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Resumen

El incremento de la demanda de ancho de banda proyectado (por ejemplo, >100 Gb/s)
ha establecido las bases para la préxima generacién de Redes de Transporte Optico y Et-
hernet. Por consiguiente, ha renovado el interés en las técnicas de deteccion coherentes y
de modulacion espectralmente eficientes, como por ejemplo modulaciéon M-aria en fase o
M-aria en fase y amplitud. Mas precisamente, la conjuncién entre multiplexado en pola-
rizacion, deteccién coherente intradina, modulacién 16-QAM y compensacion electronica
de la dispersion permiten alcanzar una buena relaciéon de compromiso entre complejidad,
eficiencia espectral y minimizaciéon de la distorsiéon no lineal, como asi también la po-
sibilidad de compensar completamente, con penalidad cero, la dispersiéon por modo de
polarizacion y la dispersion cromatica. En particular, se prefiere la técnica de deteccion
intradina por sobre la homodina o la heterodina, debido a que en la primera el oscilador
optico local opera en corrida libre, prescindiendo del uso de lazos de enganche en fase
opticos y sustituyéndolos por técnicas digitales de recuperacién de portadora, més robus-
tas y de facil implementacién. En otras palabras, todos estos aspectos se resumen en la
mejora de la sensibilidad del receptor en comparacion con los esquemas de modulacion en
intensidad y deteccion directa (IMDD).

En esta Tesis se presenta una nueva arquitectura paralela de recuperacion de porta-
dora adecuada para receptores épticos intradinos de ultra alta velocidad (por ejemplo,
>100 Gb/s) que empleen modulacién en fase o amplitud y fase. El esquema propuesto
combina un nuevo lazo de enganche en fase digital (DPLL) paralelo de baja latencia con
un algoritmo de recuperacion de fase sin realimentaciones. El algoritmo directo de recu-
peracion de fase compensa de modo eficiente el ruido de fase del laser independientemente
de la latencia por paralelizacién. A su vez, el nuevo DPLL paralelo de baja latencia es
disefiado para compensar no solo el error de frecuencia de la portadora, sino también las
fluctuaciones de frecuencia inducidas por vibraciones mecanicas y ruido de las fuentes
de alimentacién. Debido a que estas fluctuaciones degrandan la capacidad de estimacion
de los algoritmos directos de recuperacion de fase, deben ser compensadas para evitar la
degradacion del sistema en general. Con el objetivo de hacer posible la implementacion
paralela para receptores multi gigabit por segundo, se introduce una nueva aproximacion
al computo del DPLL. La técnica propuesta reduce la latencia por paralelizaciéon en el
lazo de realimentacién, mientras que al mismo tiempo permite alcanzar anchos de banda
y rangos de captura cercanos a aquellos alcanzados por DPLL serie. Resultados de si-
mulacién demuestran que el efecto causado por las desviaciones de frecuencia pueden ser

eliminados con el DPLL propuesto.






Abstract

The projected increase on the bandwidth demand (e.g. >100 Gb/s) has set the bases
for the next generation of Ethernet and Optical Transport Network and it has, therefore,
renewed interest on coherent detection and spectrally efficient modulation techniques such
as M-ary phase-shift keying and M-ary quadrature amplitude modulation. More precisely,
the conjunction among intradyne coherent detection, polarization-division multiplexing,
16-QAM and electronic dispersion compensation allows to reach good trade-off among
complexity, spectral efficiency, minimization of non-linear distortions and the possibility
to completely compensate with zero penalty the main fiber channel impairments (i.e.,
polarization mode dispersion and chromatic dispersion). In particular, intradyne detection
is preferred over the alternative heterodyne or homodyne architectures because in the
former the local oscilator works in free running mode, avoiding the use of optical phase-lock
loops and allowing the use of more robust and easier to implement digital carrier recovery
techniques. In other words, all these aspects can be summarized in an improved receiver
sensitivity in comparison to intensity modulation direct detection (IMDD) schemes.

This Thesis presents a new efficient parallel carrier recovery architecture suitable for
ultra-high speed intradyne coherent optical receivers (e.g., >100 Gb/s) with quadrature
amplitude modulation and phase shift keying. The proposed scheme combines a novel
low-latency parallel digital phase locked loop (DPLL) with a feedforward carrier phase
recovery algorithm. The latter efficiently compensates the laser phase noise independent of
the parallelization latency. The new low-latency parallel digital phase locked loop is desig-
ned to compensate not only carrier frequency offset, but also frequency fluctuations such
as those induced by mechanical vibrations or power supply noise. Such carrier frequency
fluctuations must be compensated since they lead to higher phase error variance in tradi-
tional feedforward carrier phase recovery techniques, significantly degrading the receiver
performance. In order to enable a parallel-processing implementation in multigigabit per
second receivers, a new approximation to the digital phase locked loop computation is
introduced. The proposed technique reduces the latency within the feedback loop of the
digital phase locked loop introduced by parallel processing, while at the same time it provi-
des a bandwidth and capture range close to those achieved by a serial digital phase locked
loop. Simulation results demonstrate that the effects caused by frequency deviations can

be eliminated with the proposed low latency parallel carrier recovery architecture.
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CAPITULO 1

Introduccion

Sintesis: En el presente capitulo se introducirdn los diferentes aspectos que han moti-
vado el desarrollo de esta Tesis. Luego, se revisard el Estado del Arte en donde es posible
tomar contacto con las problemdticas actuales del drea de desarrollo de este trabajo. Fi-

nalmente, se presentaran los objetivos y las contribuciones realizadas a lo largo de esta
Tesis.



CAPITULO 1. INTRODUCCION

1.1. Motivacion

Los enlaces 6pticos de comunicacion en redes metropolitanas y de larga distancia se
encuentran experimentando una transicion hacia la tecnologia de deteccion coherente y
formatos de modulacion de alta eficiencia espectral, tal como modulacion de doble polari-
zacion en cuadratura de fase o modulacion de doble polarizacion en amplitud y cuadratura
de fase. A diferencia de los sistemas de deteccion directa, los sistemas coherentes preser-
van completamente la amplitud, fase y estado de polarizacién del campo éptico recibido,
permitiendo ecualizar sin penalizacion algunas de las imperfecciones de la fibra optica,
como por ejemplo, dispersién cromética y dispersion por modo de polarizacién. A su vez,
la combinacién de deteccién coherente y procesamiento digital de senales permite reem-
plazar algunos de los componentes 6pticos empleados en el tratamiento de la senial 6ptica

recibida.

Los 20 afios que demandaron la insercién del paradigma coherente al mundo de las
comunicaciones Opticas permitid, sin intencién, el progreso de la tecnologia CMOS (Com-
plementary metal-ozide-semiconductor), haciendo que la capacidad de procesar senales en
el dominio digital, en términos de compuertas y frecuencia de operacion, crezca drastica-
mente. Tradicionalmente, el seguimiento del estado de la polarizacion y el de la evolucion
de la fase de la portadora han sido dos limitantes dado a que impactan significativamente
en la complejidad del receptor éptico coherente [1]. En la nueva generaciéon de receptores,
estas operaciones ya son implementadas en el dominio digital, permitiendo, asi, efectuar
una reduccién significativa en la complejidad del transceptor. En particular, la recupera-
cién de la fase de la portadora, que mantuvo ocupado a cientificos y disenadores debido
a los elevados niveles de ruido de fase de los laseres utilizados, fue posible llevarla a cabo
gracias a la implementacion digital de algoritmos eficientes de estimacién y compensacion
de fase de la portadora. Las propuestas de Andrew Viterbi [2] y Timo Pfau [3] son un
claro ejemplo. Sin embargo, los laseres comerciales presentan fluctuaciones de frecuencia,
originadas por vibraciones mecénicas y el ruido de las fuentes de alimentacién [4], afec-
tando severamente el desempeno de estos algoritmos; tal impacto no ha sido considerado

sino hasta ahora.

La presencia de estas fluctuaciones puede ser sobrellevada por medio de algoritmos de
recuperacion de portadora con gran ancho de banda. No obstante, el procesamiento en
paralelo necesario para alcanzar las tasas de informacién requeridas (esto es mas de 40
Gb/s) introduce latencia y puede degradar el desempeno de algunos algoritmos, principal-
mente aquellos que emplean realimentaciones. Las arquitecturas sin realimentaciones para
recuperacién de frecuencia como las propuestas por Andreas Leven [5], Jens Rasmussen [6]
o Irshaad Fatadin [7] logran superar algunas de las limitaciones relacionadas a la latencia.

