente

En la Fig. 2.1 se presenta un esquema simplificado del sistema de comunica-
ciones que se aborda en esta Tesis, el cual consta de tres componentes principales:
el transmisor 6ptico coherente (COT), el canal éptico de transmision y el receptor
6ptico coherente (COR). En el lado del COT, las senales digitales provenientes del
DSP ingresan al canal electro-6ptico (EOC) y se convierten a través de los DACs y
DEVs en las componentes eléctricas analogicas HI, HQ, VI y V(). A su vez, la por-
tadora éptica proveniente del laser transmisor (TL) se divide en dos partes iguales,

portadora superior e inferior, mediante el divisor éptico.

Las senales, HI y H(Q), modulan a través del IQ-MZM los parametros de amplitud
y fase de la portadora superior, generando una senal QAM en el dominio 6ptico. Esta
es luego convertida en la onda polarizada H a través de rotador de polarizacién (PR).
De igual manera, las senales eléctricas VI y V(), modulan la portadora inferior para
generar la onda polarizada V. Finalmente, las ondas polarizadas H y V, se combinan
a través del combinador de polarizaciones (PBC) para generar una senal éptica con

modulacion de amplitud y fase de doble polarizacion, DP-QAM.

La portadora laser modulada se inserta en el canal 6ptico de transmision a través

COT |—> seflal optica —— sefial eléctrica‘ COR
e mmmmmmmmmmo- R BPD TIA )
Canal Electro-Optico Canal ()ptico -
DEVs HI 1Q-MZM 90° g i% B
Hybrid i%
= s

1
1
1
1
1
T
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1

DSP DSP

Fibra Vl/ Fibra b
Optica AQ Optica Ly
90°

Hybrid | |

-

! Mux.de
iPolarizacion

E N\ >(B5) [PBSp% LO

e
_ X
3

AR

> > > >
<5 Ol« z|B gz
VolRs! Al o9& A=

Figura 2.1: Esquema de un sistema de comunicacién éptico coherente. La informacién
digital a transmitir provista por el DSP del transmisor 6ptico coherente (COT), es
transformada al dominio 6ptico a través del canal electro-6ptico (EOC), luego es
transmitida por el canal 6ptico para finalmente ser demodulada y recuperada por el
receptor 6ptico coherente (COR).
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del cual se propaga por medio de los enlaces de fibra éptica, y experimenta efectos
como la dispersién cromatica (Cromatic Dispersion, CD), dispersién de polarizacion
(Polarization Mode Dispersion, PMD) y atenuacién [15]. A fin de mitigar la ate-
nuacién a lo largo del canal se concatenan periddicamente amplificadores épticos
(OA), que en contrapartida agregan ruido de emisién espontanea amplificada (ASE)
a la senal. Por el lado del receptor éptico coherente (COR), la senal éptica recibida
se descompone en las polarizaciones H y V mediante el separador de polarizacio-
nes (Polarization Beam Splitter, PBS). Estas ingresan luego al demodulador éptico
coherente conformado por los acopladores hibridos (90° Hybrid), los foto-detectores
balanceados (Balanced Photodectors, BPDs) y el oscilador local (LO). El demodula-
dor permite extraer las componentes HI y HQ, VI y V(), las cuales son trasladadas
al dominio digital mediante los amplificadores de transimpedancia ( Transimpedance
Amplifiers, TIAs) y los convertidores analégico a digital (Analog to Digital Conver-
ters, ADCs). Los datos digitales resultantes estdn sujetos a la ecualizacién de senal
mediante el DSP de manera que las distorsiones de senal propias de la fibra éptica,

como la CD y la PMD entre otras, puedan compensarse.

Como se mencion6 en el Capitulo 1, las nuevas demandas por parte del mercado
de las comunicaciones por fibra éptica promueven el incremento del orden de mo-
dulacién de los sistemas coherentes. Sin embargo, esto conlleva desafios notables,
principalmente en la implementacion practica del COT. Las imperfecciones habi-
tuales en los dispositivos que conforman el EOC, que no resultan restrictivas para
los formatos de modulacién comunes, se convierten en un importante fuente de pe-
nalidad cuando se implementa una constelacion de alta densidad de simbolos o un

esquema de alta tasa de simbolos.

A continuacion se presenta el modelo matematico del COT y el EOC que se
utiliza a lo largo de esta Tesis y se analiza el impacto de las imperfecciones de estos

en el sistema de comunicaciones a través de simulaciones numéricas.
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2.2. Modelo matematico del transmisor 6ptico cohe-

rente

En la Fig. 2.2, se presenta el esquema del modelo del COT que se usa a lo largo
de esta Tesis. Este se compone del EOC, conformado por los IQ-MZM, los DEVs y
los DACs. La portadora ldser se denota como F(t), mientras que las sefiales a trans-
mitir se representan mediante las serales digitales de entrada xf[n] y x{)[n], donde
o representa las polarizaciones horizontal (H) y vertical (V'), tal que o € {H,V}.

La sefial éptica transmitida se describe como E2,(t), la cual ingresa a un bloque

out
demodulador coherente ideal. Este bloque permite llevar a cabo la demodulacién

ideal de la senal E°

¢ +(t), mediante un oscilador local que opera a la misma frecuencia

portadora E(t). Como resultado se obtienen las senales digitales de salida, y$[n] y
Yoln]. A continuacion se describe el modelo matematico del COT sin imperfecciones
en el EOC.

Sea a®[k] = af[k] + jag)[k] la secuencia de stmbolos QAM a transmitir, tal que:
E{a®[m](a”[n])"} = dmndou, (2.1)

donde &£{.} denota el valor esperado, y o,v € {H,V}. La Ec. 2.1 indica que la

[ —— sefial éptica ——» seiial eléctrica |

COT

------------------------------------------

E MZM E Egy(t) Demodulador | y7[n]
B(t) : bt Coherente
E MzM Hr/2 E Sl pg L)

)

E(t)

------------------------------------------

Figura 2.2: Esquema del modelo matematico del COT.
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secuencia a?]k] solo se correlaciona con si misma para un mismo numero de muestra
y una misma polarizaciéon, lo que significa que las probabilidades de las secuencias

son independientes entre si.

Se define Ty 1/T; como la duracién del simbolo y la frecuencia de muestreo de
los DACs, respectivamente. A modo de simplificacién, suponemos que el factor de
sobremuestreo Oy = T'/T; es un numero entero mayor que la unidad (tipicamente
O, = 2). En base a esto, las senales digitales de entrada de los DACs para una pola-
rizacion g dada, se pueden expresar como la convolucién de la secuencia de simbolos
a transmitir con la respuesta al impulso sobremuestreada del filtro de transmision
Fn], tal que

z°[n] = z7[n] + jrg[n] Zag [n — Osk], (2.2)

donde n y k son la muestra y el indice de simbolo, respectivamente. A partir de la

Ec 2.2, los DACs ideales producen las senales de entrada analdgicas,

28(t) = x7(t) +jzg(t), (2.3)

tal que
=V Z xi[n|rect(t/Ts — n), (2.4)

donde i representan las componentes en fase (I) y cuadratura (Q), tal que i € {I,Q},

V2 es la tensién nominal del DAC y rect(x) es la funcién rectangular definida como,

rect(zr) = { (1) —1/2 o<tz)< 1/2 : (2.5)

Las senales de la Ec. 2.3 modulan las componentes I y () de la portadora éptica
E(t) = Eycos(wot + ¢) mediante sus respectivos MZMs, siendo Fy la amplitud del
campo eléctrico, wy la frecuencia central de la portadora y ¢ la fase inicial descono-
cida. Si se consideran que los DEVs son ideales y que ademés los MZM trabajan en
la zona lineal, las senales opticas de salida a la salida del modulador coherente se

pueden representar como:

E2.(t) = Eo {foﬁ(t)cos(wot + @) + KHEhH(t)sin(wot + ¢)} , (2.6)
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con Kk} =7 /2V?

T

siendo V2 la tensién de conmutacién de media onda (i.e., half-wave

switching voltage) de cada MZM por componente 7 y polarizacién p.

2.2.1. Demodulador coherente ideal

La senal Optica transmitida E2,(t), ingresa al demodulador éptico coherente

out

ideal de la Fig. 2.2, del cual se obtienen las senales analdgicas de salida (idealmente

demoduladas) dadas por,

yo(t) = yi(t) + Jjyg(t) (2.7)
tal que,
y7(t) = LP {Egcos(wot + ¢) By (t)} (2.8)
Yy
yo(t) = LP { Epsin(wot + ¢) Egu (1)} (2.9)

Las Ecs. 2.8 y 2.9 corresponden a una deteccién coherente homodina estandar,
con la misma portadora F(t) como oscilador local, donde LP{.} representa el filtrado

paso bajo de banda base dado por

LP {x(t)} :/JZ(T)SinC (t;7> dr. (2.10)

s

siendo sinc(t) = sin(nt)/wt. Despreciando los componentes de cuantificacion, las

senales digitales de salida dadas por,
y°[n] = yiln] + jyg[nl, (2.11)

se obtienen como
yln] =y°(nTy), o€ {H,V} (2.12)

En base a lo expuesto, es posible determinar que el modelo del COT representado
en la Fig. 2.2, muestra una correspondencia proporcional entre las senales senales

digitales de entrada y senales digitales de salida, es decir

y?[n] oc x¢[n] = x§[n] + jzg[n], (2.13)
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de esta manera se consigue una demodulacion éptica exacta de la portadora.

2.2.2. Modelo matematico del canal electro-6ptico con im-

perfecciones

Como se mencioné en el Capitulo 1, las imperfecciones y limitaciones de los
componentes eléctricos y 6pticos, repercuten directamente en el rendimiento del dis-
positivo. En esta Tesis nos centramos particularmente en las imperfecciones lineales
del EOC del COT. A continuacién se describe el modelo matematico de cada una
de ellas.

El comportamiento no ideal de los caminos eléctricos entre los DACs, [!s, [!s3]driver
y los MZMs se pueden modelar mediante las funciones de respuesta al impulso h;(t),

las cuales modifican las senales analdgicas de entrada como

() = / Be(r)2l(t — 7) dr, (2.14)

siendo x?(t) la senal analdgica de entrada en cual se incluyen las imperfecciones.

Las funciones h{(t) son cominmente modeladas como filtros pasa-bajo e introdu-
cen interferencias entre simbolos (Intersymbol Interference, ISI) y al mismo tiempo
pueden generar desalineamientos temporales entre los componentes I y @). Ello se
manifiesta como un retardo temporal (i.e., time skew) entre I/Q (73.,) o entre los
componentes de polarizacién H y V' (pskew). Por otro lado, los desbalances de ganan-
cia entre 1/Q) (i.e., gain error) y de fase (i.e., phase error), se representan con los
coeficientes £ y ¢¢, respectivamente.

En base a lo anterior, las sefiales 6pticas de salida del COT con desbalances 1/Q

y H/V pueden escribirse como [30],

Egu(t) = E§ {rix7(t)(1 — ef)cos(wot + ¢ + ¢2/2)+

KOXS () (1 + e2)sin(wot + ¢ — 62/2)} . (2.15)

El diagrama del EOC, tomando en cuenta las imperfecciones descriptas anterior-

mente es representando en la Fig. 2.3.
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Figura 2.3: Esquema del COT con imperfecciones lineales en el EOC.

El desbalance de amplitudes de campo eléctrico entre polarizaciones, se representa

por €, tal que

(2.16)

Eé{ = Ey(1+¢,)
E(‘)/ = Eo(l — €p)

2.2.3. Modelo digital del canal electro-optico con imperfec-

ciones

Puede demostrarse utilizando la senial éptica de salida EZ(t), descripta en la

out
Ec. 2.15, y las sefiales anal6gicas y7 (t) y Y (f), de las Ec. 2.8 y 2.9, que la relacién dada
por la Ec. 2.13, ya no es valida. Esto es debido a que para el caso con imperfecciones
existe una dependencia lineal que puede ser definida a través de los coeficientes
Li;[n]. En base a esto las senales digitales de salida, y;[n], se relacionan con las

senales digitales de entrada, x3[n], de la siguiente manera
yéln] = L&[m]aln — m], (2.17)
im

donde o € {H,V}; 1,5 € {I,Q}.



Capitulo 2. Impacto de las Imperfecciones del Canal Electro-éptico sobre el
24 Desempenio de un Transmisor Optico Coherente

Los coeficientes de Ly;[n] se definen como

Lin] = (1 — g§)cos(¢2/2)grIn]
Ligln] = —=(1 + §)sin(¢2/2)g4 ]
Llnl = =(1 = g§)sin(¢/2) g7 [n]
Lg(n] = (1 +§)cos(¢2/2)gg[n]

, (2.18)

—

donde los coeficientes g se expresan para las componentes H y V de la siguiente

forma

{ gi'ln] = (14 &) | B’ PwlT Vol hf! (nT2) /2 (2.19)

g/ [n] = (1 — &) | E§ |?K}Y Vo b (nT5) /2
dando lugar al modelo digital del COT que posee imperfecciones en el EOC, el cual

se representa en la Fig 2.4.

zj[n] yi[n]
0
L; j 1]
zg[n] yoln]

Figura 2.4: Modelo digital del COT con imperfecciones lineales en el EOC; los co-
eficientes Lj;[n] resumen la respuesta total del sistema, incluidos el demodulador
coherente ideal y el bloque de muestreo.

2.2.4. Modelo de simulacion de un sistema de comunicacion

optico coherente

En esta seccién se analiza el impacto de las imperfecciones del EOC en el des-
empeno del COT para un sistema de comunicaciones éptico coherente. Se considera
un sistema de una sola polarizaciéon que utiliza una modulacién 64-QAM, con dis-
tribuciéon de simbolos uniforme y con una tasa de baudios de 1/7 = 128 GBd en
un canal éptico back-to-back (conexién directa al demodulador coherente, sin es-
tar sujeta a los efectos de la fibra como CD, PMD y atenuacién). Se asume que

el EOC posee un ancho de banda nominal (Bj) de 64 Giga-Hertzios (Giga-Hertz,
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GHz) y cuenta con DACs de 8-bits de resolucién con una tasa de muestro de
1/Ts = 192 Giga-Muestras por segundo (Giga-Samples per second, GS/s). Las imper-
fecciones del EOC descritas en la subseccion anterior son modeladas, de acuerdo a

[26], de la siguiente manera:

a) 1/Q Time skew, 73 : Es introducido por el desbalance temporal entre las
funciones de transferencia de los canales (hf(t) y h(t)).

b) Gain error, 2: Es producto de los desequilibrios de ganancia entre los caminos
eléctricos y 6pticos entre I/(). Se introducen al modelo conforme se describe
en la Ec 2.15.

¢) Phase error, ¢2: Introduce un error de ortogonalidad entre las componentes [
y ) de la senal 6ptica coherente. Se describe en la Ec 2.15.

d) BW error, ABW} , : Introduce un desbalance de ancho de banda entre las fun-
ciones de transferencia de los canales (h$(t) y hg)(t)), tal que By + ABW} /2,

siendo By, el ancho de banda nominal.

2.2.5. Desempeno de la transmision en presencia de imper-

fecciones en el canal electro-optico

En la Fig. 2.5 se muestra el esquema que se utiliza para analizar el desempeno del
COT con imperfecciones en el EOC. En este se presenta la senal de salida del COT,
Egutv

Noise, AWGN), N(t), el cual representa el ruido presente en el canal éptico. Para

a la cual se suma un valor de ruido gaussiano blanco (Additive White Gaussian

cuantificar el desempernio del sistema se utiliza la curva de tasa de error de bits (BER),
ésta permite cuantificar la proporcion de bits incorrectos recibidos con respecto al
total de bits transmitidos en funcién de la relacién senal-ruido éptico (Optical Signal-

to-Noise Ratio, OSNR) presente en el canal éptico.
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Figura 2.5: Esquema del sistema de comunicacién coherente con ruido AWGN en el
canal optico.

En la Fig. 2.6, se grafican las curvas de BER para una modulacién 64-QAM sin
imperfecciones en el EOC, éstas se comparan con la curva BER resultante de un

COT con imperfecciones en el EOC. Las imperfecciones introducidas son:

» Fig. 2.6.a) para 73 = 0,0625 unidades de Intervalo-Unitario (Unit-Interval,
UI), siendo el valor unitario dado por el tiempo de duracién de un simbolo
(T =1/128 GBd).

Fig. 2.6.b) para £¢ = 0,09375.

Fig. 2.6.c) para ¢¢ = 5,625° [grados].

Fig. 2.6.d) para ABW7 , = 0,0375.

La Fig. 2.6 muestra que la curva con imperfecciones se desvia de la curva sin
imperfecciones, disminuyendo la robustez de la transmisién para un mismo nivel de
OSNR. Consecuentemente, aumenta la probabilidad de que los bits sean recibidos
de manera incorrecta, lo que resulta en una degradacion generalizada en la calidad
de la comunicacion. La diferencia en dB entre ambas curvas para un determinado
valor de BER, por ejemplo BER=1073, se denomina penalidad OSNR. Esta permite
medir la degradacion en la calidad de la senal 6ptica en un sistema de comunicaciones
épticas debido a un nivel inadecuado de relacién sefial /ruido en la senal transmitida.
Cuanto mayor sea dicha penalidad, mas dificil serda para el receptor distinguir los
bits transmitidos.