Sin embargo, ciertos algoritmos por sus propias caracteristicas no son capaces de seguir
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Figura 1.1: Diagrama representativo de computo en la nube.

esta variacion de la frecuencia y, en otros casos, su complejidad crece fuera de los limites
practicos en el proceso de paralelizacion. En el caso particular de los lazos de enganche en
fase (Phase-Lock Loop (PLL)) digitales, la latencia introducida en la realimentaciéon no
solo limita su ancho de banda posible, sino que también reduce su desempeno en relacion
al rango de captura y seguimiento [3, 8, 9], caracteristicas distintivas del PLL y deseables
bajo el contexto introducido. De acuerdo a lo mencionado, es posible notar que las alter-
nativas serie tradicionalmente utilizadas, al ser paralelizadas presentan limitaciones para
estimar y compensar todos los efectos presentes en la portadora laser. Una solucién inte-
gral al problema planteado atin no ha sido alcanzada y, en consecuencia, este panorama
da lugar a numerosos desafios y oportunidades para la realizacion de aportes innovadores

que contribuyan al saber cientifico y tecnolégico.

1.1.1. Contexto general

La consolidacion de los sistemas de comunicaciones digitales dio paso a las redes de
conmutacion de paquetes. Si bien la filosofia original de la red de redes o Internet de
la década de los 80 prevalece en la actualidad, el tipo y nimero de servicios que esta
ofrece ha crecido en forma exponencial. Hoy en dia, el paradigma de coémputo distribuido,
denominado “Coémputo en la Nube”, permite ofrecer servicios de computo a través de la
Internet. Bajo esta metodologia, las aplicaciones y funcionalidades que un sistema infor-
matico tradicional brinda se proveen como servicios en linea desde la nube de Internet.
Dentro de estos servicios se pueden destacar: contenido, almacenamiento, finanzas y edi-
cién de video, audio y texto (ver Fig. 1.1). Sus beneficios son numerosos entre los cuales

se pueden resaltar el acceso global, el mantenimiento de la infraestructura de hardwa-
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re y software simplificado y la escalabilidad. Desde la perspectiva de las comunicaciones
digitales, resulta imposible desatender los requerimientos de ancho de banda de las dife-
rentes jerarquias de la infraestructura de red que debe dar soporte a esta nueva filosofia

de trabajo, que hemos denominado Cémputo en la Nube.

Por su parte, la telefonia moévil a partir de su segunda generaciéon (2G) emplea proce-
samiento y transmision digital de la informacion de voz y servicios de mensajeria como
correo electronico y mensajes de texto, incorporando, de esta manera, datos a la red
celular. La migracion a la tercera generacién (3G) incluia a la segunda e incorporaba nu-
merosos servicios de datos para dar soporte a los nuevos teléfonos inteligentes. La actual
tecnologia de cuarta generacién (4G) se basa completamente en el Protocolo de Internet
(IP) y proyecta velocidades de acceso que van desde 100 Mb/s hasta 1 Gb/s permitiendo
transmision de video en tiempo real. Asi, como se ejemplifica en la Fig. 1.1, la telefonia
movil converge a la nube de computo en donde se encuentran la mayoria de los servicios.
Nuevamente, es posible notar que la eficiencia de la red mévil moderna depende del so-
porte de la infraestructura de la red de datos y, fundamentalmente, del ancho de banda

que estas puedan proveer.

Finalmente, en concordancia con lo expuesto, en la Fig. 1.2(a) de [10] se ofrece un
panorama de la demanda de ancho de banda proyectada en donde se puede observar un
rapido incremento debido a la apariciéon de aplicaciones en linea. Se estima que en el ano
2017 se alcanzard el umbral de 1.4 Zeta Byte por ano. En la Fig. 1.2(b) de [11] se presenta
el aumento proyectado de personas que utilizaran almacenamiento en la nube entre los
anos 2013 al 2018. Se calcula que, para el ano 2018, el 53 % de la poblacién que utiliza

Internet usard almacenamiento en la nube.
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Figura 1.2: (a) Demanda de ancho de banda proyectada. (b) Proyeccion del incremento
de usuarios con almacenamiento en la nube. (©)Cisco
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1.1.2. El medio de transmision

Nuestra sociedad, técnicamente denominada “sociedad de la informacion”, dispone de
una amplia variedad de sistemas de comunicaciones de banda ancha. Este sin precedente
de opciones le da soporte a los diferentes tipos de servicios que han sido mencionados en
apartados anteriores, como Internet de alta velocidad, servicios de voz y datos méviles,
computo en la nube, almacenamiento remoto, entre otros. Una manera de comparar todas
estas tecnologias es analizando la méaxima tasa de transmision y distancia posible de
alcanzar sin regeneracion.

En la Fig. 1.3 de [12] se comparan, de acuerdo a la métrica mencionada, las tecnolo-
gias de radio frecuencia (RF) y épticas mas utilizadas para comunicaciones cableadas e
inalambricas. Las lineas de frontera entre tecnologias representan los limites de estas que
son continuamente desplazados de acuerdo a los diferentes avances tecnologicos.

En el margen superior derecho de la Fig. 1.3 se puede observar claramente que los
sistemas de comunicaciones Opticas son capaces de soportar tasas del orden de los Tb/s
a lo largo de varios miles de kilometros, lo que convierte a la fibra 6ptica en el medio
favorito para las redes cableadas de alta capacidad. La excelente respuesta en frecuencia
que la fibra 6ptica posee la coloca en una posicion sin rivales alcanzando 0.2 dB/Km a lo
largo de varios T'H z. Existen reportes de enlaces de 10000 K'm a velocidades superiores a
los 10 T'b/s, logrando un producto de velocidad x distancia de 36 Pb/sK'm sobre un solo
filamento de fibra 6ptica de 125 um de diametro.

Finalmente, es posible concluir que el canal de fibra 6ptica presenta numerosas virtudes

desde lo concerniente a las telecomunicaciones. Es por estas cualidades que este medio
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Figura 1.4: Esquemas de transmision y deteccion dptica.(a) Modulacion de intensidad del
laser y deteccion directa. (b) Modulacion en amplitud y fase con deteccion coherente.

de transmision es seleccionado para la proxima generacion de redes de datos que daran
soporte no solo a las troncales sino también a las redes de menor jerarquia como las de

llegada al hogar [13].

1.1.3. Sistemas 6pticos de comunicacién

Las primeras investigaciones y desarrollos de sistemas de comunicaciones para fibra
éptica se iniciaron a mediados de la década del 70 [14]. Al comienzo, aquellos sistemas
empleaban esquemas de modulacién en intensidad y deteccién directa (IMDD) y han
sido utilizados en los sistemas de comunicaciones Opticas hasta la actualidad [15, 16, 17],
ver Fig. 1.4(a). Estos sistemas IMDD tienen la gran ventaja de que su sensibilidad es
independiente de la fase de la portadora y del estado de polarizacién de la senal de
entrada, siendo que ambos parametros fluctian aleatoriamente.

A pesar de que la primera propuesta de un sistema de comunicacion éptica coherente
fue realizada en los anos 70 por DeLange en [18], este esquema no atrajo la atencién de los
desarrolladores. Esto se debid, principalmente, a la sensibilidad de los receptores al estado
de polarizacion de la senal y la fluctuacion aleatoria de la fase de la portadora éptica, a
causa del gran ruido de fase de los ldseres semiconductores (ver diagrama en bloques de la
Fig. 1.4(b)). Si bien el receptor coherente ofrecia ventajas como la posibilidad de utilizar
modulacién multinivel, espectralmente mas eficiente, el empleo de técnicas de compensa-
cién de dispersién de la fibra (Group-delay Dispersion (GDV)) y la mejora significativa
de la sensibilidad, este no parecia ser una necesidad o una solucién efectiva en términos
de costos para la época. Por lo tanto, la aplicacion del paradigma IMDD conjuntamente
con la multiplexacién por longitud de onda (Wavelength Division Multiplezing (WDM))
y la utilizacién de amplificadores (Erbium-doped Fiber Amplifier (EDFA)), que permitian

amplificar multiples canales WDM en forma simultanea, fueron la opcién preferida para
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incrementar la capacidad de transmision de las redes de fibra éptica.
Por todos estos motivos la promociéon de la investigacion y desarrollo de las comuni-

caciones Opticas coherentes se interrumpieron por aproximadamente 20 anos.