En la Fig. 2.7 se grafica la penalidad OSNR para un BER de 1072 en funcién de
las imperfecciones consideradas en el modelo matematico. Para evaluar el impacto
particular de cada una de ellas sobre el desempeno del sistema, éstas se introducen

en simulaciones distintas. Las imperfecciones introducidas son:
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Figura 2.6: Curvas de BER vs OSNR para diferentes imperfecciones en el COT.

Fig. 2.7.a)
Fig. 2.7.b)

Fig. 2.7.c) para ¢2: se simula un intervalo de diez valores desde 0 a 15°.

para Tg..: se simulan diez valores que van desde 0 a 0,25 UL

para 59 se simulan diez valores que van desde 0 a 0,15.

Fig. 2.7.d) para ABWﬁ o se simulan diez valores que van desde 0 a 0,1.

Como se puede observar, a medida que se incrementa el valor de la imperfeccion
aplicada, la penalidad OSNR aumenta exponencialmente. Esto degrada la calidad

de comunicacién hasta hacerla inviable.



Capitulo 2. Impacto de las Imperfecciones del Canal Electro-éptico sobre el

28 Desempenio de un Transmisor Optico Coherente

% 25 % 25
7 i
CT\J 2t % ol
o ot
o 150 =R
© ©
2ot & o1t
= 3
= =
3 3

057 0.5
o] o
Z Z
n n
& o ‘ ‘ ‘ ‘ S o ‘ ‘

0 0.05 0.1 0.15 02 0.25 0 0.05 0.1 0.15
I/Q Time Skew, 7%, [U]] Gain Error, €}
a) b)

825 A 25
ji 7
%’ 2t % of
o ~
E 57 5 150
© ©
2 o1t Z o1t
< <
= =
& 2,

05 05F
o ~
% %
o o O o . . . L

0 5 10 15 0 002 004 006 008 0.1
Phase Error, ¢¢ [degrees] BW Error, ABW/,,
c) d)

Figura 2.7: Penalidad OSNR para BER= 1072, en funcién de: a) I/Q Time skew, b)
Gain Error, ¢) Phase Error. d) BW error.

2.3. Limitaciones de las técnicas actuales de com-
pensaciéon de imperfecciones para transmiso-

res 6pticos coherentes

De acuerdo a los resultados numéricos obtenidos en la seccién anterior, las im-
perfecciones de los componentes que conforman el EOC conllevan un aumento en
la penalidad OSNR y la consecuente reduccién en el desempeno del COT, esto se
traduce en menor alcance y robustez de la transmisién. Segin lo expuesto en la Sec-

cion 1.3 (Trabajos Relacionados), un camino prometedor para superar estos desafios
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y llevar al maximo el rendimiento el sistema, son las técnicas de compensacion de
imperfecciones del EOC basadas en algoritmos aplicados en el DSP del COT.

Este enfoque proporciona una serie de ventajas por sobre las técnicas aplicadas
en el DSP del COR. En primer lugar, a diferencia del receptor, el transmisor no
se ve afectado por el ruido ASE que se produce durante la amplificacion de la senal
transmitida en el canal éptico. En segundo lugar, compensar las imperfecciones antes
de realizar la transmision permite mejorar la robustez y calidad de la transmisién.

Si bien actualmente existen técnicas basadas en este enfoque [19, 21, 24, 25,
20, 22|, estas presentan las siguientes desventajas; (i) trabajan en primer plano y/o
(1) requieren un canal de realimentacién con un ancho de banda lo suficientemente
amplio para procesar el espectro completo de la senal trasmitida. La operaciéon en
segundo plano es fundamental en los transmisores opticos para asegurar la compen-
sacion de las imperfecciones sin requerir sacar al sistema de servicio. Por otro lado,
la necesidad de un canal de realimentacién de gran ancho de banda, disminuye las
posibilidades de implementacion de dichas técnicas debido a que implica un aumento
del costo, complejidad y consumo del sistema.

En linea con lo expuesto hasta en momento, podemos concluir que si se desea ge-
nerar una propuesta superadora, esta debe tener por lo menos cuatro caracteristicas

esenciales, estas son:

a) Ser aplicada en el COT para evitar bajo desempeno debido a efectos ajenos al

transmisor.

b) Ser capaz de trabajar en segundo plano y ser adaptiva, esto asegura un moni-
toreo de los desbalances a través del tiempo sin interrumpir el funcionamiento

normal del sistema.

c¢) Ser capaz de operar con componentes de ancho de banda menores a los dispo-

sitivos que componen el EOC.

d) Ser capaz de compensar todas las imperfecciones del EOC de manera integral.

Un algoritmo que ofrece la versatilidad y robustez necesarias para cumplir con

las caracteristicas mencionadas, es el algoritmo de identificacion de sistemas (SI).
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Recientemente, en [26], se propone una técnica basada en SI para compensar las im-
perfecciones de los DACs que forman parte del EOC de un COT para comunicaciones
Opticas coherentes. Si bien la propuesta se concentra en los dispositivos eléctricos,
se demuestra la robustez y el alto nivel de compensacién que la técnica es capaz de

alcanzar, permitiendo mitigar un amplio rango de desbalances en segundo plano.

El esquema convencional para la compensacién de un canal mediante el algoritmo
de SI se presenta en la Fig. 2.8. El canal de interés, representa al canal real que
posee las imperfecciones que se desea compensar. Se utiliza un bloque estimador de
canal (Channel Estimator, CE) para crear una representacién digital del canal de
interés a través del algoritmo de minimos cuadrados medios (Least-Mean-Square,
LMS) y el error CE, siendo este tltimo el resultado de la comparacién de la senal
de salida estimada y la senal de salida compensada. La estimacion obtenida por el
CE se utiliza para retropropagar (i.e., back-propagation) el error IE, siendo éste el
resultado de la comparacion entre la senal de entrada y la senal de salida estimada.
El error retropropagado resultante, error IE retro-propagado, se utiliza para adaptar
los coeficientes del ecualizador de imperfecciones (Impairment Equalizer, IE). Este

ultimo bloque, funciona como un pre-ecualizador de la senal de entrada antes de que

sefial de Ecualizador de sefial de entrada sefial de salida
entrada Imperfecciones (IE) | pre-compensada Canal de compensada
& Interés
LMS
error IE . error CE
retropropagado Estimador de
Canal (CE) -
Retropropagacion & )
LMS sefal de salida
error [E estimada
D~
&)

Figura 2.8: Esquema convencional para la aplicacién del algoritmo de identificacion
de sistemas (SI). A través del estimador de canal (CE) y el algoritmo LMS se crea una
version digital del canal de interés. La estimacion obtenida permite retro-propagar el
error y pre-compensar la senal de entrada mediante el equalizador de imperfecciones
(IE). La senal de salida compensada se obtiene al introducir la senal de entrada
pre-compensada en el canal de interés.
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ésta ingrese al canal de interés, de tal manera que a la salida se obtenga la senal de
salida compensada.

El método descripto anteriormente permite el desarrollo de técnicas en segundo
plano. Sin embargo, éste posee la limitacion de necesitar el ancho de banda com-
pleto en el canal de realimentacion para monitorear la senal de salida y lograr la
estimacion del canal de interés. En el capitulo siguiente, se introduce al lector al
modelo matematico del algoritmo de identificacién de sistemas, y se presenta una
alternativa al modelo convencional. Este nuevo modelo, permite el desarrollo de una

nueva técnica capaz de cumplir con las expectativas esperadas.

2.4. Conclusion

En este capitulo se presenté el modelo matematico del COT con imperfecciones
en el EOC. Se expuso a través de resultados numéricos la sensibilidad del sistema de
comunicaciones ante las degradaciones que introducen las imperfecciones en el EOC.
En particular, se evalué el desempeno del sistema de comunicaciones mediante curvas
de BER y penalidad OSNR. Finalmente, se realizé un repaso de las propuestas exis-
tentes y se concluyo con las principales caracteristicas que debe tener una propuesta

para ser original y superar los desafios de los métodos existentes.



CAPITULO

Nueva Técnica de Identificacion de

Sistemas con Canal de Realimentacion de
Ancho de Banda Reducido

Sintesis: En el presente capitulo se introduce al lector al algoritmo de identifica-
cion de sistemas. Se presentan los conceptos de estimacion de un canal de interés
a través de un canal de realimentacion lineal y se presentan sus principales limita-
ciones. En base a esto, se presenta una propuesta original que permite superar las
limitaciones y posibilita la reduccion de requerimientos en los lazos de realimenta-
cion. Se exponen pruebas matemdticas y se presentan simulaciones numéricas para

respaldar las conclusiones.

32
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3.1. Introduccion

El algortimo de identificacion de sistemas (SI), también conocido como estima-
cion de canal, consiste en utilizar los datos de entrada y salida de un sistema para
desarrollar un modelo matemético estimativo. Dicho modelo, tiene como principal
funcién ser una representacion simplificada del canal de interés y debe ser capaz de
capturar las caracteristicas esenciales del sistema estudiado. Esta técnica permite
analizar, disenar y controlar sistemas complejos de manera efectiva. El algoritmo de
SI, es fundamental en el drea de control automético desde 1956, [31], y estd bien

establecido con muchos libros de texto, [32, 33|, y paquetes de software [34].

3.1.1. Esquema general del algoritmo de identificacion de

sistemas

Un diagrama en bloques del esquema general de algoritmo de SI se presenta en
la Fig. 3.1. El canal de interés a estimar es representado por el bloque X, siendo x
e y los datos de entrada y salida respectivamente. El modelo matematico resultante
de la estimacion es representado por el bloque E y su salida estimada es .

Esencialmente existen tres pasos para realizar el proceso de identificacion de un

sistema o canal de interés [35]:

1. Eleccion del Modelo (E): La eleccién del modelo matematico debe ser la mas
adecuada para reproducir el comportamiento del canal. En primera instancia
se deben especificar los limites del canal de interés y el sistema de variables. La
relacion entre dichas variables es determinada en base al conocimiento previo

del canal.

2. Estimacion de Pardmetros (P): La estimacién de los parametros definidos en
el modelo se realiza contrastando los resultados observados a la salida del canal
de interés X y los resultados provistos por el modelo E. La eleccion tipica co-
rresponde a la reduccién del error mediante el algoritmo de minimos cuadrados
medios (Least-Mean-Square, LMS) [36].

3. Validacion: Esta etapa consiste en comparar el resultado de la estimacion con



Capitulo 3. Nueva Técnica de Identificacion de Sistemas con Canal de
34 Realimentacion de Ancho de Banda Reducido

el canal real. Esto se puede realizar mediante la aplicacion de diversas excita-
ciones al modelo obtenido con el fin de verificar su capacidad para estimar el
comportamiento esencial del sistema real, por ejemplo comparando respuestas

en frecuencia.

T X Y X: Canal de Interés
FE: Modelo Matematico Estimativo
P: Estimacion de Parametros
x: Datos de entrada
E ] y: Datos de salida
7: Datos de salida estimados

Figura 3.1: Esquemas general del algoritmo de identificacién de sistemas (SI).

3.1.2. Identificacion de sistemas lineales con canal de obser-
vacion

En este capitulo, nos centramos en el caso de estimacion de un canal estricta-
mente lineal. Considérese el problema particular esquematizado en la Fig. 3.2.a): la
estimacion de un canal de interés lineal L, a través de la senal de realimentacion
z, la cual es provista por un canal de realimentacion compuesto por un bloque de
respuesta lineal y desconocida al cual denominaremos canal de observacién M. Pa-
ra este caso, ambos canales en cadena conforman el sistema real completo X y su
modelado E debe contener la estimaciéon de ambos, siendo L y M la estimacién de
L y M, respectivamente, y Z su senal de realimentacion estimada. En este contexto,
se plantea el siguiente problema: ;como realizar la estimacién por separado de dos
sistemas lineales desconocidos conectados en cadena?

A lo largo de este capitulo se comprueba que la estimacién de ambos canales por
separado utilizando el esquema de la Fig. 3.2.a) no es posible desde punto de vista
matematico. No obstante, se demuestra que este inconveniente se puede superar con
el esquema presentado en la Fig. 3.2.b), en el cual se utiliza un canal de realimentacion
no-lineal. Este se basa en anadir un bloque con una funcién no-lineal, con salida w,
entre los canales L y M. Dicha funcién actia como un bloque de desacoplamiento

entre ambos canales, permitiendo su estimacion individual. Ademas, se demuestra
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que este método trae una importante ventaja adicional; la posibilidad de utilizar

canales de realimentacion con ancho de banda menor al del canal de interés.

Los resultados y conclusiones obtenidos en este capitulo son el desarrollo general
de la nueva técnica en la cual se basa la principal contribucién de la presente Tesis,
cuyo objetivo es la estimacién y compensacién del canal-electro 6ptico (EOC) de un
transmisor 6ptico coherente (COT), a través de un canal de realimentacion con bajos

requisitos de hardware.

L: Canal de Interés
M: Canal de Observacién

—EP:I L: Canal de Interés Estimado

M: Canal de Observacién Estimado

z
- i z: Senal de realimentacién
L £ M %: Senal de realimentacién estimada
a)
= L H 1531}3221@ w: Salida no-lineal
X w: Salida no-lineal estimada
z
— P ]
z
- ]9 — 0
L Selon M
E
b)

Figura 3.2: Diferentes esquemas del algoritmo de SI. a) Esquema convencional de dos
sistemas lineales en cascada, compuesto por el canal de interés y de observacion. b)
Esquema propuesto con una funcién no lineal de salida w, entre el canal de interés
y el de observacion.
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Canal de Interés

ey[n]
LMS D)
L 5

Canal de Estimado

Figura 3.3: Esquema béasico para la estimacién de un canal de interés lineal sin canal
de observacion, utilizando el algoritmo LMS.

3.2. Algoritmo de identificacién de sistemas

La Fig. 3.3 muestra el esquema baésico, sin canal de observacion, del algoritmo
de SI utilizando el algoritmo LMS. Se considera un canal de interés lineal simple,
modelado digitalmente mediante los coeficientes reales L[n], donde n adopta valores
enteros. El modelo relaciona la secuencia de entrada z[n| con la secuencia de salida

y[n] mediante la sumatoria de convolucién, dada por
yln| = ZL[m]x[n—m]. (3.1)

La representacién en el dominio de la frecuencia de la Ec. 3.1 se define (ver Apéndi-

ce A) como:
§(Q) = L(Q)#(Q). (3.2)

El objetivo principal del algoritmo de SI consiste en obtener una estimacion de
los coeficientes L[n| a partir de las secuencias x[n| e y[n|. Los coeficientes estimados
se definen como ﬁ[n], y sus valores se inicializan cominmente segiin una estimacion
aproximada (a-priori) del canal de interés. A partir de éstos se genera la secuencia

de salida estimada g[n], como

jln] =Y Lim]zln — m], (3.3)
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que se compara con la secuencia de salida real y[n], para calcular la senal de error

ey[n| definida como,

eyln] = gn] — yn]. (3-4)

El algoritmo LMS, permite minimizar el error cuadratico medio (Mean Square
Error, MSE), definido como

€= E{eZ[n]}, (3.5)

donde E{.} es el operador de valor esperado. Se asume que el error MSE es una
funcién continua y diferenciable de los coeficientes estimados L[m]. El LMS permite

el calculo de los coeficientes que minimizan la Ec. 3.5 como

L[n] = argmin [é’} . (3.6)

L[n)

Esta ultima ecuacion, expresa que el valor éptimo de los coeficientes estimados f)[n],
son los valores de j}[n] para la cual la funcién costo £ alcanza su minimo valor.
Se observa que, para el esquema de la Fig. 3.3, el minimo valor de MSE es cero
(ey[n] = 0) y se consigue cuando los coeficientes del canal estimado coinciden con los

A

del canal de interés (L[n] = L[n]).

3.3. Canal de observacion lineal

Existen aplicaciones reales, en las cuales la secuencia de salida y[n] no es accesible.
En estos casos el calculo del error segiin la Ec 3.4 no es valido, debido a que no
se puede establecer una comparacién directa con la secuencia estimada ¢[n|. Para
superar este obstaculo, se utiliza un canal de observacion, que permite una medicién
indirecta de la senal de salida y es cominmente implementado con un transductor o
cualquier dispositivo de adquisicion de datos para obtener informacion del sistema.
En el esquema mas simple, representado en la Fig. 3.4, el canal de observacién es un

sistema lineal que puede modelarse mediante los coeficientes M [n]. Su convolucién
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Canal de Interés Canal de Observacion
n ZIn
_)| LMS FMC_)
I i
Lin . Min .
LM
Canal Estimado Canal de Observacion
Estimado

Figura 3.4: Esquema convencional para la estimaciéon de un canal de interés mediante
el uso de un canal de observacién lineal.

discreta con la senal de salida y[n] produce la secuencia z[n], dada por
2[n] =) M[mly[n —m], (3.7)

siendo ésta la medicion indirecta de la senal de salida denominada normalmente como
secuencia de realimentacion real. Tipicamente la funcion de transferencia del canal
de observacion, no se conoce por completo, lo que conlleva a que la identificacién del
sistema deba abarcar también su estimacion, representada por los coeficientes M [m].