1.1.3.1. Mayor demanda, nuevas necesidades

Con el incremento vertiginoso de la demanda de ancho de banda, la atencion se comen-
z6 a centrar en la utilizacion de esquemas de modulaciéon con mayor eficiencia espectral
[1, 12]. El empleo de modulaciéon DQPSK con deteccién directa permitia mantener la tasa
de baudio en 10 Gbaud y, por lo tanto, duplicar la tasa de bit, esto es 20 Gb/s. En este es-
quema el detector requerfa dos interferémetros Mach-Zehnder (MZI) y cuatro fotodiodos,
incrementando la complejidad mas alla de lo requerido por el paradigma IMDD. Mien-
tras que la complejidad del detector directo se incrementa con la modulacion, el receptor
coherente comenzd a resultar mas atractivo debido a que este 1ltimo es agnéstico al tipo
de modulacion.

El concepto de deteccion directa fue llevado un paso mas alla implementando multi-
plexacion por divisién de polarizacién ( Polarization Division Multiplexing (PDM)) y de

esta manera, mediante PDM-DQPSK, fue posible cuadruplicar la tasa de bits, esto es 40

Tabla 1.1: Complejidad de receptores opticos.

Formato Componentes | Operaciones 6pticas | Grado de libertad por
de del por dimensién por dimension
Modulacién Receptor de la senal de la senal
IM-DD OBF, PD 2.00 0.00
DBPSK-DD OBF, MZI, 2PD 4.00 1.00
OBF, C, 2MZI,
DQPSK-DD APD 4.00 1.00
OBF, POLC,
PDM-DQPSK-DD | PBS, 2C, 4MZI, 4.25 1.50
8PD
OBF, POLC,
QAM-2D-ChD 90°H.LO, 2PD 3.00 1.50
OBF, 2PBS,
PDM-QAM-4D-ChD 2x90°H,LO, 2.50 0.25
4PDF
PDM-QAM-5D-ChD | 5D-H, LO 5PD 3.00 0.25
M Modulacién por intensidad DD Deteccién directa
zD x dimensional ChD Deteccién coherente
OBF  Filtro pasa banda éptico PD Fotodiodo
MZI  Interferémetro Mach-Zehnder C Acoplador 6ptico
PBS  Divisor de polarizacién 90°H Hibrido de 90°
LO Oscilador local POLC Control de polarizacién
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Gb/s. Ahora, para detectar este formato de modulacién eran necesarios ocho fotodiodos
sobre cuatro receptores balanceados, cuatro MZI, un separador de polarizaciones y reali-
zar el control de la polarizacion. En contraposicién, un detector coherente digital puede
detectar la misma senal utilizando cuatro fotodiodos, dos hibridos de 90°, un separador
de polarizaciones y un oscilador laser local. Por consiguiente, la detecciéon coherente para
PDM-DQPSK es més simple que el caso directo, generando un punto de inflexién a favor
de la deteccién coherente. La Tabla 1.1, extraida de [1], muestra dos medidas de comple-
jidad de un receptor. Por un lado, presenta el nimero de operaciones 6pticas necesarias,
mientras que, por el otro, enumera los grados de libertad por dimensién que requiere un
lazo de control individual para ser implementado. Esta tltima métrica se vincula con el
costo o complejidad de poner en funcionamiento el sistema de comunicacion.

Con el objetivo de lograr tasas de transmision iguales o superiores a los 100 Gb/s, se
ha demostrado que el esquema IMDD no es el adecuado debido a su baja tolerancia a
la dispersién por modo de polarizacién (Polarization Mode Dispersion (PMD)) presente
en la mayoria de la poblacién de fibra a nivel global [1]. En contraposicién, el esquema
coherente permite recuperar toda la informacion del campo eléctrico éptico, magnitud y
fase, y por lo tanto es posible compensar efectos como dispersién cromética (Chromatic
Dispersion (CD)) y la PMD précticamente en su totalidad, lo que permite mantener gran
parte del plantel de fibra ya distribuido. Al mismo tiempo, es posible compensar el estado
de polarizaciéon de la senal y las variaciones de fase de la portadora. A esto se le suma
la evolucién de los laseres GaALAs con menor ruido de fase como consecuencia de la

reduccién del ancho de linea, menor a 10 M H z.

1.1.4. Procesamiento digital de senales en receptores coherentes

Sin lugar a dudas el retraso de aproximadamente 20 afios que demandé la insercion
del paradigma coherente al mundo de las comunicaciones 6pticas jugd en su favor. Esto
le permitio, por primera vez, a las técnicas de procesamiento digital de senales llevar las
velocidades de procesamiento al nivel de las tasas de informacién optica.

En [1] se analiza la evolucién histérica de las velocidades de transmision éptica y la
velocidad de procesamiento de los microprocesadores Intel. Como se puede apreciar en la
Fig. 1.5, las velocidades de trasmision 6ptica y de los chips de Intel siguen una pendiente
de crecimiento paralela con un factor de 4 por cada 5 afos, a pesar de la diferencia de
12 anos de los sistemas electronicos con los 6pticos. Junto con el rdpido progreso de la
tecnologia CMOS, la capacidad de procesamiento de sefiales (en términos de compuertas
y frecuencia de operacion) mejord drasticamente y el desarrollo de sistemas coherentes
digitales para senales del tipo 100 Gb/s comenzé a parecer posible.

El seguimiento del estado de la polarizacion y de la evolucién de la fase de la portado-

ra han sido considerados tradicionalmente dos aspectos limitantes debido a que impactan
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Figura 1.5: Desarrollo paralelo de la velocidad en sistemas opticos y procesamiento en
stlicio, con lineas de tendencia para los procesadores de Intel (lineas sdlidas) y sistemas
opticos desarrollados por Lucent (lineas de trazos).

significativamente en la complejidad del receptor coherente para comunicaciones épticas.
En los receptores intradinos, estas operaciones son implementadas en el dominio eléc-
trico digital, permitiendo, asi, efectuar una reduccién dramética en la complejidad del
transceptor. Mas aun, dado que el receptor coherente mapea el campo 6ptico dentro de
su ancho de banda en el dominio eléctrico, se maximiza la eficacia del procesamiento de
senales. Luego, utilizando procesamiento digital de senales no solo es posible compensar
eficientemente el estado de polarizacién de la senal y la fase de la portadora sino también
CD y PMD empleando filtros lineales.

Finalmente, en el dominio digital es posible implementar un mecanismo que permite
sincronizar el receptor en la frecuencia y fase de los osciladores laser transmisor y receptor.
Dado que el procesamiento digital elimina la necesidad de un PLL éptico, que a su vez es
complejo de implementar, es posible utilizar como oscilador de corrida libre laseres mas

econémicos disponibles en el mercado (ver Fig. A.1(c) del Apéndice A).

1.1.5. Consideraciones finales

Como se resume de todo lo anterior, para cubrir la creciente demanda de ancho de
banda y asi poder dar soporte a los numerosos servicios digitales actuales y futuros, las
redes de fibra 6ptica en conjunto con la utilizacién de sistemas de transmision coherentes
son la solucién tedrica més eficiente al problema planteado. Sin embargo, para que esto
sea posible en la practica y escalable en el tiempo es fundamental trasladar la mayor parte
del procesamiento al domino digital. De este modo, surge la necesidad de desarrollar y
reformular algoritmos de procesamiento digital de senales para cumplir con las numerosas
funciones de un receptor coherente para comunicaciones épticas. El tratamiento de los

algoritmos de recuperacién de portadora resulta de particular interés en la presente Tesis.
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Entre los desafios con los que se enfrentan los algoritmos de recuperacion de porta-
dora digital para receptores de fibra 6ptica se destacan el gran corrimiento de frecuencia
tipico de la configuracién intradina, en el rango de los +£5 GHz [19], los elevados niveles
de ruido de fase del laser [8], las fluctuaciones de frecuencia originadas por vibraciones
mecanicas y fuentes de alimentacién [4], como asi también la presencia de ruido 1/f (o
ruido flicker) [20]. Todo esto resulta como consecuencia del tipo de laseres empleados para

estas aplicaciones [21].