Para este caso la senal de error e[n|, que utiliza el algoritmo de SI, estd dada por
eln| = z[n] — z[n). (3.8)
donde z[n], se denomina la secuencia de realimentacion estimada, definida como

2[n] =) M[m]g[n — m). (3.9)
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3.3.1. Analisis en el dominio de la frecuencia del canal de

observacion lineal

Para estudiar la estimacién del canal de interés, L[n], a través del canal de ob-
servacion, M|n|, se debe obtener el valor estacionario del algoritmo para cuando la
senal de error de la Ec. 3.8 se suprime (e[n] = 0). Bajo esta condicién la secuencia

de realimentacién z coincide con su estimacién 2, es decir Z[n] = z[n].

Reemplazando la Ec. 3.1 en la Ec. 3.7, obtenemos la secuencia de realimentacién

z[n] en funcién del canal Ln| y M[n] como,

2[n] = Lim]M[r]zn — m — 1], (3.10)
Expresando la Ec. 3.3.1 en términos de la transformada de inversa de Fourier, se
obtiene
1 " z iQn
— Z(Q2)er"dQ =
2 ),
1 g Y 5 iQm+jQar+jQ(n—m—r
(27)3 ;///_7r L(€1) M (§25) E(§2) el Hi%r it )dQ,ddQ.  (3.11)

Si se aplica sumatoria a las variables m y r tomando en cuenta la siguiente

relacion,

> el =2y " 5(Q + 27u), (3.12)

m

donde §(.) es la funcién delta de Dirac, se obtiene

L [ e = L / " E Q)N (Q)F(Q) 0, (3.13)

2r ) _ . 2m ).
Finalmente se obtiene la transformada de Fourier de la secuencia z[n| como,

2(Q) = L(QM(Q)z(Q). (3.14)

Un desarrollo similar se realiza para obtener la transformada de Fourier de la se-
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cuencia z[n], partiendo de

2] =Y Lim]M[r]z[n —m — 1], (3.15)
se obtiene,
5(Q) = LIQ)M(Q)Z(Q), (3.16)

donde L(€Q) y M(Q) son las transformadas de Fourier de L[n] y M[n], respectiva-
mente.

En el estado estacionario el error del algoritmo LMS es igual a cero, es decir
Z[n] = z[n], esto significa que 2(2) = Z(Q2), por lo tanto se obtiene

v

LQ)M(Q) = L(Q)M(2). (3.17)

3.3.2. Limitaciones del canal de observacion lineal

El resultado de la Ec. 3.17 presenta varias limitaciones. En primer lugar, indica
que una vez obtenida la estimacion de ambos canales, no es posible distinguirlos
entre si. Es decir, la Ec. 3.17 no implica que L[n] = L[n] ni M[n] = M[n]. Esto se
debe a que hay un nimero infinito de combinaciones de L[n] y M[n] que cumplen con
esa igualdad, pero que no estéan correlacionadas con la respuesta real de los canales.

Por otro lado, si se asume que el canal de observacién M () es conocido, su ancho
de banda debe ser al menos igual al de L() para no perder informacién sobre los
componentes de alta frecuencia. En muchos casos, esta condicién incrementa signifi-
cativamente los requisitos del canal de observacion, lo que resulta en un aumento en

su costo y complejidad de implementacion.

3.4. Canal de realimentacion no-lineal

Para superar las limitaciones del canal de observacion lineal, presentadas en la
seccién anterior, se plantea el esquema modificado que se muestra en la Fig. 3.5. Se
propone introducir, en el canal de realimentacion, una funcién no-lineal conocida sin

memoria, descrita por los coeficientes reales a,, la cual funciona como un bloque de
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desacoplamiento entre el canal estimado y el canal de observacion.

La funcién no-lineal produce la salida

win] = agy’[n],

g=1

(3.18)

donde Q es el grado de la funcién y se asume que q, es distinto de cero para al menos

un valor de ¢ > 1.

Filtro de Wiener-Hammerstein

Funcién No-lineal

Canal de Interés sin Memoria Canal de Observacion

ol [ ol [l [ sl
— LMS FﬂQ
Lol = ™ w1 MW

Canal de Estimado Canal de Observacion

Estimado

Figura 3.5: Esquema propuesto para la estimacion individual del canal de interés
y observacion. La introduccién de una funcién no lineal y sin memoria descripta
por los coeficientes a,, permite el desacoplamiento entre el canal de interés y el de
observacion.

Esta estructura, conformada por la funcién no-lineal entre dos canales lineales,
es conocida como filtro Wiener-Hammerstein y se encuentra cominmente en el mo-
delado de plantas lineales con sensores de salida no-lineal (tales como fotodetectores,
mandémetros, termopares, entre otros [37]). Se supone que los coeficientes G4 SON CO-
nocidos, ya que suelen describir el principio de transduccion de la medicién basado
en una ley fisica. Por ejemplo, se supone que un fotodetector simple sigue una rela-
cién cuadrética (a; = 1) entre la entrada 6ptica y la salida eléctrica. Los parametros
como el factor de escala y la respuesta en frecuencia se modelan mediante la res-

puesta lineal desconocida M|[n]. Bajo el esquema de la Fig. 3.5 las secuencias de
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realimentacion z[n| y 2[n| quedan definidas como,

2[n] =) Mlmlw[n — m] (3.19)
= M[m] ) agy‘ln —m] (3.20)

Q q
:ZM[m]Zaq [Z L[r]x[n—m—r]] . (3.21)

y
) = Mlmlin —m] (3.22)
" . Q
=) M[m]) _a.g[n—m] (3.23)
Q q
= Mim]) a [Z fi[?‘]x[n—m—r]] : (3.24)

3.4.1. Algoritmo de gradiente descendente con un canal de

realimentacion no-lineal

La propuesta de la Tesis para el nuevo esquema descripto en la Fig. 3.5, se basa en
implementar el algoritmo LMS estandar de gradiente descendente (Gradient Descent,

GD), para la cual la funcién de costo es el valor MSE definido por
&, = E{e*[n]}, (3.25)

donde la senal de error, e[n] = 2[n| — z[n], se debe actualizar con los nuevos valores

de z[n] y Z[n] dados por las Ecs. 3.21 y 3.24, respectivamente. De esta manera, la
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adaptacion de los coeficientes de estimacién segin el algoritmo GD se calcula como

oLfml (3.26)

LED[m] = L®) [m] — f-2En
WD ] = N1 O] — 3555

siendo (k) y (k+1) los valores anteriores y nuevos de los coeficientes, respectivamente,

y B > 0 el paso de adaptacion. En el Apéndice B.1 se realiza el calculo de las derivadas

08, 0€,,
aLim] Y aM[m]’

LD [m] = L® [m) { Z M[r Z a g n —rlzn —r — m]} (3.27)

a partir de cuyo reemplazo en las Ec 3.26 se obtiene,

M*[m) = MW [m] — 8 {e[n]w[n —m]}. (3.28)

Para este caso particular, el algoritmo de GD presenta dos situaciones estacionarias,
para las cuales el termino de actualizacién de los coeficientes en las Ecs. 3.27 y 3.28
es cero. Estos casos son: e[n] = 0y y[n] = 0, siendo este ultimo equivalente a la
condicién L[n] = 0. La primera situacién corresponde a un minimo local de la funcién
de costo continua &,, mientras que la segunda es un maximo local. En consecuencia,
siempre que la condicién inicial satisfaga f)[n] # 0, el algoritmo convergera a &, = 0.

Si bien las Ec. 3.27 y 3.28 permiten calcular los coeficientes estimados de cada
canal, dichos desarrollos no permiten conocer la relacion que existe entre de la es-
timacién obtenida y el canal real. Por lo tanto, no brindan informacién sobre si la
estimacién obtenida es exacta, es decir si L[n] = L[n] o M[n] = M[n], y se requie-
re un analisis mas profundo para conocer el estado estacionario de los coeficientes

estimados cuando e[n] = 0.

3.4.2. Analisis en el dominio de la frecuencia del canal de
realimentacion no-lineal
Para comprobar la efectividad del nuevo esquema propuesto, es fundamental

establecer la relacion que existe entre las estimaciones obtenidas a través de las

Ec. 3.27 y 3.28 y los canales de interés y de observacion reales. Con este propésito,
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se realiza un estudio en el dominio de la frecuencia, similar al realizado para obtener
la Ec. 3.17. En el Apéndice B.2 se demuestra que en el estado estacionario, para
cuando e[n] = 0, el canal de realimentacién no-lineal permite obtener una relacién

en el dominio de la frecuencia descripta por

q q

MO L) =M@ [ L) V¥ {gla, # 0}, (3.29)

i=1 =1

donde Q7 =3"7 Q..

i=1

En la Ec. 3.29 se observa que, a diferencia del caso convencional descripto por la
Ec. 3.17, un canal de observacion de bajo ancho de banda no excluye la informaciéon
sobre componentes de alta frecuencia del canal estimado. Esto se debe a que para
cualquier ¢ > 1 tal que a, # 0, siempre existen frecuencias resultantes de los pro-
ductos de intermodulacién, €29, originados a partir de €2; que se encuentran dentro

del ancho de banda del canal de observacién, lo que permite acceder a informaciéon

sobre los componentes [, L(€;).

Por ejemplo para g = 2, se obtiene
M (O3 L(Q)L(Q) = M(QY)L(Q)L(Q) para as # 0., (3.30)

siendo 22 = Q; + s, la frecuencias resultantes de los productos de intermodulacién.

Estos productos se originan como resultado de la no linealidad presente en el
canal de realimentacion. Los términos de intermodulacién pueden incluir sumas y
diferencias de las frecuencias originales. En base a este ejemplo es posible establecer
que la Ec. 3.30 permite estimar de manera exacta el producto M (Q,+Q5) L(Q) L(Qy),
para todo €2, y 5.

En una interpretacién alternativa, la no linealidad traslada informacién de los
componentes de alta frecuencia de y[n| al espectro de baja frecuencia mediante el
batido de las mismas. Este efecto, permite que la reduccion del error sea transpa-
rente al ancho de banda del canal de observacién. En lo que sigue proporcionamos
una justificacién formal de estas afirmaciones, mostrando que bajo este enfoque la
estimacion del canal es posible y no depende del ancho de banda del canal de obser-

vacion.
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3.4.2.1. Relacion entre canal de interés y estimado en el dominio de la

frecuencia

Con el objetivo de establecer la relacién que existe entre los canales reales y sus

estimaciones a partir de la Ec. 3.29, reescribimos la dicha ecuacién como

q
A@) [ B =1, (3.31)

i=1
donde A(Q) = M(Q)/M () y B(Q) = L(Q)/L(Q). Mediante derivacién de Ec. 3.31
con respecto a €); , con j € 1,2,..,q, y dividiendo el resultado por el miembro

izquierdo de Ec. 3.31, obtenemos

=) (3.32)

Como el miembro izquierdo sélo depende de €2;, mientras que el derecho depende de

todas las variables €2;, la nica forma de satisfacer esta relacion es

SR (3.33)

donde ¢ es una constante compleja arbitraria. La solucion de esta ecuaciéon diferencial

conduce a

{ B = e (3.34)

A(Q) = e~ e’
donde cp y ¢4 son también niimeros complejos arbitrarios. Mediante la sustitucién
de las definiciones de A(Q2) y B(2) en Ec. 3.34, se obtiene

{ E(Q) ~(~Q>ecQ+CB (3.35)

]\7[(9)—: M ()e=¥ea

teniendo en cuenta que L(€) y M(Q) son transformadas de Fourier de secuencias
reales, deben satisfacer L(Q) = L*(—Q) y M(Q) = M*(—Q) (simetria conjugada).

En consecuencia, se demuestra que ¢ es un niimero imaginario, es decir, ¢ =17, y ca
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y cp son numeros reales. De esta manera, se obtiene

(3.36)

L(Q) = apL(Q)e™
M(Q) = ay M(Q)e ™

con ap = €e°B y ay = e,

La Ec. 3.36 nos dice que la versién estimada del canal de interés, E(Q), discrepa
del canal de interés real, L(Q), en un factor de escala g, v un retardo de fase 7.
Asimismo, también indica que la version estimada del canal de observacién, M (Q),
discrepa del canal de observacién real, M (), en un factor de escala ap y un retardo
de fase 7.

Para analizar el valor de a4 y ap, sustituimos la Ec. 3.36 en Ec. 3.29 y se obtiene,

aslap)?=1 V {qla, # 0}. (3.37)

A partir de la Ec. 3.37, se analizan cuatro situaciones posibles para los valores

de aq v ap en funcién de los coeficientes de la no linealidad

1) Al menos dos coeficientes a, # 0, uno par y otro impar por ejemplo as # 1y
az # 1, nos queda: a% = a% = 1/ay4, el tnico valor posible para esta relacién
esap=1yay=1.

2) Todos los coeficientes a, # 0 son pares, existen dos posibilidades ap = 1y
ap=1loag=—-1lyay=1.

3) Todos los coeficientes a, # 0 son impares, pueden existir dos posibilidades
ap=1lyas=1oag=—-1yay=-—1.

4) Al menos un coeficiente a, # 0, sin importar si es par o impar, nos queda

a% = 1/ay, la solucién es desconocida.

3.4.3. Analisis en tiempo discreto

Para hacer un andlisis en el tiempo discreto de los resultados de la estimacién
obtenidos previamente, se aplica la transformada inversa de Fourier a la Ec. 3.36 y

se obtiene,

{ Ln) = apL(t + 7T,)|i=nt, (3.38)

M[n] = aaM(t — 7T})|i=nr, ’
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donde 1/T's es la frecuencia de muestreo, mientras que L(t) y M (t) son versiones en

tiempo continuo de L[n] y M|n|, respectivamente, definidas como

{ L(t) = ap ¥, Lln]sinc™ ) | (3.3

M(t)=aa), M[n]sinc’r(t%@

con sinc(z) = S”;ﬁ
La Ec. 3.39, indica que las estimaciones obtenidas, son versiones escaladas y
desplazadas temporalmente de las respuestas sobremuestreadas de los canales de
interés y observacién. Esta conclusion no se ve afectada por el ancho de banda del
canal de observacion, lo que sugiere que esta estimacion puede realizarse incluso para
un ancho de banda arbitrariamente bajo de M (). Ademas, si suponemos que ambos
canales son causales y no retardados, la unica posibilidad de satisfacer Ec. 3.38 es
7 = 0. Para este caso, las estimaciones sélo se diferencian de los canales reales en
un factor de escala dado por as v ag, cuyos valores son definidos de acuerdo a los

coeficientes de la no-linealidad.

3.5. Simulacion de la identificaciéon de un sistema
a través de un canal de realimentacion no-

lineal

Para mostrar un ejemplo de aplicacion del algoritmo propuesto, realizamos simu-
laciones numéricas del sistema mostrado en la Fig. 3.5, para un caso particular. Se
asume un canal de interés L[n], con una funcién de transferencia modelada por un
filtro pasa-bajo tipo Butterworth de orden seis, con ancho de banda nominal (By) de
64 GHz. La funcién no-lineal se describe mediante el coeficiente a; = 1, el resto de
los coeficientes se suponen nulos, en base a esto la funcién no-lineal queda definida
por

wln] = y?[n). (3.40)

El canal de observacién M|[n], es modelado por un filtro pasa-bajo tipo Butter-

worth de orden seis que y su ancho de banda (Bpc) puede tomar cuatro valores,
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Bre = {64 GHz,32 GHz, 16 GHz,8 GHz}.

La secuencia de entrada se obtiene como,
zln] = ao[klgln — O,k] (3.41)
k

donde xo[k] es una variable estocastica con distribucién uniforme, n el nimero de
muestra, k el indice del dato de entrada y g[n] la respuesta al impulso sobremuestrea-
da (coseno realzado) con un factor de sobremuestreo dado por Os. Esta definicién
garantiza el sobremuestreo de la entrada (ver Ec. B.9), es decir, () =~ 0 V Q] >

/05 = m/3. Los canales de estimacion se inicializan como
L[n] = M[n] = 6,0, (3.42)

donde 6, es el delta de Kronecker. El paso de adaptacion del algoritmo de GD se
fija en g = 0,001.

La Fig. 3.6 muestra la evolucién del error cuadratico medio para los cuatro anchos
de banda del canal de observacién considerados, siendo Brc/By = {1,1/2,1/4,1/8}.
Se observa que, para todos casos, el algoritmo converge al mismo valor minimo
(~ —40dB). También, es importante notar, que a medida que el ancho de banda del
canal de observacion es reducido, el algoritmo necesita mayor cantidad de muestras
para converger al error minimo.

En la Fig. 3.7 se comparan las respuestas en frecuencia de las estimaciones ob-
tenidas para cada valor de Bpc/By. En los gréficos de las Fig. 3.7.a), b), ¢) y d),
se muestra la respuesta en frecuencia del canal de interés y el canal estimado. En
los graficos de las Fig. 3.7.¢), f), g) y h) se muestran la respuesta en frecuencia del
canal de observacién y su estimacion para cada caso. Entre los resultados obtenidos
se destaca el desempeno de la nueva técnica basada en el algoritmo de SI, la cual
mantiene un nivel de estimacion precisa para todos los casos, incluso para caso de
un canal de observacién con ancho de banda muy bajo, es decir Bpo/By = 1/8.
También es importante notar que la funciéon no-lineal utilizada posee un solo coefi-
ciente par, en este escenario los coeficientes de escala oy y ap de la estimacion son
desconocidos. Este inconveniente puede resolverse obteniendo el valor de la potencia

media de la sefial de salida (E{y2[n]}), para luego re-escalar la estimacién L[n] y ob-
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Figura 3.6: Evolucion instantdnea del error cuadratico medio, &,, para cuatro casos
diferentes de ancho de banda del canal de observacién. Los resultados obtenidos
demuestran que, con la técnica propuesta, la convergencia del algoritmo no depende
del ancho de banda del canal de observacién.

tener E{9?[n]} = E{y?[n]}. Esta restriccién adicional al algoritmo permite obtener

el factor de correccién de escala exacto.

3.6. Conclusion

En este capitulo se expusieron las limitaciones de la aplicacion del algoritmo de
SI mediante el uso de un canal de observacién lineal. Con el fin de superar dichas
limitaciones, se presentd una nueva técnica. La nueva técnica se basa en utilizar un
canal de realimentacién no-lineal, el cual permite la estimacion del canal de interés
independientemente del ancho de banda del canal de observacion. Se demostré ma-
tematicamente que la no-linealidad introducida, actia como un bloque de desacople,
el cual permite trasladar informacion de las componentes de todo el espectro de la
senal de salida a baja frecuencia. Se expuso que la estimacion resultante de este

nuevo esquema, puede contener discrepancias con el canal de interés. Estas discre-
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Figura 3.7: Comparacion de respuesta en frecuencia entre los canales reales y esti-
mados para los diferentes valores de Brc. a), b), ¢) y d) Muestran la comparacién
del canal de interés con su estimacién. e), f), g) y h) Muestran la comparacién del
canal de observacién y su estimacion.

pancias son; un valor de retardo temporal y un factor de escala el cual depende de
la no-linealidad usada. No obstante, esta discrepancias no representan un problema.
En primer lugar, el factor de desplazamiento se puede considerar nulo, si se supone
que los canales son causales y no retardados. En segundo lugar, el factor de escala
se puede llevar a la unidad introduciendo restricciones de potencia en el algoritmo.
Estos ajustes, permiten obtener una buena estimacién tanto para el canal de interés
como del canal de observacion. Se demostré mediante simulaciones numéricas, que el
algoritmo de LMS propuesto, es eficaz en la estimacion del canal de interés incluso

para canales de observacién con una fracciéon de ancho de banda de este.



CAPITULO

Nueva Técnica de Compensacion de
Imperfecciones Eleotro—()pticas para
Transmisores épticos Coherentes con
Canal de Realimentacion de Baja
Complejidad

Sintesis: En este capitulo se presentan los fundamentos matemdticos para la com-
pensacion del canal electro-optico de un transmisor optico coherente mediante el uso
congunto del algoritmo de identificacion de sistemas, un ecualizador de imperfeccio-
nes y el algoritmo de retro-propagacion del error. En este contexto, se presenta el
aporte principal de la Tesis, que consiste utilizar el esquema de identificacion de
sistemas con lazo de realimentacion de ancho de banda reducido, introducido previa-
mente en el Capitulo 3, el cual permite la estimacion del canal electro-optico a través

de un canal de realimentacion de baja complejidad y bajo ancho de banda.
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4.1. Introducciéon

De acuerdo a lo expuesto en el Capitulo 2, los transmisores épticos coherentes
(COT) son susceptibles a las imperfecciones en los componentes que conforman el
canal electro-6ptico (EOC). Esto sumado al propio envejecimiento de los componen-
tes y a las derivas térmicas en las condiciones de operacién, provoca una pérdida de
desempeno. Ello se traduce en un menor alcance y menor robustez de la transmi-
sion en presencia del ruido en el canal 6ptico. El impacto de dichas degradaciones
se acentia en los sistemas de comunicaciones coherentes actuales, donde el mercado

exige mayores velocidades y formatos de modulaciones cada vez mas complejos.

En la actualidad, las técnicas de compensacion de imperfecciones en el EOC mas
efectivas, se basan en algoritmos aplicados mediante el DSP del COT (ver Secc. 1.3).
Entre las técnicas existentes, destacan aquellas basadas en el algoritmo de identifi-
cacién de sistemas (SI) [20, 22, 25, 38]. Este algoritmo, permite generar un modelo
estimado del canal de interés a través de un canal de realimentacién, lo cual ha-
ce posible la implementacion de compensaciones en segundo plano. Sin embargo,
una de las principales desventajas de dichas técnicas, es que requieren un canal de
realimentaciéon con un ancho de banda equivalente al del EOC. Esto limita su imple-
mentacién en productos comerciales debido al incremento de costos y complejidad

que ello representa.

En este capitulo se presenta la principal contribucion de esta Tesis, la cual consiste
en una nueva técnica para la estimacién y compensacién de imperfecciones lineales
del EOC del COT. La nueva técnica se basa en el algoritmo de SI con un canal de
realimentacién no-lineal, el cual fue desarrollado en el Capitulo 3. La caracteristica
fundamental de la propuesta, es la introduccién de una funcién no-lineal en el canal
de realimentacion, la cual en el contexto del COT, puede ser proporcionada por
un uUnico fotodetector. Se demuestra formalmente que la propuesta de esta Tesis es
efectiva para la estimacion y compensacion de imperfecciones del EOC, incluso para

un canal de realimentacion de bajo ancho de banda.
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4.1.1. Esquema general de la técnica propuesta en esta Tesis
para la compensacion de imperfecciones en transmi-

sores Opticos coherentes

En la Fig. 4.1 se presentan dos esquemas para compensacion de imperfecciones
en el EOC del COT. En la zona superior, Fig. 4.1.a), se muestra el esquema que usa
el algoritmo SI convencional, y en la zona inferior, Fig. 4.1.b), el esquema propuesto
en esta Tesis. A continuacion se realiza una comparacion de ambos esquemas y se

resaltan las principales diferencias entre ellos.

En la Fig. 4.1.a) las secuencias binarias a transmitir son procesadas por el ma-
peador y el bloque del filtro transmisor, del cual se obtienen la secuencias digitales
de entrada. Para lograr la compensacion de las imperfecciones lineales del EOC se
agrega el bloque ecualizador de imperfecciones (IE). El bloque IE es un filtro lineal
cuyos coeficientes son adaptados iterativamente para que a la salida del transmisor
se obtenga una senal lo més cercana posible a la sefial éptica de salida ideal sin im-
perfecciones. El IE realiza una pre-compensacion a la senales digitales de entrada, de
tal manera que a su salida se obtenga las senales digitales pre-compensadas. Luego,
éstas ingresan al EOC y son modificadas por las imperfecciones presentes en éste, de
tal manera que a la salida de los moduladores se obtenga una senal optica de salida
compensada. La adaptacién de los coeficientes del IE se realiza mediante el uso del
bloque estimador de canal (CE). Este contiene un modelo digital lineal estimado del
EOC, el cual es obtenido a través de la comparacién entre las senales digitales de
realimentacion estimadas con las senales digitales de realimentacion, obtenidas de
una hipotética deteccién coherente y conversion analégica digital de la senal dptica

de salida.

La principal desventaja del esquema de la Fig. 4.1.a), es que requiere toda la
informacion de la senal optica de salida para realizar la estimacién del canal EOC.
Esto implica la implementacion de un detector coherente completo en el canal de
realimentacion del COT, lo cual aumenta la complejidad y el costo de todo el sis-
tema de comunicaciones. Para superar los desafios de implementacion del esquema
anterior, en esta Tesis se propone un esquema alternativo de estimacion, el cual esta

representado en la Fig. 4.1.b).
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Figura 4.1: Comparacién en alto nivel de dos sistemas de compensacion para las
imperfecciones del EOC del COT utilizando un ecualizador de imperfecciones IE. a)
Algoritmo de sistema de identificacién convencional, donde es necesario un detector
coherente completo para estimar cada uno de los canales I/Q) de cada polarizacién.
Las senales resultantes se utilizan para la estimacion del EOC y pre-compensacion de
la secuencia digital de entrada. b) Sistema propuesto en esta Tesis, donde el canal de
realimentacién esta conformado por un tinico fotodetector de bajo ancho de banda,
seguido por un ADC de baja velocidad. La nueva técnica es capaz de estimar y pre-
compensar la secuencia digital de entrada, reduciendo drésticamente los costos de
implementacion.
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En este nuevo esquema, el algoritmo de SI se aplica utilizando una tnica senal
digital de realimentacion la cual es provista por un canal de realimentacion confor-
mado por un unico fotodetector que posee una funcion de transferencia no-lineal
seguido de un TTA y un ADC, ambos de bajo ancho de banda. Bajo este esquema el
CE esta compuesto del modelo estimado del EOC, la no linealidad del fotodetector y
de un filtro que se encarga de modelar la respuesta pasa bajo del canal de realimen-
tacion. La aplicacion del CE a la senal digital pre-compensada, da como resultado
una senal digital de realimentacion estimada. Los coeficientes de dichos filtros son
adaptados de tal manera de que dicha senal estimada se asemeje a la senal digital de
realimentacion. Este método permite la identificacién del EOC sin la necesidad de
usar un detector coherente, reduciendo de esta forma los requerimientos del sistema,

costo y consumo.

Para demostrar la viabilidad de la propuesta, se comparan los modelos matemati-
cos de ambos esquemas y se analizan las condiciones que garantizan la convergencia
en ambos casos. Los resultados de este estudio senalan que la estimacién obtenida
mediante la nueva propuesta difiere del sistema real en tres parametros, completa-
mente inocuos para el sistema de comunicaciones: un retraso temporal, un factor de
escala y una rotacién entre los componentes /() y/o una conjugacién compleja en

la constelacién.

4.1.2. Organizacion del capitulo

El capitulo esta organizado de la siguiente manera. En primera instancia se expo-
ne el modelo matematico de la compensacién del EOC utilizando un ecualizador de
imperfecciones (IE) y algoritmo de retro-propagacién del error. Luego, se presenta el
modelo matematico para la estimacion del EOC mediante el método convencional.
Seguido a esto, se desarrolla el modelo matematico de la nueva técnica de compensa-
cién propuesta en esta Tesis y se presenta su analisis en el dominio de la frecuencia,

poniendo énfasis en sus principales caracteristicas y limitaciones.
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4.2. Compensacién de imperfecciones mediante un
ecualizador de imperfecciones y el algoritmo

de retro-propagacion del error

En la Fig. 4.2 se presenta el esquema de compensacion, el cual esta compues-
to por el modelo matematico del COT con imperfecciones en el EOC, presentado
anteriormente en el Capitulo 2, y por el bloque IE. Las sefiales de entrada, zf[n]
y z§[n], ingresan al IE, el cual es descripto por medio de los coeficientes H;;[n]
con p € {H,V} yi,j € {I,Q}, dando como resultado las senales digitales pre-

compensadas s°[n] = s[n] + js§[n], tal que

s%[n] = Zﬂfj[m]x;f[n—m], i.je{l,Q}. (4.1)

Los coeficientes que conforman ’Hfj [n], son iterativamente adaptados para que las
seflales de salida, y7[n] y y5[n], sean lo mas similares posibles a las sefiales digitales
de entrada, usando el algoritmo LMS estandar. La senal de error del sistema de

compensacion, ef[n], se determina a partir de la diferencia:

4

eilnl = yin] — i, i e{l,Q}, (4.2)

y el error cuadratico se calcula como:

&= Y (). (4.3)

i={1,Q}
z%[n] - s%[n] y?[n]
A Py BACH

Figura 4.2: Compensacién de imperfecciones del EOC del COT; los coeficientes H;[n]
del ecualizador de imperfecciones (IE) son calculados con el algoritmo de retro-
propagacién de error.
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Por otra parte, los valores iniciales de ’Hfj estan dados por:

dichos coeficientes se actualizan de acuerdo al error del algoritmo de retro-propagacion

(backpropagation algorithm) [26], como

O]
o+, 1 gy0() 0€°[n]
Hij [m] = %ij [m] — 5IE<8,H% ] K, (4.5)
donde los superindices (1) y (I 4 1), representan los valores anteriores y los actuales
de los Coeﬁcientes respectivamente, S > 0 es el paso de adaptacién del algoritmo

LMS y () % es el bloque de promedio mévil, calculado como

(I+1)K
(= S flnl (16)

siendo 1/K la tasa de adaptacion.

El algoritmo de retro-propagacién, permite obtener una senal de error estimada
que depende unicamente de las contribuciones de error debidas al canal de interés,
Li;[n], tal que

o¢eln
8?—59 2269 z5n —q—ml, (4.7)

con i, j,r € {I,Q}. Ver Apéndice C.1 para mas detalles en el célculo de la Ec. 4.7.

Se puede observar que la Ec. 4.7 requiere el conocimiento exacto del canal que se
quiere compensar, es decir, necesita los coeficientes ij [n], sin embargo, inicialmente
estos no son conocidos. Para solventar esto, se usa un estimador de canal (CE). Este
se ejecuta en paralelo con el sistema con el fin de obtener una estimacion de los
coeficientes del canal de interés. A continuacién se presenta el modelo numérico de
la estimacion del canal mediante el algoritmo convencional de SI y el propuesto en

esta Tesis.
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4.3. Estimaciéon del canal mediante el algoritmo

de identificacion de sistemas convencional

En la Fig. 4.3, se muestra el esquema de compensacion mediante la estimacion
del canal usando el algoritmo de SI convencional. El esquema se compone del [E y
el canal de interés, los cuales estén representados por los coeficientes Hj;[n], Li;[n]
respectivamente. El bloque LMS del estimador de canal (CE-LMS) permite a través

CFe generar una versién digital estimada del canal de interés representa-

del error e
da por ﬁfj [n]. La senal de salida digital estimada g¢[n], permite a través del error
elEe en conjunto el LMS del IE (IE-LMS) adaptar los coeficientes Hfj [n] para pre-
compensar la senal de entrada. A continuacién se detalla el modelo matematico para

la adaptacion de los coeficientes del IE mediante el algoritmo convencional de SI.

Las salidas digitales estimadas 37 [n] estdn dadas por:

i) = 3 Lifmlstln —m]. i € {1.Q} (48)

siendo, f}fj [m] los coeficientes del modelo digital estimado del COT. Esto permite

CEQ[

obtener las sernales de error del CE, e“*[n], como

e“"[n] = g*[n] — y°[n] (4.9)

donde y°[n] = yf[n]+y,[n] es la salida digital del sistema. Los coeficientes estimados

son actualizados de acuerdo al algoritmo de SI convencional, como:

O]

ij(l+1)[m] = ﬁfj(l) [m] — 2ﬁcE<eiCE9[n]s§’[n — m]> , i, e{l1,Q}, (4.10)
K

donde Bcg > 0 es el paso de adaptacion del CE. De acuerdo al algoritmo LMS del

[E-LMS dado por las Ecs. 4.5 y 4.7, si reemplazamos los coeficientes estimados de la
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= [E-LMS =)|CE-1JMS Qe en]
elEe[p] Ly ﬁfj[n] 92[n]
4O

Figura 4.3: Esquema simplificado de la compensacién adaptiva y en segundo plano
de las imperfecciones del EOC de un COT mediante el algoritmo convencional de
SI. La linea doble representa la senal compleja.

Ec. 4.10, obtenemos

O]
Hfj(lJrl)[ ] Hg(l <Z€IEQ [n_q_m]> ) i7j7r€ {IaQ}a

(4.11)

siendo e'™[n] la serial de error del IE dada por,

e™en] = 92[n] — 29[n). (4.12)

De acuerdo con las Ecs. 4.9 y 4.10, se puede concluir que para lograr la esti-
macion del canal a través del esquema convencional, es necesaria la medicion de la
senal digital de salida y2[n]. Este proceso implica una demodulacién coherente de la
senal 6ptica de salida del COT, E

un sistema 6ptico de deteccién coherente de alto desempeno en el canal de realimen-

¢ 4> bara lo cual es necesario la implementacién de
tacion. Ello, aumenta la complejidad e incrementa los costos de implementacion de

la técnica.