La presencia de los efectos anteriormente mencionados puede ser sobrellevada por me-
dio de algoritmos de recuperaciéon de portadora con gran ancho de banda. No obstante, el
procesamiento paralelo necesario para alcanzar las tasas de informacion requeridas (esto
es mas de 40 Gb/s) introduce latencia y representa otro de los desafios en el proceso de
disenio e implementacién de estos algoritmos, particularmente en los sistemas con reali-
mentaciones. Hasta el momento, una soluciéon conjunta, eficiente y de baja complejidad
al problema planteado no habria sido presentada. Sin embargo, existen propuestas que
resuelven parcialmente la problematica de la recuperacion de portadora. Por un lado, la
compensacion del ruido de fase del laser se puede realizar por medio de los algoritmos
directos introducidos por Andrew Viterbi en [2] y Timo Pfau en [3], los cuales resuelven
la problematica relativa a la latencia y pueden ser facilmente paralelizados. Por otro lado,
estos estimadores asumen la ausencia o precisa compensacién del error y fluctuaciones
de frecuencia, dejando por sentado la necesidad de recuperar y seguir eficientemente la
frecuencia de la portadora optica. Los esquemas no realimentados de recuperaciéon de fre-
cuencia de la portadora como los presentados por Andreas Leven [5], Jens Rasmussen [6] o
Irshaad Fatadin [7] logran evadir algunas de las limitaciones relacionadas a la latencia. A
pesar de esto, ciertos algoritmos por sus caracteristicas intrinsecas no tienen capacidad de
seguimiento de la fluctuacion de la frecuencia, mientras que en otros su complejidad en el
proceso de paralelizacién crece fuera de las posibilidades practicas. Los lazos de enganche
en fase digitales tipicamente empleados, por su parte, exhiben caracteristicas distintivas
y deseables en este contexto, como la capacidad de captura y de seguimiento de los pa-
rametros de frecuencia y fase de la portadora. Sin embargo, la latencia por paralelizacion
tradicional introducida en la realimentacién limita su ancho de banda y, en efecto, las

capacidades ya mencionadas del DPLL [3, 8, 9].

Si bien en secciones posteriores se desarrollara el Estado del Arte de lo presentado
hasta el momento, es posible notar que tanto las alternativas tradicionalmente emplea-
das como las mas recientes presentan limitaciones para estimar y compensar todos los
efectos existentes en la portadora optica. Una solucion integral al problema no ha sido
aun alcanzada y, en consecuencia, este panorama da lugar a numerosos desafios y opor-
tunidades para la realizacion de aportes innovadores que contribuyan al saber cientifico y

tecnologico.
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1.2. Objetivos

1.2.1. Linea de investigacion

El advenimiento de la tecnologia coherente como estandar de las nuevas redes 6pticas
de datos de alta velocidad [22], ha abierto la puerta a la utilizaciéon de procesamiento
digital de senales con el fin de reducir complejidad y lograr desempenos cercanos a los
o6ptimos. Dentro de los beneficios de digitalizar el receptor coherente se encuentra la
posibilidad de realizar la recuperacion de portadora aplicando técnicas bien conocidas
[23]. No obstante, esta nueva oportunidad ha puesto al descubierto numerosas vacantes
en el desarrollo de algoritmos de procesamiento de senales de alta velocidad. Si bien la
tecnologia CMOS se encuentra en un punto de madurez adecuado para cumplir con esta
tarea [1], las elevadas tasas de procesamiento requeridas, superiores a 10 G's/s, no permiten
emplear las técnicas habituales de procesamiento serial. De esta manera, el procesamiento
en paralelo y la utilizacion de técnicas de paralelizacion resultan inevitables.

Si nos independizamos de las restricciones de implementacion debido a la elevada tasa
de datos, existen numerosas alternativas de algoritmos de recuperacion de portadora con
desempenos eficientes en diversos sentidos de optimizacion. Es posible hallar propuestas
que se adapten al medio de comunicacion que se esté analizando. Las redes 6pticas de alta
velocidad con transceptores 6pticos coherentes no son la excepcion y, como se desarrolla-
ra préoximamente en el Estado del Arte, existen diversas opciones para cumplir con los
objetivos. Sin embargo, al considerar las elevadas tasas de procesamiento requeridas para
lograr las diferentes velocidades de transmision, el procesamiento serial de la informacion
se vuelve inviable por lo que resulta imperioso implementar procesamiento paralelo y apli-
car técnicas de paralelizacion a los algoritmos en cuestion. Si bien la paralelizacion de los
algoritmos es la solucion técnica necesaria, también es en este punto donde comienzan
los desafios y se platea una bifurcacién en el analisis. Por un lado, los algoritmos sin
realimentaciones, como |2, 3|, no presentan dificultades ni pérdida de desempeno al ser
paralelizados. Por otro lado, los algoritmos con realimentaciones, como es el caso de los
lazos enganchados en fase [23, 24], se ven seriamente afectados en su desempeno debido a
la propia latencia en la paralelizacion, llevando al lazo de recuperacion de portadora a un
punto inestable o de muy bajo rendimiento que no cumple con los requisitos del sistema.

Si bien los efectos presentes en la portadora optica como el error de frecuencia y
ruido de fase del laser son conocidos desde épocas tempranas al igual que los algoritmos
necesarios para estimarlos y compensarlos, en Agosto del 2010 se reporté formalmente la
presencia de fluctuaciones o jitter senoidal de frecuencia en la portadora optica, originada
por diversos mecanismos en los laseres empleados para estas aplicaciones [4]. El impacto
de estas fluctuaciones resultaba negativo en el desempernio de los algoritmos de seguimiento

del ruido de fase del laser y hasta el momento no se ha propuesto una soluciéon a esta
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CAPITULO 1. INTRODUCCION

problematica.

En la presente Tesis se demostrara que un PLL dirigido por decisiones [23] ofrece ven-
tajas en algunos de los aspectos de la recuperacion de portadora como, por ejemplo, el
seguimiento del mencionado jitter senoidal de frecuencia como asi también la compensa-
cién del error de frecuencia. A pesar de que el PLL es tradicionalmente modelado como
un filtro lineal, hipotesis valida para el computo de la funcion de transferencia de pequena
senal [23], el PLL es un filtro no lineal y por lo tanto no es posible utilizar la bien conocida
técnica de paralelizacién propuesta por Parhi en [25], denominada Unfolding Technique,
que es estrictamente aplicable a filtros lineales. Finalmente, resulta necesario hallar una

aproximacion diferente para sobrellevar el problema de la latencia en una implementacion

paralela del PLL.

1.2.2. Objetivos iniciales

A continuacién se detallan los objetivos propuestos al inicio de la investigacién docto-

ral:

s [nvestigar los efectos presentes en la portadora dptica que son causa de degradacion

del desempeno de los receptores opticos coherentes.

= Relevar los algoritmos y arquitecturas de recuperacion de portadora presentes en la

bibliografia.

» Fvaluar y verificar el desempeno de los algoritmos y arquitecturas de recuperacion
de portadora de mayor relevancia en la bibliografia en presencia de los efectos de

degradacion de la portadora.

» Desarrollar una arquitectura digital de recuperacion de portadora paralela, de com-

plejidad reducida y eficiente en presencia de los efectos de degradacion investigados.

Como se demostrara en los siguientes capitulos, los objetivos planteados al inicio de es-
ta Tesis Doctoral pudieron ser alcanzados a partir de la publicacién de diferentes trabajos
cientificos y patentes. Entre ellos se destaca la propuesta de un método de paralelizacion
de baja latencia de un PLL dirigido por decisiones para la compensacion del error de

frecuencia y fluctuaciones de frecuencia de la portadora.

1.3. Estado del arte

La reciente actualizacion de los estandares Ethernet y OTN para 40/100 Gb/s [22], los
primeros dispositivos comerciales disponibles a estas tasas de operacién [26, 27] como asi

también los nuevos requerimientos para 400 Gb/s y 1Tb/s generados por la OIF [28] en
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2013, confirman el vertiginoso crecimiento de la demanda de ancho de banda de la tltima
década.

La demanda de ancho de banda proyectada (esto es >100 Gb/s) ha establecido las
bases para la nueva generacion de Ethernet y OTN y, consecuentemente, han renovado el
interés en la deteccion 6ptica coherente, como asi también en modulaciones espectralmente
eficientes como es el caso de M-PSK y M-QAM. Mas precisamente, la conjuncién entre
deteccién intradina coherente, PDM, QPSK/16-QAM y compensacion electrénica de la
dispersion (Electronic Dispersion Compensation (EDC)) [29, 30], permite alcanzar una
buena relacion de compromiso entre complejidad, eficiencia espectral, minimizacién de
distorsiones no lineales y la posibilidad de compensar completamente sin penalidad los
principales causales de deterioro de rendimiento del canal de fibra éptica [29], esto es,
PMD y CD [31]. En otras palabras, todos estos aspectos pueden resumirse en una mejor
sensibilidad del receptor en comparacién con los esquemas IMDD [15, 16].

La recepcion coherente intradina surge como criterio de diseno para reducir la comple-
jidad, en donde el oscilador laser local y el remoto se encuentran en modalidad de corrida
libre (ver Apéndice. A). La frecuencia de los laseres tipicamente utilizados para este tipo
de aplicaciones tienen una precisién de fin de vida establecida en [21] que se encuentra en
el rango +2.5 GHz, lo que significa que es posible alcanzar errores de frecuencia residual
en el rango +5 GHz. A su vez, los requerimientos de ruido de fase de los laser utilizados
dependen del tipo de red éptica a la cual se aplique el transceptor!. De esta manera, el
ancho de linea de los laseres podré ir desde unos cientos de Kilo Hertz hasta un par de de-
cenas de Mega Hertz. Recientemente, se ha reportado en la bibliografia [4] la presencia de
fluctuaciones en la frecuencia de la portadora laser originadas por vibraciones mecanicas,
interferencias electromagnéticas de las fuentes de alimentacion y caracteristicas intrinse-
cas de los laseres. Estas fluctuaciones se presentan como una modulacién en frecuencia de
baja velocidad ~35 K Hz pero con desviaciones de varios cientos de Mega Hertz, esto es
<500 MHz.

En este contexto, la recuperaciéon de portadora juega un papel fundamental en los
receptores 6pticos coherentes [8, 27, 29]. El seguimiento del ruido de fase del laser ha sido
desde los primeros dias un topico de preocupacion y debate que ha mantenido ocupada a
la comunidad cientifica hasta la actualidad. Trabajos como los de M. G. Taylor y E. Ip en
[8, 9] han sido la punta de lanza que ha abierto el camino en esta temética. Ip y Taylor han
provisto las herramientas y lineamientos generales para lograr un entendimiento acabado
del problema, contemplando diferentes condicionantes como el propio ruido de fase, el
ruido ASE o la latencia por paralelizacion, para arribar a una solucién cercana a la
6ptima. En el caso particular del error de frecuencia, Ip en [9] demuestra que este no

solo afecta el proceso de deteccién sino también el proceso de estimacién del ruido de

'Redes opticas de Larga Distancia (Long Haul (LH)), Metropolitana (Metro) o Acceso (Access).
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fase del laser. La varianza del error de estimacién incrementa directamente en proporcion
al error de frecuencia residual y, por lo tanto, el desempeno del receptor en general se
ve comprometido. De igual manera, M. Kuschnerov en [4] demuestra experimentalmente,
y por primera vez, el impacto negativo que tienen las variaciones de la frecuencia de
la portadora provocadas por vibraciones mecénicas en los algoritmos de seguimiento del
ruido de fase del laser. De acuerdo al estudio bibliografico realizado y como se demostrara
en las proximas secciones, este problema se mantuvo en vigencia hasta la publicacion de

los trabajos de este autor y que dan sustento a la presente Tesis.

1.3.1. Compensacién del error de frecuencia

En base a lo mencionado, la compensacién de error de frecuencia (5 GHz) no re-
sulta una tarea trivial debido al nivel de precisiéon y rango de captura necesarios, como
asi también, a la necesidad de utilizar procesamiento en paralelo para cumplir con los
requerimientos de velocidad de transmision. Por estos motivos, diversas estrategias de pre
sintonizacién o recuperacion gruesa de portadora (Coarse Carrier Recovery (CCR)) son
aplicadas en el dominio digital [26, 27, 32, 33, 34]. Estas tienen como objetivo trasladar
el espectro de la informacion a frecuencias que se encuentren dentro del rango de captura
de algoritmos mas precisos, comtinmente denominados de recuperacion fina de portadora
(Fine Carrier Recovery (FCR)). En particular, estas dltimas técnicas seran abordadas en
la presente Tesis.

Diferentes técnicas de estimacién y compensacion del error de frecuencia han sido in-
vestigadas en trabajos previos. Si bien no es posible generalizar, en gran medida la técnica
de estimacion del error de frecuencia , como se vera también la técnica de estimacion de
fase, es dependiente del tipo de modulacion empleada. Esto es asi ya que para realizar
la estimacion de dicho parametro, en general, es necesario remover los cambios de fase
originados por los simbolos de informaciéon. Debido a su simetria radial, la modulacion
M-PSK resulta ser la mas sencilla de procesar ya que permite utilizar técnicas bien cono-
cidas como M-power en donde, por ejemplo, para el caso particular de QPSK las muestras
de la senal de entrada son elevadas a la cuarta potencia. En los trabajos [5, 6, 19, 35] se
presentan diferentes propuestas para el caso de modulacion mencionado. En particular, el
trabajo de A. Leven [5], en cierta manera, sienta el criterio de estimacién adoptado por
los demas autores para receptores intradinos en presencia de ruido de fase del laser. Al
ser este ultimo un proceso Wiener, la diferenciacion de la fase de la portadora permite
blanquear dicho proceso y, por consiguiente, tratarlo como un sistema convencional de
senal més ruido Gaussiano. De este modo, el filtro de promedio mévil resulta ser una
solucién de baja complejidad y eficiente en términos de capacidad de estimacion. Si con-
sideramos ahora modulacion 16-QAM, no es posible aplicar el método de potencia M, al

menos en forma directa debido a que no posee simetria radial. La propuesta realizada por
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I. Fatadin en su trabajo [7] permite aplicar el método desarrollado por A. Leven utilizan-
do un criterio de clasificacion de los simbolos de la constelaciéon, en este caso 16-QAM.
De este modo, solo considera los simbolos diagonales de la constelacion 16-QAM que se
mapean directamente en la constelaciéon QPSK y que son consecutivos cronolégicamente.
No menos innovador resulta [36] en donde se utilizan simbolos de entrenamiento para lue-
go aplicar la metodologia propuesta por A. Leven. Finalmente, adoptando un criterio de
operacion diferente al desarrollado hasta el momento, se encuentran los trabajos [37, 38|
donde utilizan la transformada Z chirp o entropia de la fase como método de estimacion.

De lo expuesto hasta el momento es posible extraer tres aspectos fundamentales. Pri-
mero, la influencia de la técnica de modulacion seleccionada en el diseno e implementacion
de los algoritmos de estimacion de frecuencia debe ser cuidadosamente analizada. El caso
particular de la modulacién 16-QAM ha representado un nuevo desafio para la estimacion
eficiente y de baja complejidad. Segundo, las propuestas mencionadas pueden ser imple-
mentadas empleando técnicas de procesamiento paralelo. Este tiltimo aspecto de diseno es
fundamental y excluyente para que una arquitectura digital pueda ser implementada en
un receptor éptico coherente intradino. Es por este motivo que hasta el momento no se ha
considerado viable la utilizacién del PLL [23] como una alternativa para la compensacion
del error residual de frecuencia, debido a la dificultad existente en la implementacién de
lazos de realimentacion en sistemas de procesamiento de alta velocidad, donde la latencia
introducida por el procesamiento en paralelo resulta perjudicial para el sistema [5, 39]. Un
intento exitoso para sobrellevar este obstaculo pero con un enfoque diferente se encuentra
en los trabajos [40, 41, 42, 43| que proponen la utilizacién de un método de paralelizacion,
habitualmente empleado en microprocesadores, denominado “Superscalar Parallelization™.
Por su caracteristica constructiva resulta necesaria la utilizaciéon de grandes cantidades
de unidades de almacenamiento como asi también la de simbolos pilotos insertados pe-
riodicamente con el fin de mantener los PLL enganchados. Tercero, podemos decir que
existen técnicas de compensacion de error de frecuencia bien desarrolladas y maduras que

permiten compensar este efecto en forma eficiente.