Para superar estas dificultades, en esta Tesis se propone una alternativa para
reducir la complejidad del proceso de estimacion del canal. La nueva técnica, permite
utilizar la informacién proveniente de la deteccién directa de la senal éptica, E2,, a

través de un tunico fotodetector de bajos requisitos. A continuacién se desarrolla el

modelo matemaético del canal de realimentacién basado en esta nueva técnica.
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4.4. Estimacion del canal mediante la nueva técni-

ca basada en una sola fotodeteccion

En la Fig. 4.4 se muestra el esquema del canal de realimentacion propuesto en
esta Tesis. Una pequena porcién de la senal éptica de salida del COT es recolectada
por el modelo de fotodetector ideal (Photodetector, PD), produciendo a la salida una

senal eléctrica fotodetectada de tiempo continuo, dada por

r(t) =kpa Y |Esu(®), (4.13)

o={H,V}
donde k,q es el factor de conversién del dispositivo.

Teniendo en cuenta que el fotodetector también puede tener defectos, estos son
modelados por la respuesta al impulso hy(t). En base a esto, la sefial de realimen-

tacion esta dada por:

L) = /hpd(T)T(t — 7)dT. (4.14)

La funcion descrita en la Ec. 4.14, incluye los efectos eléctricos seguidos a la
fotodeteccion, esto incluye amplificacion de transimpedancia (TIA) y el sistema de
seguimiento y retencién (Track And Hold, T¢/H), el cual es generalmente modelado

como un filtro pasa bajos.

Figura 4.4: Medicién de la senal digital de realimentacion z[k|, a través del canal de
realimentacién propuesto en esta Tesis, el cual esta compuesto por un tnico fotode-
tector y un ADC. El mismo fotodetector es usado para detectar los componentes de
ambas polarizaciones.
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Finalmente, un ADC produce la sernal digital de realimentacion z[k|, dada por:
2k = / A(kNT, — 7)T(7)dr (4.15)

donde A, es la funcién caracteristica del dispositivo y N es el factor de diezmado de

la senal de realimentacién con respeto a la senal de salida del transmisor.

4.4.1. Modelo digital de canal de realimentacién propuesto

Con el objetivo de representar digitalmente el canal de realimentacién, se crea
un modelo digital de éste. En la Fig 4.5 se representa el esquema para obtencion de
la senial digital de realimentacion z[k], mediante un modelo digital del fotodetector
(Digital Photodetector, DPD), un canal de observacién definido por un sistema de
tiempo discreto M[n| y un bloque diezmador.

El DPD modela digitalmente la respuesta no-lineal del fotodetector y produce

una salida digital, tal que

lylll* = > ly*Inlf?, (4.16)

Q:{H’V}

donde y[n] = [y[n],y" [n]]*, es el vector complejo que representa la polarizacién del
campo eléctrico, y T es la denotacién de transpuesto.
El DPD es seguido por el canal de observacién lineal, representado por los coefi-

cientes M[n], tal que la senal digital z[k] se puede obtener como
2
2[k] =Y M[m]||y[kN —m]||" (4.17)

En el Apéndice C.2, se demuestra que los coeficientes M[n] de este sistema, estan

dados por
K
M) = 22 / hoa () A(nT} — 1) dt, (4.18)

La Ec. 4.18 muestra la relacién que existe entre M|[n] y la respuesta al impulso

del fotodetector y del ADC. Si estos dispositivos poseen un bajo ancho de banda,
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Figura 4.5: Obtencién de la senal digital z[k], a través del modelo digital equivalente
del canal de realimentacion propuesto en esta Tesis. Este relaciona las senales digital
de salida (y2[n]) con z[k]. El factor de diezmado N modela el ADC de una velocidad

menor con respecto al transmisor.

comparado con el modulador éptico coherente, no es posible asegurar una estimacion
suficientemente precisa de los coeficientes Ly;[n] utilizando la sefial digital z[k]. Sin
embargo, en la siguiente seccién (Seccidn. 4.5) se demuestra no sélo que la estimacién
es posible, sino que la calidad de la estimacion es independiente del ancho de banda

del canal de realimentacion.

En la Fig. 4.6 se muestra el modelo digital completo de doble polarizaciéon para la
compensacion de imperfecciones del EOC del COT, usando el canal de realimentacion
propuesto en esta Tesis. Las sefiales digitales para cada polarizacién, x[n] y 2 [n],
ingresan al IE cuya salida son las sefiales digitales pre-compensadas s[n] y sV[n].
Estas son las entradas a los canales de interés de cada polarizacion, descriptos por
los coeficientes L{f[n] y Lyj[n], los cuales proveen las salidas digitales y"[n] y 4" [n).
Dichas senales ingresan al modelo digital del fotodetector, el cual proporciona la
salida no lineal Hy[n] ’ |2. Esta es luego afectada por la funcién de transferencia del
canal de observacién, descripto por M|[n], cuya salida es diezmada segin el valor N

para obtener la sefial de realimentacién digital z[k].

Por otro lado, las sefiales s [n] y s [n] ingresan al CE, el cual contiene el modelo
estimado del canal de interés para cada polarizacién, f)g n] vy f)}; [n]. Luego, las
salidas digitales estimadas, 7 [n] y 9" [n], ingresan al DPD, el cual permite obtener
la senal no-lineal de salida estimada Hy[n]Hz Dicha senal es la entrada para el
modelo estimado del canal de observacién M [n] cuya salida se diezma por el factor

N para obtener la senal digital de realimentacién estimada Z[k]. La comparacién
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entre las sefiales z[k] y 2[n], permite obtener la sefial de error e“F[k], la cual se usa

para adaptar los coeficientes del CE.

La principal diferencia con la técnica convencional de estimacion, mostrada en
la Subseccion. 4.3, es que el algoritmo CE-LMS no sélo estima los coeficientes de
L?[n];;, sino también los coeficientes de M|[n| correspondientes a la representacion

digital del canal de observacién.

__________

B |
I s y"[n]
oM n] == Hin] & o L] > > N
: : [y A1
. . [n] ! —
\4 :\ 1% : Sv[n] N \% yV[n] N i l
z” [n] 7 ’H”[n] : ? Lij[n] ?
L ([ylnl][* = ly™ [l + [y [n]]?
2 ? B
IE-LMS ] CE-LMS —( e k]
0 s .
§¥ [n] 9"[n] =:;) fifj[n] Vn] N ' m2 N |
! yin !
CE: channel estimator [ M{n] l—t
IE: impairment equalizer :> i Hip) j" [n] s X? l 2[¥] E

Figura 4.6: Compensacién adaptativa en segundo plano de un COT, usando un canal
de realimentacién conformado por una unica cadena PD/ADC. La no-linealidad del
fotodetector se obtiene mediante la operacién ||y[n]||* y el canal de observacién lineal
es representado digitalmente por M[n]. La linea doble representa la senal compleja,
que incluye los componentes I/@) de cada polarizacién. Las senales digitales esti-
madas de salida y[n| alimentan el LMS el ecualizador de imperfecciones (IE-LMS).
Los coeficientes estimados del sistema ﬁfj [n] y M([n] son calculados por el LMS del
estimador de canal (CE-LMS).
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4.4.2. Inicializacién del algoritmo

El algoritmo de SI propuesto en esta Tesis, es inicializado con los coeficientes:

MO[n] = 6, (4.19)
S '

los cuales corresponden a un transmisor ideal, luego son actualizados de la siguiente

manera: —
M(l+1)[n] M(l [n]
fet P gy 85%&11 ) (4.20)
b In]= ” <8L9 >
donde £°F[k] = (e“F[k])? es la funcién costo, la cual debe ser minimizada, siendo
eCElk] = z[kz] —z|k]. En el Apéndice C.3 se demuestra que el calculo de las derivadas,
9 k] “Flk]
2T aL‘-’ nl resulta en
~ ~ 2
M) = 8 On] — 260 K|y EN — ][5 (421)
con y[n] = [§"[n], 5" [n]]" ¥

K

L8 ) = £2On) — 4Bop(e P[] S N [qlge[kN — qls?kN — g — n))V. (4.22)
q

Este caso particular de algoritmo de GD presenta dos situaciones estacionarias,
para cuales el término de actualizacién de los coeficientes en las Ec. 4.21 y. 4.22
es cero. Estos casos son: e“F[k] = 0y §¢[n] = 0, siendo este tltimo equivalente
a la condicién ﬁfj [n] = 0. La primera situacién es un minimo local de la funcién
continua de costo £€9F[k], y el segundo estado es un maximo local. En consecuencia,
si la situacion inicial siempre satisface I:fj [n] # 0, el algoritmo tiende a converger a
€9Flk] = 0. Sin embargo, esta condicién no implica necesariamente que la estimacién
sea exacta, i.e., f)f] [n] = L;[n] o M(n] = M][n] y se requiere un andlisis mas detallado

del estado estacionario de la estimacion de los coeficientes.
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4.5. Analisis en dominio de la frecuencia de la es-

timacion basada en una sola fotodeteccion

La estimaciéon del EOC del COT utilizando el canal de realimentacion propues-
to necesita ser demostrada. En esta seccion se introduce el andlisis matematico en
el dominio de la frecuencia del método propuesto. Particularmente, se estudia el

desempeno del bloque de estimacién del esquema de la Fig. 4.6.

Se comienza con la condicién error cero, que implica que el algoritmo CE-LMS

ha convergido, la cual estd dado por:
z[k] = z[k], (4.23)

donde 2[k] = 3= M[m]|[y[kN —m]||? es la secuencia digital de realimentacion esti-
mada. En el Apéndice C.6 se demuestra que un analisis en el dominio de la frecuencia

de dicha secuencia resulta en:

Z M + Qz)ifjml)ig,mg) — Z M, + Qz)zgj(gl)zg,(ag),
Vo5 e{l,Q}, V oe{HV}, (424

donde M (), M(S), f}fj(ﬂ), y f)fj(Q) son las transformadas de Fourier de Mn],
M{n], Li;[n], y L{;[n], respectivamente. Esto indica que, si la Ec. 4.23 se satisface,
entonces Ec. 4.24 es verdad. Conclusiones similares se obtienen en el desarrollo de la
Ec. 3.29 en el Capitulo 5.

La Ec. 4.24 muestra una importante caracteristica de la estimacién. Como se
explica en el Apéndice C.2, la transformada de Fourier del modelo digital del canal

de observacién, M|n|, esté relacionada con la respuesta en frecuencia del canal de
realimentaciéon PD/ADC,

Si asumimos que el canal de observacién posee un bajo ancho de banda relativo al

canal a estimar, esto puede comprometer la estimacion de las componentes de alta
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frecuencia de ifj(Q) Sin embargo, de acuerdo a la Eq. 4.24, la estimacién permite

conocer las funciones bidimensionales en el dominio de la frecuencia,

F2,(Q, Q) = ZM(Q1 + Q) LY (1) LY, (). (4.26)

Si se analiza el comportamiento de estas funciones en la regién cercana a la

diagonal €25 = —€)4, se obtiene,

F&, (), — ZL@ ()L, (—). (4.27)

Esta ultima ecuacion, sugiere que a pesar del ancho de banda acotado del canal
de observacién, M (), se puede obtener informacién de las componentes de alta
frecuencia de EU(Q) Un comportamiento similar se puede observar en la deteccién
de senial con el foto-diodo. La mezcla de frecuencias producida por el comportamiento
no-lineal del dispositivo permite el traslado de informacién de las componentes de

altas frecuencias de la senal de entrada a la banda base de la senal de salida.

4.5.1. Analisis en tiempo discreto de la estimacion del canal

y sus limitaciones

En el Apéndice C.J se demuestra que a partir de la Ec. 4.24 es posible obtener la
relacién que existe, en el tiempo discreto, entre el canal de interés y su estimacién,

y entre el canal de observacién y su estimacion, estas son:

{ []_O‘Z Ry Lyln = 9] . i€ {1,Q}, (4.28)

M[ n] = &z Mn+ 0]

donde « y § son dos constantes reales desconocidas y R}, representa una transfor-
macién unitaria desconocida (ver Eq. C.46).

En base a lo obtenido en las Ecs. 4.28, es importante tener en cuenta que el
algoritmo IE-LMS adapta los coeficientes Hfj [n] con el objetivo de compensar el
canal estimado ij pero no el canal de interés ij. En base a esto, se puede concluir

que el algoritmo tiende a converger a una situacién donde y¢[n] = x2¢[n]. Dicho de
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otra forma, el ecualizador compensa la salida estimada, pero no la salida real del

sistema.

Usando la Ec. 4.28, la secuencia de salida compensada por cada polarizaciéon g

esta dada por:

ZR@ 2[n+4], i,pe{l,Q}, (4.29)

esto ultimo sugiere que el ecualizador no proveera una compensacion perfecta de las
imperfecciones debido a los factores a, Rfu- y d. Sin embargo, estas discrepancias se

pueden corregir de la siguiente forma:

1. Ganancia/Atenuacion: La constante o modifica la potencia de la senal de
salida. Esta puede ser controlada con una restricciéon de escala en los coeficientes
de ﬁfj [n] en cada paso del algoritmo CE-LMS. Dicha restriccién debe asegurar
que el valor £{||y[n]] |2} sea el valor esperado.

2. Desalineamiento temporal: La constante 0 produce un desbalance temporal en
la secuencia de salida. Sin embargo, esto no afecta la comunicaciéon debido a
que puede ser interpretado como un desalineamiento extra en el canal. Esto
puede ser suprimido con una restriccién adicional en el algoritmo del CE-LMS.
Si ﬁfj [n] y M[n] son restringidos para ser causales, la tinica posibilidad es § = 0.

3. Transformacion unitaria: El coeficiente R}; produce una rotacion o reflexién de
la constelacion de salida en cada polarizacién. Esta transformacion no afecta al
sistema de comunicacién y puede ser compensada en el receptor coherente (e.i.,
las rotaciones en la constelaciéon son compensadas por el lazo de recuperacion
de portadora). La ambigiiedad de esta transformacién fue observada anterior-
mente en el algoritmo de recuperacién de fase (phase-retrival algorithm) en

[22], en donde se reporta una conjugacién compleja de toda la constelacion.
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4.6. Conclusion

La funcién de transferencia no-lineal de fotodetector ofrece la posibilidad de apli-
car una novedosa técnica para estimar las imperfecciones lineales del EOC del COT.
El algoritmo propuesto en esta Tesis y desarrollado matematicamente en este capitu-
lo, sugiere que la calidad de la estimaciéon no depende del ancho de banda del dispo-
sitivo, lo que significa que el método puede ser empleado incluso con un fotodetector
convencional de bajo ancho de banda.

Se demostro que la estimacion y ecualizacion del EOC pueden ser afectadas por
un desplazamiento temporal, una discrepancia en la ganancia, y una transformacion
lineal. Sin embargo, éstas pueden ser facilmente subsanadas sin que la robustez y
el desempenio de la técnica sea comprometida. No obstante, resulta esencial realizar
una evaluacion de su rendimiento con el proposito de validar su aplicabilidad en los
sistemas reales de comunicaciones Opticas coherentes. En el siguiente capitulo, se

evalua el desempeno de la propuesta en un escenario realista.



CAPITULO

Evaluacion de Desempeno de la Nueva

Técnica de Compensacion

Sintesis: En este capitulo se evalia la efectividad de la nueva técnica para la
compensacion de imperfecciones en el canal electro-optico de un transmisor optico
coherente, presentada en el Capitulo 4. En primer lugar se estudia el desempeno del
algoritmo en cuanto a su estimacion y ecualizacion de la senal de salida en presencia
de ruido en el canal electro-optico y en el canal de realimentacion. Asimismo, también
se evalia el desempeno del algoritmo ante reflexiones eléctricas en el canal electro-
optico. Por iltimo, se verifica la eficacia de la propuesta en el contexto de un sistema

de comunicacion optico coherente.
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5.1. Introduccion

En el Capitulo 4 se expuso que la estimacién del canal electro-éptico (EOC) de un
transmisor 6ptico coherente (COT), utilizando el canal de realimentacién propues-
to en esta Tesis, no permite una estimacién exacta. Se observd que la estimacion
obtenida posee discrepancias con el canal real, éstas son; un factor de escala, a; un

desalineamiento temporal, ; y una transformacion unitaria, Rﬁi.

En este capitulo se realizan simulaciones numéricas con el objetivo de obtener
una comparacion del desempeno de la estimacion y compensacién, entre el método
convencional, el cual usa un canal de realimentacién con detecciéon coherente, y el
método propuesto en esta Tesis. Se pondra énfasis en considerar un escenario realista,
donde la presencia de ruido y reflexiones eléctricas en el COT, junto con el ruido en

el canal de realimentacién, pueden introducir errores de estimacion del EOC.

5.2. Desempeno de la estimacion

En primer lugar, se evalia el desempeno de la estimacion del canal EOC me-
diante la nueva técnica propuesta en esta Tesis. Para ello, se requiere de un método
que permita comparar los coeficientes del canal real y el estimado, y que al mismo
tiempo permita considerar las discrepancias de este ultimo. Para dicho propodsito,
se propone una métrica: el error cuadratico medio normalizado (Normalized Mean
Squared Error, NMSE) del proceso de identificacién de sistema, NMSEg;, el cual se

calcula de la siguiente manera:

1

NMSEg — mf 5RO X ——
s1 = min {&i(e, 6, RY) Ne

1Dl

(5.1)

donde min {fgl(a,d, Rfj)}, permite obtener el minimo valor de error cuadratico
767Rfj

4

i3

paracion de los coeficientes del canal real y estimado. El error cuadratico medio, se

medio posible, segin los valores de las incertidumbres «, §, RS, a través de la com-
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define como

(s By - Y Y Z(aZRfMLijn—] ijm), he (1)

o={H,V}i,j={1,Q} n=-K
(5.2)

siendo Lj;[n] y ﬁﬁj [n], el canal real de interés y el estimado respectivamente, y

Nigps = 2K + 1 el nimero de coeficientes de cada respuesta.