1.3.2. Compensaciéon del ruido de fase del laser

Dado los niveles de ruido de fase en los laseres empleados en este tipo de aplicaciones
[21], los algoritmos de estimacién de fase sin realimentaciones como el de Viterbi y Viterbi
(VV) [2] o BPS (del inglés, Blind Phase Search) [3] han sido propuestos para receptores
6pticos coherentes. Esto es asi debido a su alta tolerancia al ruido de fase del laser y la
viabilidad de ser implementados en paralelo, sobrellevando las limitaciones relacionadas a
la latencia asociada al proceso de paralelizacion. Al igual que en el caso de los algoritmos
de estimacion de error de frecuencia, su complejidad de implementacién esta directamente

ligada al tipo de modulacién. El algoritmo BPS propuesto por T. Pfau, no solo resulta
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atractivo por su alta eficiencia de estimacion, sino también por operar con diferentes tipos
de modulacion. No obstante, la complejidad del mismo crece rapidamente con el orden de
la modulacion. En tal sentido, el algoritmo propuesto por A. Viterbi presenta un menor
grado de utilizacion de recursos pero solo puede ser empleado en modulaciones del tipo
M-PSK. Si bien diferentes propuestas han sido realizadas para extrapolar su funciona-
miento con modulacién M-QAM [44, 45, 46], su desempeno no alcanza al propuesto por
T. Pfau. En otra linea de trabajo, M. Nazarthy extiende su propuesta original de detec-
cién auto coherente en el dominio éptico [47] (Multi-Symbol Delay Detector (MSDD)) al
dominio eléctrico en [48, 49] considerando modulacién QPSK mientras que recientemente
en [50, 51], lleva més alld su propuesta, considerando modulacién 16-QAM con sendas
optimizaciones para la implementacion en paralelo. Estos trabajos no solo se destacan
por marcar una linea independiente de trabajo y de gran tolerancia al ruido de fase,
sino también, por poseer un mecanismo adaptativo que le permite minimizar en sentido
cuadratico medio el error de estimacion de acuerdo a la relacion senal a ruido presente.
Debido a que la técnica MSDD basa su funcionamiento en la codificacion diferencial de
los stmbolos QPSK o 16-QAM, la penalidad intrinseca de la modulacién diferencial res-
tringe su aplicacion, sobre todo al considerar la penalizaciéon en SNR sobre los cédigos
correctores de errores.

Los esquemas sin realimentaciones mencionados asumen una perfecta compensaciéon
del error de frecuencia de la portadora, condicion que no siempre es satisfecha en situacio-
nes practicas, de acuerdo a lo desarrollado en secciones anteriores. Las lineas de trabajo
de I. Fatadin y M. Nazarathy evidencian lo mencionado al considerar mecanismos adi-
cionales para tal fin. Finalmente, es necesario destacar que el método de paralelizacion
polifasica empleado por Nazarthy exacerba los efectos del ruido de fase y fluctuaciones de

frecuencia del ldser en proporcién al grado de paralelismo (P) utilizado?.

1.3.3. Compensacién de fluctuaciones de frecuencia

Como hemos anticipando a lo largo de los apartados anteriores y ha sido demostrado
en [4], la inestabilidad en la frecuencia de los osciladores l4ser local o remoto, originada
por vibraciones mecanicas y propiedades intrinsecas de los laseres, degrada significativa-
mente el desempeno de los algoritmos de estimacién y compensacion de fase. Otros efectos
como el ruido de las fuentes de alimentacion introduce fluctuaciones de la frecuencia de la
portadora optica con idéntico impacto en el desempeno del receptor. De acuerdo al rele-
vamiento bibliografico realizado por el autor de esta Tesis, no se registran antecedentes de
propuestas para compensar el impacto de estas perturbaciones, sino hasta el afio 2011. En

los trabajos [52, 53], el autor propone la utilizacién de un PLL digital (DPLL) dirigido por

2Para un mayor entendimiento se recomienda [49)
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decisiones para el seguimiento y compensacién de estas fluctuaciones y del error residual
de frecuencia. Para este fin, se plantea un método de paralelizaciéon del PLL digital, de
baja latencia. En forma casi simultdnea, en marzo del afio 2012, M. Chen en [32] propone
una arquitectura de coprocesamiento, ASIC més microcontrolador, para la compensacion
del error de frecuencia y el seguimiento de fluctuaciones de frecuencia de la portadora. En
el mismo afo, M. A. Castrillon presenta en [54] una nueva arquitectura para deteccién y
correccién de saltos de fase (del inglés, Cycle Slip) que opera en conjunto con la arqui-
tectura propuesta en [53], debido a que considera la presencia de error y fluctuaciones de
frecuencia. En tanto que, en [33], D. V. Plant introduce su arquitectura de estimacién por
bloques siguiendo la linea de M. Chen y tomando como referencia lo reportado en [53].
Esta arquitectura se divide en una etapa de ajuste grueso del error de frecuencia y una
de seguimiento de las variaciones de la portadora. De acuerdo a lo reportado por D. V.
Plant, al igual que en el caso MSDD, el grado de paralelizacion tiene un fuerte impacto
en la capacidad de estimacion del algoritmo. En todos los casos los autores consideraron
modulacién QPSK. Recientemente, D. E. Crivelli en [27] publica la implementacién de
un transceptor 6ptico coherente comercial para 50 Gb/s con compensacion electronica
de dispersién (EDC), integrado en un proceso CMOS de 40 nm, en donde se referencia
la utilizacion de la propuesta [53] para compensacién del error residual de frecuencia y

fluctuaciones.

La evolucion de la demanda de ancho de banda eleva los requerimientos de velocidad
de modo que resulta necesario incrementar la eficiencia espectral de las modulaciones
empleadas. De acuerdo a lo introducido en la presente seccién, 16-QAM es el siguiente
candidato para alcanzar el objetivo de 100 Gb/s utilizando multiplexacién por divisién
de polaridad. En esa linea de trabajo, en el afno 2013 este autor introduce en [55, 56|
una extension del DPLL paralelo de baja latencia ya propuesto, considerando modulacion
16-QAM. Recientemente, en el ano 2014, L. A. Rush estudia el impacto de las fluctua-
ciones de frecuencia senoidales del ldser en [57, 58] para 100 Gb/s utilizando modulacién
64-QAM. En estos trabajos se propone una técnica de estimacién espectral por bloques,
basada en la trasformada rapida de Fourier (Fast Fourier Transform (FFT)) en conjunto
con el algoritmo BPS para la correccién de la fase. Si bien la propuesta de L. A. Rush
resulta de interés dado que reutiliza la FFT presente en la etapa de compensacion de la
dispersion cromatica, los resultados reportados son optimistas dado que los escenarios de
prueba mencionados son més benignos en relaciéon a los resultados de mediciones reporta-
das por M. Kuschnerov en [4]. En la actualidad, afio 2015, D. A. Morero en [59] presenta
una serie de consideraciones y desafios practicos en la implementacion de sistemas de co-
municaciones 6pticas coherentes en donde el efecto de las fluctuaciones de frecuencia de la
portadora es enumerado dentro de los desafios a afrontar. A su vez, M. A. Castrillén [60]

asciende un escalén més y analiza el desempeiio de los esquemas iterativos para la detec-
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cién y decodificacién conjunta en canales épticos coherentes en presencia de fluctuaciones
de frecuencia. En ambos casos, Morero y Castrillon, toman como referencia los trabajos
[53, 55].

En dltima instancia, K. Ishida en [61] elabora un estudio numérico y experimental
del impacto de la modulacion en frecuencia de los laseres sobre receptores coherentes em-
pleando modulaciéon QPSK. En este ultimo trabajo, el autor sienta referencias numéricas
en términos de la densidad espectral de potencia tolerada. Es de interés destacar que los
estudios de K. Ishida, de L. A. Rush, M. A. Castrillon y D. A. Morero hacen referencia
a los trabajos del autor de esta Tesis [53, 55| y remarcan la importancia del impacto de
las fluctuaciones de la frecuencia de la portadora, como también justifican la necesidad

de implementar técnicas de compensacion.

1.4. Contribuciones

De acuerdo con lo desarrollado hasta el momento, para lograr satisfacer la demanda de
ancho de banda mencionada mediante la utilizacién de técnicas de procesamiento digital
de la senal, es fundamental la utilizacion de métodos de procesamiento en paralelo. En
otros términos, es necesario reformular los algoritmos de recuperaciéon de portadora para
que puedan implementarse en paralelo y, asi, alcanzar la tasa de informacion buscada.

Los lazos enganchados en fase ofrecen excelentes cualidades de funcionamiento debi-
do a su capacidad de estimar o engancharse en fase con la portadora en presencia de
error de frecuencia como asi también de seguir sus fluctuaciones, como seria el caso de las
fluctuaciones senoidales de frecuencia debido a vibraciones mecanicas. La caracteristica
recursiva del PLL dificulta su implementacion de alta velocidad en paralelo, al menos
hasta ahora, debido a la latencia de procesamiento extra requerida, desestimandolo en la
bibliografia como una potencial soluciéon. En la presente Tesis se propone un método de
paralelizacion del PLL de baja latencia que permite su implementacion en sistemas de
comunicaciones de 40/100 Gb/s. El método de paralelizacion y su desempeno en relacion a
la capacidad de estimacién de los pardametros mencionados se desarrolla en la publicacion
“A Nowvel Low-Latency Parallel Architecture for Digital PLL With Appli-
cation to Ultra-High Speed Carrier Recovery Systems, Programmable Logic
(SPL), 2011 VII Southern Conference on, IEEE Abril 2011”. Al mismo tiempo
en dicha publicaciéon se propone la utilizaciéon del PLL en el dominio de la fase, criterio
que permite reducir la demanda de unidades aritméticas sustituyendo multiplicadores en
el dominio complejo por operaciones de suma simples y més veloces.

En relacién a lo mencionado en el parrafo anterior, tanto las vibraciones mecani-
cas, las interferencias electromagnéticas de las fuentes de alimentacién como asi también

las caracteristicas intrinsecas de los laseres empleados en este tipo de aplicaciones in-
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troducen fluctuaciones de frecuencia de la portadora que resultan perjudiciales para el
correcto desempeno de los diferentes algoritmos de estimacion de fase utilizados para
mitigar los efectos del ruido de fase del ldser[4]. En consecuencia, en la presente Tesis
también se propone la utilizacion del PLL digital paralelo de baja latencia como una
etapa previa de procesamiento de la informaciéon de fase con el objetivo de remover o al
menos mitigar el efecto de estas fluctuaciones. La publicacion “A New Parallel Ca-
rrier Recovery Architecture for Intradyne Coherent Optical Receivers in the
Presence of Laser Frequency Fluctuations, Global Telecommunications Con-
ference (GLOBECOM 2011), IEEE Diciembre 2011 ” formaliza dicha propuesta
considerando modulacién QPSK para aplicaciones de 40 Gb/s y al algoritmo de Viterbi y
Viterbi como segunda etapa de estimacion de fase. La utilizacién del PLL paralelo de baja
latencia permite compensar las fluctuaciones de la portadora minimizando el impacto de

estas en los algoritmos de estimaciéon de fase.

La necesidad de utilizar modulaciones espectralmente eficientes como 16-QAM, a con-
secuencia de la demanda constante de ancho de banda cierra la puerta a un problema vy,
al mismo tiempo, plantea un nuevo desafio. La remocién de los simbolos de informacion
es una tarea ineludible en los algoritmos asistidos por decisiones. El procesamiento de los
simbolos de la constelacién 16-QAM ha sido abordado en esta Tesis proponiendo un méto-
do novedoso para su tratamiento fuera del lazo de realimentacion y de esta manera lograr
reducir la latencia de procesamiento que deteriora o hace inviable al PLL paralelo en siste-
mas de alta velocidad. El procesamiento de los simbolos de informacion fuera del lazo fue
publicado en el siguiente letter “ Compensation of Laser Frequency Fluctuations
and Phase Noise in 16-QAM Coherent Receivers , Photonics Technology Let-
ters, IEEE Marzo 2013” y posteriormente complementado en el journal “Efficient
Parallel Carrier Recovery for Ultra-High Speed Coherent QAM Receivers
with Application to Optical Channels Special Issue on Hardware Implemen-
tation of Digital Signal Processing Algorithms of the Journal of Electrical and
Computer Engineering, HINDAWI Abril 2013”. En dichos trabajos se presenta
al mismo tiempo la operatoria conjunta del PLL de baja latencia con el algoritmo de
estimacion de fase BPS propuesto por T. Pfau. Dicha combinacién permite compensar
eficientemente el ruido de fase del laser sin la influencia de las fluctuaciones de la porta-
dora utilizando modulacién 16-QAM a una tasa de simbolo de 32 G's/s para aplicaciones
de 100 Gb/s.

En funcién de lo mencionado, el PLL paralelo de baja latencia propuesto en esta Tesis
demuestra cualidades deseables en aplicaciones de comunicaciones 6pticas de alta veloci-
dad debido a su capacidad de seguimiento, compensaciéon y principalmente por su facil
proceso de paralelizacién. Esto es puesto en evidencia en el transaction “ Architecture of
a Single-Chip 50Gb/s DP-QPSK/BPSK Transceiver with Electronic Disper-
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ston Compensation for Coherent Optical Channels, Transaction on Circuits
and Systems I, IEEE Abril 2014” en donde la arquitectura propuesta es empleada
en un tranceptor éptico de 50 Gb/s implementado en un chip monolitico en tecnologia
de integracion CMOS de 40 nm utilizando modulacién QPSK y BPSK sobre enlaces de
fibra éptica monomodo de hasta 3500 K'm de longitud.

Finalmente, la siguiente patente “ High-Speed Optical Communications System
- United State Patent No. US 8,761,609 B1 - Junio 24 del 2014 registra una

arquitectura para un sistema de comunicacion 6ptico coherente de alta velocidad.

1.5. Organizacion de la Tesis

En el Capitulo 2 se introduciran los diferentes mecanismos de degradacion que se
encuentran en un enlace tipico de alta velocidad por fibra éptica. Para ello, y sin pérdida
de generalidad, se tomara como punto de partida una red enrutada 6pticamente para llegar
finalmente al modelo de canal que se considerara a lo largo de la Tesis. En el Capitulo 3 se
analizaran los algoritmos de recuperacion de portadora sin realimentaciones que pueden
ser paralelizados en forma directa y surgen como la alternativa para compensar el ruido
de fase del laser. A su vez se demostrard que la presencia de fluctuaciones senoidales
en frecuencia, producto de vibraciones mecanicas o ruido de fuentes de alimentacion,
actian en detrimento del desempefio de estos algoritmos. En el Capitulo 4 se analizara la
recuperacion de frecuencia de la portadora. Se podra ver que los lazos de enganche en fase
resultan sumamente atractivos debido a su respuesta dinamica, capacidad de enganche y
baja complejidad, a pesar de ser un sistema realimentado. En el Capitulo 5 se propondré
una nueva arquitectura de recuperacién de portadora, de baja latencia y procesamiento
paralelo, que resulta adecuada para receptores épticos coherentes intradinos de ultra alta
velocidad (por ejemplo > 100 Gb/s). De esta manera, el nuevo DPLL se disena para
compensar, no solo el error de frecuencia sino también el efecto de la inestabilidad en
frecuencia del laser, en donde esta ultima se debe a vibraciones mecanicas y ruido de
fuentes de alimentaciéon que denominamos fluctuaciones en frecuencia, y son causales de
notables pérdidas de desempeno. En el Capitulo 6 se evaluard y demostrara la efectividad
de la arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas ya propuesta, esquema que
resulta adecuado para receptores opticos coherentes intradinos de ultra alta velocidad (>
100 Gb/s). Finalmente, en el Capitulo 7 se elaboraran las conclusiones de la Tesis y los

futuros pasos a seguir.
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CAPITULO 2

Sistemas de Comunicaciones Opticas

Coherentes

Sintesis:El objetivo del presente capitulo es introducir los diferentes mecanismos de
degradacion que se encuentran en la portadora optica de un enlace tipico de alta velocidad
por fibra optica. Para ello, y sin pérdida de generalidad, tomaremos como punto de partida
un enlace entre dos transceptores opticos coherentes para llegar finalmente al modelo de

canal que se considerard a lo largo de esta Tesis.
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2.1. Introduccion

En la Fig. 2.1 se presenta el diagrama en bloques simplificado del modelo de canal y
receptor considerado en esta Tesis. Comenzando por el extremo izquierdo, lado transmisor,
los bits modulan los pardmetros de amplitud y fase del laser transmisor (TL) por medio de
un modulador externo (ME). Luego, la portadora ldser ya modulada se inserta en la fibra
a través de la cual se propagard e introducira dispersién cromética (CD), dispersién por
modo de polarizacién (PMD) y también atenuacion. A los efectos de mitigar la atenuacién
a lo largo del enlace se concatenan periédicamente amplificadores 6pticos (OA) que, como
contrapartida, agregan ruido de emisién espontdanea amplificada (ASE) (ver Apéndice
B). En el extremo receptor, lado derecho de la figura, la senal recibida es filtrada en el
domino 6ptico (OF) y procesada en la interfaz 6ptica (Receiver Front-end (RFE)). En
ella se mezcla con el oscilador local ldser (LO) y es demodulada a banda base para el
caso homodino, a una frecuencia intermedia conocida para el caso heterodino o ninguna
de las anteriores para el caso intradino, en donde LO se encuentra en corrida libre, tal
como se introdujo en el Capitulo 1. En el caso particular de esta Tesis se considerard
un receptor intradino. Seguido al traslado en frecuencia, se efectiia la conversion éptico
eléctrica por medio de fotodiodos y la digitalizaciéon de la senal resultante por medio de
los conversores analogico digital. Finalmente, las muestras digitales son entregadas a la
etapa de procesamiento digital de senales (DSP) para efectuar las tareas de control de
ganancia, ecualizacion, recuperacion de sincronismo de simbolo, recuperaciéon de portadora
y deteccién [29)].