Para obtener una comparacion consistente entre diferentes métodos y configura-
ciones, la Ec. 5.1 se normaliza a un valor cuadratico medio de referencia, Ng;, dado

por los coeficientes del canal real, tal que

Nsi= > > 3 (z4m)” (5.3)

Q:{va} Zvj:{va} n=—K

La definicién de la Ec. 5.1 es una versién modificada de la métrica usada en [22,
23]. Para el caso ideal de estimacién, donde no se considera el ruido en ningtin bloque
del sistema, el algoritmo de gradiente descendente permite obtener la estimacion
exacta del canal real y la Ec. 5.1 converge a NMSEg; = 0. Sin embargo, para probar

la robustez de la nueva técnica, se necesita tomar en cuenta el ruido del sistema.

5.2.1. Ruido en el canal de realimentacién

Para evaluar el desempeno del método propuesto en esta Tesis en un escenario
realista se considera la presencia de ruido tanto en el EOC como en el canal de
realimentaciéon. En la Fig. 5.1 se muestra el esquema considerado, donde a los canales
de interés de cada polarizacién, LI [n] y LY;[n], se le suma un valor de ruido n,[n] a
la salida, proveniente del mismo transmisor. A su vez, también se considera un valor
de ruido 7y[k|, originado en canal de realimentacién. Ambas fuentes de ruido son de

tipo AWGN, y satisfacen lo siguiente:

£t ]} = 72 Guns
{ E{np[Klnw[h]} = o2 0, Lov €{H,V}, (5.4)
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siendo o2, y U,%b la potencia del ruido en el transmisor y en el canal de realimentacion
respectivamente.
En el esquema de la Fig. 5.1, el ruido a la salida del modelo digital del fotodetector

(DPD), npa[n], se genera a partir del ruido presente en el transmisor y se calcula como
Mpaln] = Y ye[nln® [n] + y**[n]nen] (5.5)
4

de tal forma que su definicién queda dada por,

g{npd [n]npd [m]} = Ugdénm (5.6)

donde o2 = 2P,q07,, siendo Poq = E{||y[n]||*} la potencia promedio sin ruido a la
salida del DPD.

A partir del esquema de la Fig. 5.1 podemos aproximar la potencia de ruido a la

salida del canal de retroalimentacién, n[k], como

E{nlkIn[h]} = ook, (5.7)

donde 0* = o, + 034 Tg,, siendo T, = > |M[n]]>.
Una vez modelado el ruido en el COT y el en canal de realimentacion, se debe
analizar su impacto en la estimacion del canal mediante el algoritmo de gradiente

descendente (GD). En el Apéndice C.5, se demuestra que un valor pequenio de ruido

i 1]

niew (K]

Ly s yHM;%’ [ N -
, V[ ] iz p \ M[n] e Z[ ]"'77[ ]

i [n]

<

Figura 5.1: Modelo digital del COT junto con el canal de realimentacién, incluido
el modelado del ruido del sistema. Se agregan dos fuentes de AWGN: a la salida del
transmisor (nZ[n]) v a la salida del canal de realimentacién (ng,[k]).
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aditivo en la senal de error del algoritmo GD induce un error en la estimacién de los
coeficientes (Ec. C.67).

Tomando en cuenta estos resultados, se encuentra una primera aproximacién para
el MSE de los coeficientes de ﬁfj [n], dada por = Bcro?/K, donde Bcg es el paso
de adaptacién del estimador de canal (CE), 02 es la potencia total de ruido en la
senial de retroalimentacion y K es el numero de muestras usadas para evaluar el
gradiente de la estimacion de canales segtin la Ec. 4.20, el cual comtinmente adopta
un valor unitario K = 1 (para el caso de aproximacién de gradiente instantdneo).
Reemplazando este resultado en la Ec. 5.1, y asumiendo un factor de escala cercano
a la unidad a = 1, se obtiene el minimo valor de NMSEg; para el caso con ruido
presente en el sistema, el cual esta dado por

_ Beg (0, + 2Ppa02Th,)

NMSEs min ~ < . (5.8)
SI

5.2.2. Resultados numeéricos de la estimacion del canal electro-
optico

Para comprobar la calidad de la estimacion se utilizan simulaciones numéricas. Se
realiza una comparacién del desempeno de la estimacién entre el método propuesto
en esta Tesis y método convencional, el cual utiliza un canal de realimentacion con
deteccion coherente. En este contexto es preciso senalar que ambos esquemas difieren
entre si en la potencia total de ruido de la senal de realimentacion. En el primero,
el ruido total en el canal de realimentacion es afectado por el ruido de los canales
de ambas polarizaciones y el ruido en ambas componentes I y ). En el segundo, el
canal de realimentacion posee cuatro canales con niveles de ruido independientes.

En base a lo comentado anteriormente y con el objetivo de obtener una com-
paracion consistente entre el desempeno de ambos esquemas, se utiliza un factor de
conversion, k,;. Mediante éste se equipara la potencia de senal del canal de realimen-
tacion de ambos esquemas, tal que E{|z[k]?|} = E{||y[n]?||}. De esta forma, para un
determinado valor de relacién sefial ruido (Signal-to-Noise Ratio, SNR) en el canal
de realimentacién (SNRg,) se obtiene la misma potencia de ruido o%,, y de acuerdo

a la Ec. 5.8, ambos bloques LMS convergen al mismo NMSEg; para un mismo paso
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de adaptacién Sog.

Se realizan simulaciones numéricas de un transmisor coherente de doble polari-
zacion, para un formato de modulacion de 64-QAM, a una tasa de de simbolos de
128 GBd, y con un ancho de banda nominal (By) de 64 GHz. El factor de sobre mues-
treo es O, = T)/T; = 2. La respuesta del canal de interés, Lj;[n], se modela como
filtro Butterworth de 10° orden con el mismo ancho de banda, y con los desbalances
temporales, de ganancia, de fase y ancho de banda, segin el modelo definido en el
Capitulo 2.

La estimacion, ﬁfj [n], se compone de un filtro de 65 coeficientes, el cual se inicia-
liza como un transmisor ideal sin desbalances. El ecualizador de imperfecciones (IE),
H;[n], también estd compuesto de 65 coeficientes y se inicializa con funciones delta
de Dirac, como se indica en la Ec. 4.3. El canal de observacién, M[n], es modelado
con un filtro Butterworth de 4° orden con 65 coeficientes, y su versién estimada,
M [n], también se compone de 65 coeficientes. El andlisis se realiza para dos valores
diferentes de ancho de banda de realimentaciéon (Bp¢): un caso donde el ancho de
banda es igual a la del EOC (Bpe = 64 GHz), y el otro caso donde se considera la
mitad del ancho de banda del EOC (Bpc = 32 GHz).

En la Fig. 5.2.a) se muestra la evolucién temporal del desempernio de la estimacién
usando un detector coherente convencional y con el canal de realimentacion propuesto
en esta Tesis en sus dos versiones Bpe = {64 GHz,32 GHz}. Los tres casos son
comparados con el mismo nivel de relacién senal ruido (SNRg, = 30dB) en el canal
de realimentacién y para mismo paso de adaptacién (Bcg = 0,001). Se puede observar
que los tres esquemas convergen al mismo valor de NMSEgy, el cual se aproxima al
valor tedrico segun la Ec. 5.8, NMSEgiuin =~ —36dB. La tnica diferencia notable
entre los esquemas es el tiempo de convergencia, el cual se incrementa a medida que

se acota el ancho de banda del canal de realimentacion.

En la Fig. 5.2.b) se grafica el tiempo de convergencia del algoritmo propuesto
en esta Tesis, 7,q, normalizado con respecto al tiempo de convergencia del esquema
con deteccién coherente, Teop, €s decir Tpa/Teon, €n funcién del ancho de banda de
realimentacion normalizado Brc/By. Los datos de la Fig. 5.2.b) presentan una ten-
dencia cuadratica y se pueden aproximar (curve fitting) a una curva de orden 2, tal
que Tpd/Teoh = €1(Brc/Bp)®, siendo ¢; = 3,8695 y ¢o = —1,9989. A partir de ello es
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posible afirmar que el tiempo de convergencia y el cuadrado del ancho de banda de
realimentacién normalizado son aproximadamente inversamente proporcionales. Por
otra parte, es posible apreciar en la Fig. 5.2.b) que una reduccién del ancho de banda
por un factor de 8 implica un tiempo de convergencia 250 veces mas lento relativo
al tiempo de convergencia con deteccién coherente. Sin embargo, este resultado no
dificulta la ecualizacion del sistema porque la mayor parte de de la adaptacién ocu-
rre en los primeros estados del proceso y se puede observar una rapida mejoria en el
NMSEg; en los primeros micro segundos como se muestra en la Fig. 5.2.a).

Para comprobar la efectividad de la propuesta, se realiza un analisis de su des-
empeno para diferentes niveles de ruido en el sistema. La Fig. 5.3, muestra el valor
final de convergencia del algoritmo de SI en funcién del SNRyg,. Los valores NMSEg;
concuerdan con valor téorico calculado segin Ec. 5.8. Asimismo, los tres esquemas
muestran desempenos similares para una senal de realimentacién con SNRg, > 0, sin

importar el valor de ancho de banda de realimentacién.

5.3. Desempeno de la ecualizacion

A continuacién se estudia el desempeno de la ecualizacion resultante de la pre-
compensacion del canal en cada caso. Analogamente a la definicion de la Ec. 5.1, se
propone una métrica para el desempeno de la ecualizacién referida al MSE normali-

zado del ecualizador, NMSEg, el cual se calcula como:

NMSEIE = H(Slln {&E Q, 5 R )

771]

, 5.9
“ N (5.9)

donde

é(a, 6, Ry;) Z Z Z (aZRluyﬂn— —xf[n]) cn=A{1,Q}.

o={H,V} i={1,Q} n=—K
(5.10)

Para este caso, el valor cuadratico medio de referencia, N;g, estda dado por la senal

de entrada, tal que

Ne= > > Y (@) (5.11)

o={H,V}i={1,Q} n=—-K
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Figura 5.2: a) Respuesta transitoria del desempenio de la estimacién. El método
propuesto converge a un valor estacionario similar al logrado con el esquema de
realimentacion convencional con deteccién coherente. b) Tiempo de convergencia
normalizado, Tpd/Teon, €n funcién del ancho de banda de realimentacion normalizado,

Brc/By.
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Figura 5.3: Desempenio del estimador de canal (NMSEgr) en funcién del nivel de
ruido en el canal de realimentacién (SNRg,).
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5.3.1. Resultados numéricos de la ecualizacion del canal electro-
optico

En la Fig. 5.4.a), se grafica la evolucién temporal del NMSEg para las tres
estimaciones obtenidas de las simulaciones de la Fig. 5.2.a). Una vez que la estimacién
converge se activa el proceso de ecualizacién, con paso ;g = 0,0001. El valor final
de NMSEg es similar para los tres sistemas, estando el desempeno del ecualizador
directamente relacionado a la calidad de la estimacion. La Fig. 5.4.b) muestra el
desempeno del ecualizador en funcién del nivel de ruido en el canal de realimentacién.

Se puede observar que el comportamiento del sistema propuesto es comparable al

del sistema convencional, incluso para valores bajos de SNRy,.
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Figura 5.4: a) Respuesta transitoria del desempeno del [E. Para probar la efectividad
de la compensacion, se muestra el diagrama de ojo inicial y final de la componente
I de la polarizacién H. b) Comportamiento del IE en funcién del nivel de ruido
presente en el canal de realimentacion. Se puede observar un comportamiento similar
al esquema propuesto con el método convencional de deteccion coherente.
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5.3.2. Desempeno ante las reflexiones eléctricas

Con el objetivo de evaluar desempeno del sistema en un escenario mas desfa-
vorable para el algoritmo LMS, se consideran las posibles reflexiones de las senales
eléctricas en el EOC. Se estudia en particular el caso para pequenas reflexiones en
el canal I de la componente H (HI), las cuales se modelan como una copia retra-
sada en el tiempo y de baja amplitud de la respuesta L% [n], como se muestra en la
Fig. 5.5.a). Se define la respuesta modificada como L [n] = LI [n] +ygr L [n — ng],
siendo vg y ng la amplitud y el retraso temporal de la reflexion, respectivamente.
Siendo que el numero de coeficientes esta limitado a 64, si el retraso temporal excede
los 32 coeficientes, el desempeno de la estimacién se degrada proporcionalmente a
la amplitud de la reflexién, como se muestra en la Fig. 5.5.b). En consecuencia, el
ecualizador no es capaz de compensar dichas reflexiones. Se observa que la degra-
dacion de desempeno es similar tanto para el esquema propuesto en esta Tesis para

Bre = {64 GHz,32 GHz}, como también para el esquema con detecciéon coherente.

04r I'Ventana,
02l |de Estimacién

o

LIIII [n]

f
|
-0.2 |
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Figura 5.5: Impacto de las reflexiones de las senales eléctricas en el rendimiento del
sistema. a) Se modifica la respuesta de la componente HI con la adicién de una
pequena copia retardada de si misma. b) Desempeno del algoritmo de SI y del IE
en funcion del retardo de la reflexién ng, para dos amplitudes relativas diferentes
(lineas continuas: vz = 0,05; lineas discontinuas: vz = 0,01).
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5.4. Evaluacion del desempeno de la propuesta en
el contexto de un sistema de comunicaciones

coherente

A continuacién se evalua el desempeno del esquema propuesto para la compensa-
cién de imperfecciones en el EOC del COT en el contexto del sistema de comunicacio-
nes Optico coherente. En la Fig. 5.6 se muestra el diagrama en bloques del sistema de
comunicaciones bajo prueba. En el mismo se pueden observar los principales bloques
que componen el DSP del COT que permiten generar la senal QAM junto con el [E
y motor de adaptacién encargado de la estimacién del EOC. También se esquematiza
la ubicacion del canal de realimentaciéon de bajo ancho de banda propuesto en esta
Tesis. Se considera la presencia de ruido ASE en la senal éptica transmitida, el cual
se modela como una fuente aditiva de ruido de tipo AWGN. Por otro lado, se re-
presenta el receptor 6ptico coherente (COR), compuesto por el demodulador éptico
coherente y los principales bloques del DSP. Estos permiten compensar los efectos
del canal éptico, los desbalances del receptor, y recuperar la senal transmitida para

finalmente computar el valor de BER.

Se considera un sistema de DP 64-QAM en un canal 6ptico back-to-back, con una
tasa de Baudios de 1/T = 128 GBd. Se asume que los DACs poseen una resolucién
de 8-bits y una tasa de muestro de 1/T, = 192GS/s y By = 64 GHz. La tasa de
muestreo corresponde a un factor de sobre-muestreo de T/Ts, = 1,5 < 2, lo que
produce el aliasing en la senal de salida del fotodetector (PD). Sin embargo, dicho
aliasing es inocuo al modelo para la senal de realimentacién z[k], debido a que el bajo
ancho de banda previamente asumido suprime las componentes de alta frecuencia.
Por 1dltimo, se aplica un conformador de pulso con un filtro de coseno realzado a la

salida con un factor de roll-off de 0.1.

El nimero coeficientes para los filtros digitales son, 101 y 33 para el CE y el IE
respectivamente. La funciones de transferencia entre los DACs y los MZMs (h{(t) y
h(t)) son modelados por filtros pasa bajo (Low Pass Filters, LPFs) tipo Butter-
worth de orden seis, con anchos de banda iguales a By + ABW} /2, donde ABWY

es el desbalance de ancho de banda. En el canal de realimentacién, el fotodetector es
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Figura 5.6: Diagrama de bloques del sistema de comunicacién éptica bajo prueba,
con el IE y el motor de adaptacién (adaptation engine), y el canal de realimentacion
propuesto en esta Tesis.

modelado como un generador de corriente proporcional a la potencia 6ptica, seguido
por un LPF que modela su ancho de banda. Este LPF en conjunto con la respuesta
del TIA y el T&H conforman el modelo digital del canal de observacién M(Q), y es
también modelado como un filtro pasa-bajo tipo Butterworth de orden seis.

Para demostrar que la efectividad de la propuesta de esta Tesis no es afectada
por el bajo ancho de banda del canal de realimentacion, el desempeno del sistema
es probado para diferentes valores de ancho de banda de M(), Bpc. Se realizan
simulaciones para dos valores diferentes tal que Brc/By = {1,1/8}, donde el ultimo
corresponde a un ancho de banda muy bajo (en comparacién con el ancho de banda

del COT). La inicializacién de los coeficientes del CE esta dada por la Ec. 4.19.
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Es conveniente que el algoritmo tenga dos modos de operacion: estimacion (Sop =
By Breg = 0)y compensacion (Bcg = 0y fre = [3), donde S es el paso de adaptacion
para ambos algoritmos LMS. El trabajo no simultaneo de los LMSs evita inestabili-
dades, debido a que el IE-LMS estd basado en un canal estimado fijo y el CE-LMS
esta basado en una senal de entrada de distribucién fija. Luego, se activan ambos
algoritmos LMS (Bcg = By Bre = B).

Para comprobar el desempeno del sistema en un escenario realista, se agregan al

modelo numérico del mismo los siguientes efectos:

» Controladores (DEVSs): Se incluye una distorsién de tercer orden ( Third Order
Distortion, THD) de —35dB, en combinacién con un SNR de 50 dB.

» Cuantizacién del ADC del canal de realimentacién: Se asume una cuantizacién
de 6 bits, con 35dB de SNR.

= Canal de realimentacién: Se incluye al conjunto del fotodetector, TTA y T&H
un ruido total con 30 dB de SNR. Este ruido es de tipo AWGN, ver Fig. 5.1.

5.4.1. Penalidad OSNR

La efectividad de la propuesta de esta Tesis para compensar las diferentes imper-
fecciones del EOC (presentadas en el Capitulo 2) se puede verificar en la Fig. 5.7.
En dicha figura se muestra la penalidad OSNR para un BER=10"3 en funcién de:

Fig. 5.7.a) I/Q time skew (75.,)-
Fig. 5.7.b) desbalance de ganancia (£2).

Fig. 5.7.c) desbalance de fase (¢2).
Fig. 5.7.d) el desbalance de BW (ABW7 ).

Los resultados se presentan con y sin la compensacion propuesta para dos valores
Brc/By = {1,1/8}. Como se puede observar la pre-compensacién aplicada a través
del TE permite lograr una compensacién efectiva de la senal transmitida y, de esta

forma mitigar la penalidad OSNR para ambos valores de ancho de banda.
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Figura 5.7: Penalidad OSNR para BER= 1073, en funcion de: a) I/Q Time skew, b)
Gain Error, ¢) Phase Error. d) BW error. La penalidad se muestra para el caso no
compensado y para un canal de realimentacién con Bre/By =1y Brc/By = 1/8.

5.4.2. Estimacién y compensacion de la banda de paso

Para probar la efectividad de la propuesta para la estimacion y compensacién del
sistema, en toda la banda de paso de interés del EOC, se pusieron a prueba dos tipos
de canales para los dos valores Brc/By = {1,1/8}. Se consideraron: un canal genérico
con pérdida de ganancia en altas frecuencias, mostrado en la Fig. 5.8.a) y b); y un
canal con ripple de 1dB en la banda de paso, mostrado en la Fig. 5.8.c) y d). Para
mayor claridad, sélo se muestra la respuesta en frecuencia de una sola componente

del EOC, |L¥(Q)[2. Resultados anélogos se obtienen para las otras componentes.

En la Fig. 5.8, se puede observar que en el estado final en el cual el algoritmo de
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Figura 5.8: Respuesta en frecuencia del EOC (|L(Q)[?), su estimacién (|L2(Q)[?),
el comportamiento del IE (|HE (2)|?) y el sistema compensado (Compensated EOC).
Se consideran dos tipos de canales para ambos valores Bpo/By = {1,1/8}. a) y b)
Canal genérico. d) y ¢) Canal con ripple de 1dB en la banda de paso.

estimacién llega a converger, el canal estimado representado por |LE (2)[* es con-
gruente con la respuesta en frecuencia del canal de interés |L () |?
k

)

, correspondiente.
También se observa que la componente del IE [H(Q)|?, realza las componentes de
altas frecuencias de la senal, permitiendo contrarrestar los efectos de la reduccion de
ancho de banda producida por ABWI{{Q. Esto quiere decir que el ancho de banda
final del EOC una vez que la respuesta del IE es aplicada (Compensated EOC),
corresponde a los 64 GHz de ancho de banda nominal (By). Asimismo, es importan-
te notar que la compensacion permite mitigar los efectos del ripple en la banda de
paso y que la reduccién de ancho de banda del canal de realimentacion no afecta su

desempeno.
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Figura 5.9: Respuesta en frecuencia del canal de observacién (M(9)) y su estima-
cion (M(Q2)) para dos anchos de banda diferentes, a) para Bpc/By = 1, y b) para
Brc/By = 1/8.

En la Fig. 5.9 se grafica la respuesta en frecuencia del canal de observacién real
M (), compuesto por la combinacién de la respuesta en frecuencia del fotodetector,
TIA y T&H y el resultado de su estimacién M (€2). El niimero de coeficientes de los
filtros de estimacién son 112 y 168 para ambos valores Breo/By = {1,1/8}, respec-
tivamente. Se puede observar que para ambos casos las respuestas son congruentes

entre si.

5.4.2.1. Convergencia en el receptor

En la Fig. 5.10 se muestra la evoluciéon del MSE entre la constelacién a la entrada
del slicer del receptor para cada polarizaciéon o con respecto al simbolo complejo
QAM correspondiente, a?lk]. En la Fig. 5.10.a) se muestra la convergencia de un
sistema con realimentacién coherente y en la Fig. 5.10.b) y ¢) la convergencia usando
el canal de realimentacién propuesto en esta Tesis para ambos valores Bro/By =
{1,1/8}, respectivamente. Se aplican simultdneamente, para ambas polarizaciones,
los siguientes valores de desbalances: 7., = 0,125UI, ¢, = 0,075, ¢ = 7,5° y
AB Wﬁ o =0,05, en combinacion con un desbalance entre polarizaciones de pgpew, =
0,125 UI (desbalance temporal entre H/V') y €, = 0,075 (desbalance de ganancia
entre H/V).
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Después de la primera iteracion, dedicada al proceso de estimacion, se enciende
el algoritmo ITE-LMS. Esta adaptacion reduce progresivamente el MSE a la salida.
Un detalle importante a notar, es que para el caso de la Fig. 5.10.(b), el error se
corrige mds lentamente que para el caso de la Fig. 5.10.(a). Este efecto ocurre por
la desaceleracién en la tasa de informacion obtenida por el canal de realimentacién
debido a su menor ancho de banda. Sin embargo, ambos escenarios convergen al
mismo valor final de MSE.
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Figura 5.10: Evoluciéon del MSE de la constelacion en el receptor, en funcién del
nimero de simbolos. a) Para un canal de realimentacién con deteccién coherente.
b) Con el canal de realimentacién propuesto en esta Tesis con Bpe/By = 1, y ¢)
Brc/By = 1/8. Se debe tener en cuenta que, si bien el ancho de banda del canal de
realimentacién ralentiza la convergencia, esto no afecta el valor de error final.

En la Fig. 5.11 se muestra el diagrama de ojo resultante para ambas polarizacio-
nes. En la Fig. 5.11.a) se muestra el caso no compensado, donde se observa el efecto de
la distorsién por cada componente producida por los desbalances. Las Fig. 5.11.b) y

¢) muestran el resultado de la compensacién para ambos valores Bpe /By = {1,1/8},
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respectivamente. El alineamiento temporal entre los componentes 1/@Q y las polari-
zaciones H/V obtenidos, en conjunto con la apertura de los diagrama de ojo, de-
muestran la efectividad del método propuesto para compensar las distorsiones entre

todas las componentes.

Compensado Br¢/By =1/8
H;
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1.5y

Amplitude Amplitude Amplitude
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Figura 5.11: Comparacién de diagramas de ojo de ambas polarizaciones de un COT
con imperfecciones en el EOC. a) No compensado. b) Compensado con Bre/By = 1.
¢) Compensado con Brc/By = 1/8. La efectividad del método de compensacién se
refleja en los resultados de las columnas b) y ¢).
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En la Fig. 5.12 se muestran las constelaciones demoduladas en el COR para el
mismo conjunto de desbalances mencionado anteriormente. Aunque solo se presen-
tan los componentes para la polarizacién horizontal, resultados similares se obtienen
para la polarizacién vertical. En la Fig. 5.12.a) se muestra la constelacién para el
caso no compensado, donde se observa la pérdida de ortogonalidad, el desbalance
de amplitudes y la distorsién producida por los desbalances. Las Fig. 5.12.b) y ¢)
muestran la constelacion luego de la aplicacién del ecualizador para ambos valores
Brc/By = {1,1/8}, respectivamente. En dichas figuras se puede observar la res-
tauracion de cuadratura, y la recuperacion de balance entre la amplitud vertical y
horizontal. A su vez, se puede apreciar una clara distincion de los simbolos, los cuales

se mantienen equidistantes entre si.
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Figura 5.12: Comparacion de constelaciones demoduladas en el receptor. a) Cons-
telacién con imperfecciones no compensadas. b) Constelacién compensada con
Brc/By = 1. ¢) Constelacién compensada con Bpe/By = 1/8.
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5.5. Conclusion

Se evalud la calidad de estimacion y ecualizacién de la nueva técnica presentada
en esta Tesis, en presencia de ruido en el EOC y en el canal de realimentacion.
También se comprobé el comportamiento del algoritmo en presencia de reflexiones de
senales eléctricas en el EOC. El desempeno es comparable a los resultados del enfoque
convencional que emplea un canal de realimentaciéon con deteccién coherente. Se
demostré que la reduccion del ancho de banda del canal de realimentacién incrementa
el tiempo de convergencia al nivel de error minimo, pero no degrada la calidad de
estimacion de la técnica.

Al evaluar el desempeno de la propuesta en el contexto de un sistema de comu-
nicacién optico coherente, se demostrd su capacidad para eliminar por completo la
penalidad del OSNR generada por las imperfecciones del EOC. También se demostro
su capacidad de ecualizacion a lo largo de toda la banda, tanto en un canal estandar

como en uno afectado por un ripple de 1dB.



CAPITULO

Conclusiones Finales

Sintesis: En este capitulo se realiza una discusion final sobre la principal contri-
bucion de esta Tesis. Finalmente, se enumeran los trabajos a futuro que permitirdn

ampliar la contribucion de esta linea de investigacion.
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6.1. Discusion final

Esta Tesis presenta una propuesta innovadora para la compensacion adaptativa
en segundo plano de las imperfecciones lineales en el canal electro-optico (EOC) de
un transmisor dptico coherente (COT). La cualidad principal de la misma radica en

su baja complejidad de hardware en comparacion con otras técnicas similares.

Se demuestra través de la nueva técnica, que la aplicacion de un dispositivo
con una respuesta no-lineal en el canal de realimentacion, permite independizar la
estimacién del canal de interés del ancho de banda del canal de observacién. Debido
a ello, resulta factible llevar a cabo la estimacion y compensacion de manera integral
de todas las imperfecciones lineales presentes en el EOC del COT utilizando una
tnica cadena de PD/TIA/ADC como canal de realimentacion, con requisitos de
ancho de banda reducidos. Esto representa un avance significativo en comparacion
con los canales de realimentacién convencionales y técnicas actuales, que requieren

dispositivos de deteccion con anchos de banda equivalentes al EOC.

Se presentan resultados numéricos de simulacién para un escenario realista, co-
rrespondiente a una transmision 64-QAM de 128 GBd. Los niveles de desempeno
obtenidos en las simulaciones, una vez aplicada la ecualizacién, muestran que la
propuesta es eficaz en la mitigacion de la penalidad OSNR ocasionada como conse-
cuencia de los desbalances temporales, de ganancia, de fase y de ancho de banda del
EOC. Asimismo, se demuestra que es eficaz para la mitigacién de los desbalances
entre polarizaciones. Se observa que el uso de un canal de observacion de bajo ancho
de banda, practicamente no impacta en el nivel de desempeno de la compensacion,
obteniendo resultados comparables a los alcanzados mediante la estimaciéon del EOC
usando deteccién coherente de la senal de salida. También, es importante resaltar que
la técnica se ejecuta en segundo plano, lo que permite al sistema de compensacion
realizar un seguimiento a las variaciones de parametros causadas por la temperatura,

el voltaje y el envejecimiento, sin interrupciones operativas.

La aplicacion de la propuesta presentada en esta Tesis, se extiende a todas las
tecnologias disponibles para transceptores opticos coherentes y abre la puerta a fu-
turas investigaciones para el desarrollo de esquemas practicos y de bajo costo para

la compensacién de imperfecciones en los diferentes componentes de los sistema. La
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versatilidad y baja complejidad de la técnica presentada en esta Tesis representa un
importante avance para consolidar la implementacién de formatos de modulacién

opticos avanzados en dispositivos comerciales.

6.2. Futuros trabajos

El nuevo algoritmo para la compensacién de imperfecciones lineales en el EOC del
COT, ha demostrado robustez y efectividad. Este motivo incentiva nuevos trabajos

de investigacion, los cuales pueden ser abordados en trabajos futuros.

= Investigar la capacidad del algoritmo para compensar los efectos no-lineales de

los dispositivos que conforman el EOC.

= [nvestigar la capacidad del algoritmo para compensar sistemas paralelizados

en frecuencia (frequency interleaving).

= Implementar los bloques del algoritmo de estimacién, compensacion y retro-
propagacion del error en 16gica programable (Field Programmable Gate Array,
FPGA).

= Implementar los bloques del algoritmo de estimacién, compensacion y retro-

propagacion del error sobre un DSP (Digital Signal Procesing, DSP).
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A.1. Notacién y convenciones matematicas

Se utilizan subindices latinos para representar los distintos componentes de una
variable compleja. Cada subindice puede adoptar una de las dos componentes, [
o (). Ademas, se utilizan los superindice ¢ y v para especificar la componente de
polarizacién, H o V.

En una sumatoria, sumamos todas las combinaciones posibles de las distintas

variables. Por ejemplo,
daill= >, >, > aflnl (A1)
i,m,0 i={1,Q} n=—0o0 o={H,V}

Ademas, se supone que los limites de integracién no especificados abarcan todo el

/ o(t) dt = /_ ) d. (A.2)

[e.9]

dominio,

Usamos 0 para representar el delta de Kronecker

L
5z‘j={ B (A.3)

0, otro

o la funcién delta de Dirac 6(t) en el caso de variables continuas.
Utilizamos la transformada de Fourier para funciones en tiempo discreto definida

como

F(Q) =3, flnleion
{ fi) = L 7 f(Q)endg (A4

y la transformada de Fourier para funciones de tiempo continuo, definida como

{ﬂm:ff@awﬁ | (A5)
f(t) = 5 J flw)e! do
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B.1. Derivadas para el algoritmo de gradiente des-

cendente

Calculamos las derivadas del error cuadrético medio, &, = E{e*[n|}, donde e[n] =
z[n] — z[n]. Por un lado, su derivada con respecto a la estimacién de los coeficientes

del canal de observacion viene dada por

&, 24 efn de[n] _ 9l el 0z[n| _
M [m] M [m] M [m]

0 1[r]s = vln —m
2 {e[n] ot 2 M]r]|s[n — 7‘]} = 2{e[n]w[n 1}. (B.1)

Por otro lado, la derivada respecto a los coeficientes del canal de interés estimado

viene dada por

08 _ ) coenl | o f ozl | ] e @i =]
o {[]ai[m]} {Haﬁ[m]} 2{[]ZM[] T }

o 1094n — 1]
: {em 2 M2 et =5 } )
Q
2 {e[n} Z M[r] Zaqqﬁq_l [A/(?m] Z Llu|z[n —r — u]} =

Q
Q{G[n]ZM[r]Zaqqgjq1[n—r]x[n—r—m]} : (B.2)

r qg=1
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B.2. Estado estacionario del algoritmo LMS con

un canal de realimentacion no-lineal

Se parte de la senal Z[n|, descripta por la Ec. 3.21 y se aplica la transformada de

Fourier inversa a L[m] y x[m], se obtiene

q

Q ™
o) =3 Mm) ;aq < [@ 3 / /_ E(Q)3(0)e 040 00,

(B.3)
Aplicando la sumatoria en r, y tomando en cuenta la Ec. 3.12, se obtiene
Q 1 7 E
— T 5 U (n—m)
z[n] = Xm: M|m)] ;aq X [W XT: /7r L(Q)z(Q)e dQ (B.4)

Esta ultima ecuacion se puede reacomodar de una forma mas conveniente de la

siguiente forma

Q 1 [ @ ) P
z[n] :;M[m];aq X (27T)q/~~/_7r [HL(Ql)x(QZ)e (n=m) | 40, - dQy,
(B.5)
1 " —jQdm T N3 (Q) In .
:;aq%:M[m] oL x/---/_ﬂe [HL(QZ) (%) Sy - - - dS,,
(B.6)

donde



Estado estacionario del algoritmo LMS con un canal de realimentacion no-lineal 97

Aplicando la transformada inversa de Fourier a M[m]|, se obtiene

1
z[n] = Z %WX

q=1
T q
> / c [ M(Q)EN x g Im [H L(Q)Z(Q) e | dQ; - - - dQ,dQ.  (B.8)
m - =1

Se asume una senal de entrada sobremuestreada por un factor Oy, tal que

Q) =0 V \Q\zol. (B.9)

s

Si se aplica la sumatoria en m en la Ec. B.8, se obtiene

Q - q
z[n] :;aqﬁf---/_wmgg)eiﬂs" X [11 E(Qi)i(Qi)] Y ---dQ,. (B.10)

Un desarrollo similar se realiza para obtener la transformada de Fourier de la senal

z[n], descripta por la Ec. 3.24 y se expresa como,
Q 1 T ) q .
il = Yo / N / N(Q)ein [H L(Qi)i(ﬂi)] d0, -+ d0,.  (B.11)
=1 -7 i=1

En el estado estacionario del algoritmo LLMS, se supone que la secuencia de reali-
mentacion real es igual a secuencia de realimentacion estimada, es decir, z[n] = Z[n].

Reemplazando las Ecs B.10 y B.11 en esta igualdad encontramos que

M) [T L) = @) [T L) ¥ {glay # 0} (B.12)
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C.1. Algoritmo de retro-propagacion del error

Se calcula la derivada del error cuadrético con respecto a los coeficientes del

ecualizador de imperfecciones (IE), necesaria para actualizar sus valores. Se parte de

08¢n] _ ~—9(en])? o el ]
TH 0]~ 2 OHG ] 226 ] (G.1)

recordando que e2[n] = y¢[n] —x2[n], y considerando que x¢[n] no depende de H;[m],

se obtiene
defln]  Oyf[n]

IH;[m] N OH;[m] ’ (C2)

Las senales digitales de salida y2[n] pueden expresarse como

ZL Z[n — ql. (C.3)

La diferenciacién con respecto a Hj;[m] lleva a

Oyf[n] 3St [n — g
= L¢ ST 4
a
Teniendo en cuenta que
Stg[n - q] = Z Htga[b]xg[n —dq— b]a (05)
a,b

se obtiene

8st n— q OHZ,[b] 22[n g
OHE[m] Z oHE [m] " T o=

Z 6ti0ajObmoln — q — b] = dyzin — g —m]. (C.6)
a,b
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Sustituyendo la Ec. C.6 en la Ec. C.4 obtenemos

0ye[n
THE Z L2 [q]x%[n — q —m]. (C.7)

Finalmente, sustituyendo este resultado en la Ecs. C.2 y C.1, se demuestra que

88355 Z 2e¢n zin —q—mj. (C.8)

C.2. Representacion digital del canal de realimen-

tacion con una sola fotodeteccion

Sustituyendo las Ecs. 4.13 y 4.14 en la Ec. 4.15, obtenemos
= Fipd / / Zy 2ot = 7)Phpa(1)A(ENT, — t) dr dt. (C.9)

Utilizamos la transformada inversa de Fourier para obtener

o J] [l E e en

ﬁpd (w3>A(w4)€—jw1 (t—7)+jw2 (t—7)+HjwsT+jwa (kNTs—t) >

d(JJl dCUQ dw3 dw4 dr dt. (ClO)

Integrando ¢ y 7, y teniendo en cuenta la relacion

/ej“t dt = 2mé(w), (C.11)
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encontramos que

- o [Jf S

hpd(w3)A(W4)5(—W1 + Wy — (,U4)5(w1 — wy + wg)ejw4kNTs «

dw1 dWQ dw3 dCU4. (C12>

Integrando w3 y wy obtenemos

Kpd ~
_ p
- // E out out wQ)X

hpd(wl — WQ)A(WQ - wl)GJ(UJZ wi)kNTs dwl d(.UQ. (Clg)

Las senales digitales de salida pueden escribirse como
y°[m] = /sinc(m —t/T,)E°(t) dt, (C.14)

out

donde E¢(t) = Eyei0'EC . (t). La sefial digital de fotodeteccién es

D lyetmlF =)y imly?[m]. (C.15)

En consecuencia, la senal de realimentacién digital se calcula como

ZM JlykN —m][* =Y M[EN —m]ly*[m]|* =

m,o
2
S MIEN —m ‘/smc _ T Bt dt| . (C.16)
m,o
Utilizando la transformada inversa de Fourier de sinc(t) y E¢(t) obtenemos
T ) _ 2
= Z MIkN —m] 5 /// E2(w,) el tmTtiwst qo,. dusy dt (C.17)




102 Apéndice Capitulo /

Entonces, integrando ¢ y usando la Ec. C.11 se encuentra que

2

1 7|'/Ts - .
/ E(w)e ™ dw| =
27T *TI'/TS

=> M[EN —m]|—

m,0

2

/ " BT ol . (C.18)

> MIEN —m] '273T

S
m,0

Teniendo en cuenta la transformada de Fourier £ (w) = EgFEout(w—wp), se encuentra

que

s
2[k] = Ty ; M[kN —m]x

T—woTs
/ / E% (0 )T,)E2,.(Q)T,) 2= 40, dQ,. (C.19)
—m—woTs

Partiendo de la Ec. 2.15, y teniendo en cuenta que la secuencia de entrada digital esta
sobremuestreada en un factor Oy = 2, podemos demostrar que el ancho de banda
Ee

Zi(w) estd limitado a wy — /2T < w < wy + 7/2T5. En consecuencia, podemos

reducir los limites de integracion de la integral doble en la Ec. C.19 a

| ol

= ey

> MIEN —m]x

w/2—woTs
/ / E% (/T EL () Ty)e 2= 40, dQ,. (C.20)

out
—7/2—woTs

Introduciendo la transformada inversa de Fourier de M[m]| tenemos

|E0’2 w/2—woTs
_ Q*
iy Z _WM // E% (0 /T,)x

w/2—woTs

B2 (Qy)T,)e = mHQEN=m) 4O, 10, dQ.  (C.21)
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Sumando sobre m y usando

e =2m5(Q), V —2r<Q<2r (C.22)

n

se obtiene

|EO|2 //71’/2 ons 5
= Ql) X
27TT w/2— wOTS

ZE(?; O T B2 (Qa)T,) e @2~ RN 40, 40,

—wy)Ts) X Z % (w1) B2, (wo) e @2~ ITRN dy duy. (C.23)

Por comparaciéon de la Ec. C.13 y la Ec. C.23, obtenemos

N(Q) = ,?Eﬁﬁpdm/n)ﬂ(—a/m. (C.24)

Finalmente, por la transformada inversa de Fourier de la Ec. C.24 tenemos

Mm] = éﬁQ / hpa(t)A(mT, — t) dt. (C.25)

C.3. Algoritmo LMS con canal realimentacion con-

formado por una cadena fotodetector/ADC
Partimos de las senales digitales de salida estimadas,
= L&[m]s¢[n —m]. (C.26)
7,m

Por otra parte, la senal de fotodeteccion digital viene dada por

il = (yen))? (C.27)

1,0
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y la senal de realimentacion digital es

s[k] = > Mm]|[g kN —m]|[. (C.28)

La senal de error del estimador del canal viene dada por

e“Flk] = 2[k] — 2[K], (C.29)
y su modulo al cuadrado, a minimizar por el algoritmo LMS, es

€Blk] = (e“P[K))”. (C.30)
A partir de estas expresiones podemos calcular

yIkN =] =

afCE[k‘] — 9¢CE 860}3[]{5] — 9¢CE 0z[k] — 90CE 8M[7‘]
OM|[m] =2k OM[m] =7 [k]aM[m] =2 [k]ZaM[m]

2ePIE] > " 6| [FEN — 1]||” = 2¢°B[K]| |y [N —m]||*. (C.31)

r

Por otro lado, para los coeficientes f}fj [m] tenemos

CE CE 5 . TN — |12
OS] _ gm0 _ gpcmpgg O _ o cmpyy 5 g Y =l
OLg;[m] OLg;[m] OLg;[m] r OL3;[m]

Y o 2
2€CE[I€] Z M[T]a<yh[’lfN T]) —
OLZ.[m]
r,h,v 2]
S oyy[kN — 7]
4eCElk)Y T Mr)gy[kN — r] =2t =
e ]; [r]gn ] oLL )
4¢Pk Y M[r]gy[kN — 7] aAL:a 1 sU[kN —r — b] =
r.h,a,b,v %) m]
4¢P [k] D Mgy kN — r)0hi6a;0m0uest[kN —r — b] =
r,h,a,b,0

4e“P[k] > Mr|ge(kN — r]s¢[kN —r —m]. (C.32)

r
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C.4. Derivacion de las incertidumbres de la esti-

macion basada en una sola fotodeteccion

Podemos reescribir la Ec. 4.24 como

A(Ql —+ QQ)B(Ql, QQ) - 1, <C33)
donde ~
M +Q
M (4 + Q)
y

DY L& (1)L, ()
S L4 (1) LE ()

Observamos que, segin la Ec. C.33, la funcién B(Q4,22) no depende de los valores

B(94, )

(C.35)

de los indices j, j' y 0. En consecuencia, podemos realizar un andlisis similar al
presentado el Subseccion. 3.4.2.1. Diferenciando la Ec. C.33 respecto a €2y y restando

la derivada de la Ec. C.33 respecto a (25, obtenemos

0B 0B

Como consecuencia, encontramos que B(£y,{) = B(Q; + Q). Sustituyendo este

resultado en la Ec. C.35 encontramos
> LE(Q)LE (Q) = B(Q + Q) Y LE (U)LY (). (C.37)

Para satisfacer esta igualdad, B(€2; +€23) debe ser también una funcién factorizable,

es decir,
B(Qq + Q9) = b(Q21)b(2). (C.38)

Una vez mas, diferenciando la Ec. C.38 con respecto a §2; y restando la derivada de
la Ec. C.38 con respecto a {1y, obtenemos
1 0b() 1 0b(s)

b)) 00 b)) 0% (C.39)
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Como los miembros derecho e izquierdo sélo dependen de €2y y €2, respectivamente,

la tnica posibilidad es

ab(Q)
20

donde ¢; es una constante compleja. La solucién de esta ecuacion diferencial viene

= ¢1b(Q), (C.40)

dada por
b(Q) = earrre, (C.41)

siendo ¢y otra constante compleja. Sustituyendo estos resultados en la Ec. C.37 ob-

> L @) LG () = 3 US(0)U (), (C.42)

tenemos

con

Q4 T
UL(Q) = e+ [2,(0). (C.43)

Finalmente, para resolver la Ec. C.42 proponemos la transformacion lineal
Z R¢,L2.(Q (C.44)

donde Rj, son coeficientes a determinar. Reemplazando la Ec. C.44 en la Ec. C.42

encontramos

ZL" ()18, () = Z <Z RfMRfV> Q1) L2, (D). (C.45)
Para satisfacer esta ecuacion, Rf” deben ser transformaciones unitarias,
Z RS, RY, = (C.46)
En conclusién, la estimacion esta relacionada con los coeficientes del canal como

Le(Q) = 619“‘22}29 L2( (C.47)

ij ip w
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Ademés, como ij(Q) son las transformadas de Fourier de las funciones reales f)fj [n],
deben satisfacer

L& (-Q) = L&(Q). (C.48)
En consecuencia, R, = R},
(1 es un numero imaginario) y ¢5 = ¢z (c2 es un nimero real). Podemos reescribir
la Ec. C.47 como

es decir, la transformacion unitaria es real, ¢; = —cj

¥ 169
LE(Q) = ae! Z RS, Le(Q (C.49)
donde oo = e y § = —jcq son numeros reales. Aplicando la transformada inversa de

Fourier a la Ec. C.49, se obtiene

—aZRQ L2.[n —4]. (C.50)

i g

En otras palabras, el canal estimado es una versién retardada con transformacién

unitaria del canal real. Ademads, sustituyendo la Ec. C.49 por la Ec. C.35, tenemos

€—2j5(91+92)

B(Ql, Qz) - a2 <C51)
Utilizando este resultado en las ecuaciones C.33 y C.34, obtenemos
o efj‘SQ ~
M(Q) = = M(Q), (C.52)
0 su expresion equivalente en tiempo discreto, dada por
~ 1
Min] = ﬁl\/[[n + 4. (C.53)

Este resultado muestra que el canal de realimentacién estimado es una versién es-
calada y retardada del canal de realimentacién real. Ademds, el retardo total del
sistema estimado es cero, ya que la misma constante desconocida ¢ afecta ifj [n] vy

M|n)] de forma equilibrada.
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C.5. Ruido en el algoritmo de gradiente descen-

dente

En general, un algoritmo de gradiente descendente consiste en la optimizacion
del conjunto de D pardmetros L,,, con m € {1,2,..., D}, siguiendo la actualizacién

dada por
AL = —B(Ve’n])x = =28 (e[n]Vreln]) (C.54)

donde L es el vector de coeficientes L,,, AL es la variacién de L en cada paso del

algoritmo, 3 > 0 es el paso de adaptacién, e[n| es la senal de error,

)
Vizln] = ;%], (C.55)
y
1 K-1
k=0

Para analizar el algoritmo en su estado de convergencia, suponemos que ha alcan-
zado un punto de parada, es decir e[n] = 0, para algin L, y estudiamos la evolucién

de pequenas perturbaciones, €, debidas a ruido en la senal de error. Se propone

obteniendo

AF = ~28 {n[n]V seln) . (C.58)

donde n[n] es una variable estocdstica que satisface E{n[n]n[m|} = 024,,,. Se deduce
que

AE{[e?} = 4% {|(nln] W zeln) I} (C.59)

Utilizando la Ec. C.56, podemos demostrar que

e {l(afn]) oy = £, (C.60)
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donde Z[n] es un vector estocéstico de media cero. En consecuencia, tenemos

43%0*

Ag{lel} =

E{IVreln]’}, (C.61)

demostrando que el ruido en la sefial de error, o2, induce un error en los coeficientes
Ly en el punto de parada, e[n] = 0. Por otra parte, € induce una pequena senal de

error, que podemos aproximar como
eln] = €- Ve[n]. (C.62)
El algoritmo de gradiente descendente reacciona a este error de senal como
Ae= —25((€- Vie[n]) Vie[n]) . (C.63)
Tomando en cuenta la relacién Ale|* = 2¢ - A€, obtenemos
Alel* = —4B {(e- Vieln])*) x = —4B ([el*|V reln]Peosd) i (C.64)

donde ¢ es el angulo entre € y Vye[n]. Tomando la media de la Ec. C.64, y conside-
rando que E{cos?’¢} = 1/D, hallamos

AE{|E?} = —%5 {IVren)*}. (C.65)

Por comparacion de la Ec. C.65 con la Ec. C.61, encontramos el cuadrado medio de la
desviacién que equilibra la perturbacion del ruido con el mecanismo de restauraciéon

del algoritmo,
oy BDo®
E{lel*} = 7 (C.66)

Encontramos que el MSE de estimacion para cada coeficiente es

_ E{le?t _ po?
MSE = =5~ = —. (C.67)
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C.6. Analisis de los coeficientes estimados en el

dominio de la frecuencia

La senal de realimentacion digital puede escribirse como

ZM Hyk’N—rH —ZM (y¢[kN —r])* =

T‘ZQ

> M[r] (ZL kN—r—m]>2:

T7l7g

Z M| L [m] L, [m/]s7[kN —r — m]s5,[kN —r —m/]. (C.68)

. ,
7‘71797.]7.] 7m7m

Por cambio de variables, h =r +m y h' = r +m/, obtenemos

z[k] = Z MIr|Li;[h — r] L [0 — r]si[kN — h]sS, [kN — 1. (C.69)

T77;7g7j7j/ 7h7h,

Para los coeficientes estimados, se puede demostrar que

gkl = > MLG[h —r|LE (W — r]s¢[kN — h]s%[kN — 1], (C.70)

T7i7g7j7j/ 7h7h/

Ahora estudiamos la versién en el dominio de la frecuencia de z[k], sustituyendo las

transformadas inversas de Fourier en la Ec. C.69, y obteniendo

1 " = iQkN _ 1
— Z(02)e dQ = | Z o)
r,4,0,7,3" h,h/

2 J_ .
///// M LQ Q2)LQ (€25)3 (94) 1 (€25)
r)

AT+ (h=r)+i Qs (B —1) 43 (kN =)+ (kN—H')

X

A dQy dQ; dQ dQs. (C.71)
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Sumando sobre r, h y A/, y teniendo en cuenta la relacién de la Ec. C.22, obtenemos

L2 () L8, (Q3)52(€0)3%(25)8(Q — Qs — Q3)x
0(Q — Qy)0(25 — 95)€j(94+95)k]v A2y dQs dQs dQ2y dYs =

Z (271r)2 //7r M(h +Q2)E%(Q1)ifj/(92)x

1,0.9,5"

59(€01)34 (Qa) TN 4Oy dQy. (C.72)

J
Anélogamente, encontramos para la senal de realimentacién digital estimada que

% : 2(Q) NV dQ = % # //: M(Q + Q) x
L (1) L2, (Q2)82(021)35 (Qa) 2N 40, dQ,. (C.73)
Sustituyendo las Ecs. C.72 y C.73 en la Ec. 4.23, encontramos
Z M (2 + Q?)E%(Ql)[:%’(QQ) = Z M (0 + Qz)zfg‘(ﬂﬁzfy(ﬁz)a (C.74)

vV ojje{l,Q}, ¥V oe{HV}
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