A los fines de controlar o compensar el impacto de la CD sobre la senal recibida,
es posible emplear fibras con coeficientes de dispersion ajustados para diferentes zonas
espectrales, lo que permite reducir la dispersiéon acumulada a lo largo del enlace. Sin
embargo, una baja dispersion exacerba la influencia de los efectos no lineales [62]. Al
mismo tiempo, es posible ajustar el coeficiente de dispersion para efectuar compensacion
pasiva con segmentos de fibra, habitualmente llamadas fibras de compensacién [63]. En el
dominio digital es posible aplicar técnicas de procesamiento digital de senales para llevar
a cabo compensacion activa de la dispersion, filtrado 6ptico pasa banda como asi también

dispersién por modo de polarizacién. Los métodos de ecualizacién digital o compensacion

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

Bits :
RFE I IDSPI Irec1b1d0s]

Canal Optico :

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

Figura 2.1: Estructura general de un enlace de fibra optica coherente.
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................................................
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Figura 2.2: Enlace de fibra optica equivalente aplicando técnicas de compensacion de los
efectos del canal optico.

electréonica pueden ser aplicados tanto en el transmisor como en el receptor eficientemente
26, 27, 29, 30, 64]. Otra alternativa es la utilizacion de la técnica propagacién inversa (del
inglés, back-propagation) en el dominio digital para compensar los efectos de la interaccion
no lineal intracanal como asi también efectos de la dispersion cromatica sobre la senal. En
ausencia de ruido 6ptico y filtrado 6ptico pasa banda es posible efectuar una compensacion
perfecta. Este método puede ser aplicado utilizando técnicas de procesamiento digital de
senales indistintamente en el lado receptor o transmisor [62].

En funcién de lo mencionado, es posible dotar al transmisor o receptor con las he-
rramientas necesarias para compensar tales efectos dispersivos como asi también la inter-
ferencia generada por procesos no lineales dentro del mismo canal. De esta manera, es
posible arribar a un modelo de sistema de comunicacién 6ptica coherente realista y que
se ajuste, sin perdida de generalidad, al foco de la presente Tesis. La Fig. 2.2 representa
el modelo de canal que se considera en lo subsiguiente, donde N(t) representa la fuen-
te de ruido ASE originado por la cadena de amplificacién 6ptica. No obstante, como se
introducira en las siguientes secciones, existen agentes adicionales presentes en la porta-
dora éptica que intervienen en el proceso de recuperacion de sincronismo de portadora
y, su presencia no puede ni debe ser omitida si se quiere evitar incurrir en la pérdida de

desempeno del sistema de comunicacién.

2.2. Sistemas O6pticos de modulaciéon y demodulacion

coherente

Una vez introducido el modelo de enlace de fibra 6ptica de la Fig. 2.2 es necesario
comprender, en términos generales, la manera en que los extremos transmisor y receptor
se vinculan a través de la fibra Optica. En otras palabras, es necesario comprender el
proceso de modulacion y demodulacion llevado a cabo en los bloques ME y RFE de la Fig
2.2, que permiten realizar el paso de dominio eléctrico a 6ptico y viceversa. Tal como se
introdujo, en el extremo transmisor los bits de informacion modulan la portadora éptica

generada por un laser transmisor. De esta manera, las transiciones légicas de los bits
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Figura 2.3: Implementacion de un modulador NRZ optico 1Q) para QPSK empleando in-
terferometros Mach-Zehnder.

imprimen cambios de fase o fase y amplitud para generar modulaciones del tipo M-PSK
o M-QAM, respectivamente; aqui el pardmetro M = 2* representa el niimero de simbolos
que componen a la modulacién en relacion a la cantidad de bits k codificados en cada
simbolo. En el lado receptor, el campo 6ptico recibido es mezclado con un oscilador laser
local que puede o no estar en coherencia de fase y frecuencia con su homologo transmisor
con el objetivo de descomponer a la senal éptica en sus componentes en fase y cuadratura.
Por ultimo, es posible llevar a cabo eficientemente el proceso de reconstruccion de la

informacion y de deteccion en el destino.

2.2.1. Modulacion éptica

Centrando nuestra atencion en el extremo transmisor, veremos con mayor detalle el
proceso de modulacion 6ptica. Esencialmente, se describira como se produce el cambio de
dominio eléctrico a 6ptico y cémo es posible elevar el orden de la modulacion.

La Fig. 2.3 presenta la estructura del modulador de no retorno a cero (Non Return
to Zero (NRZ)) QPSK que emplea dos interferémetros Mach-Zehnder (MZM) operando
como moduladores de fase [12]. La luz del oscilador local laser se divide en dos caminos
de igual intensidad mediante un divisor éptico. Luego, la fase de cada camino es mo-
dulada mediante composiciones constructivas o destructivas de acuerdo a la tension de

modulacién s®(t) y s(@(t), dados por

s(t) = i brg(t — kT') (2.1)

=S Wt — KT+ Y Bt~ kT) (2.2)
k=—o0 k=—o00

= sO(t) + js'(t), (2.3)

siendo estos los pulsos eléctricos que representan la componente en fase y cuadratura
de los simbolos de informacion, generados a partir de la convolucién de los bits b,(f) y

b,gq) con el filtro de conformacion de pulso g(¢) (pudiendo ser este tltimo el pulso raiz
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Figura 2.4: Implementacion de un modulador NRZ optico 16-QAM empleando dos modu-
ladores 1Q para QPSK en paralelo.

cuadrada de coseno realzado). Por ultimo, como se puede apreciar en la rama superior e
inferior de la Fig. 2.3, se generan dos constelaciones BPSK desfasadas /2 radianes que
son combinadas vectorialmente para formar una tnica constelaciéon QPSK a la salida. Un
aspecto a resaltar resulta ser el hecho de que las sefiales s (¢) y 5@ () son bifésicas y, en
consecuencia, su generacion resulta mas sencilla en ultra alta velocidad que la generacion
de seniales multinivel. Por lo tanto, resulta sencillo demostrar que el campo eléctrico de

salida esta dada por
EJ(t) = s(t)el !, (2.4)

siendo ws = 27 f, la frecuencia angular de la portadora.

Luego, a partir del modulador 6ptico IQ (MOIQ) de la Fig. 2.3 y la ecuacién (2.4) es
posible elevar el orden de la modulacion, empleando diversas configuraciones. Por ejemplo,
en la Fig. 2.4 se presenta un modulador para el caso particular de 16-QAM, en donde
se emplean dos MOIQ en paralelo [65]. La diferencia entre el modulador superior y el
inferior estriba en el nivel de potencia de salida. De este modo, es posible lograr una
correcta composicion y, en consecuencia, una distribucion equidistante de los simbolos.
Es necesario destacar que, en términos generales, a partir de (2.4) es posible expresar
cualquier modulacién M-PSK o M-QAM.

2.2.2. Demodulacién éptica

En el extremo receptor, el proceso de demodulacion coherente se realiza por medio de
una serie de mezclas entre el campo 6ptico recibido y un oscilador local laser. Finalmente,

un conjunto de fotodiodos realiza la conversion del campo éptico a eléctrico.
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Figura 2.5: Demodulador éptico balanceado en cuadratura.

En la Fig. 2.5 se presenta el diagrama en bloques de la estructura de un demodulador
optico balanceado coherente en cuadratura. En concordancia con lo introducido en la
seccién anterior, F(t) y N(t) representan los campos épticos incidentes de la senal y el

ruido ASE, respectivamente, mientras que E,(t) es el oscilador laser local expresado como
E,(t) = &, (2.5)

siendo w, = 27 f, la frecuencia angular del oscilador local. La arquitectura del demodu-
lador consiste en un hibrido 6ptico de 90° que combina el campo éptico incidente con un
oscilador local ldser. Ambos campos se dividen por medio de divisores épticos (también
denominados acopladores 6pticos direccionales) y alimentan ambas ramas en cuadratura.
Las salidas del hibrido de 90° pasan a través de fotodetectores en donde se efecttia la con-
version de campo 6ptico a eléctrico. Por ultimo, la salida del demodulador es la diferencia

entre las salidas de los fotodiodos.

Haciendo referencia nuevamente a la Fig. 2.5, el campo eléctrico incidente en los cuatro

fotodetectores se puede expresar de la siguiente manera [8, 62, 66]:

Ei(t) = V1—c[Eyt)+ N(t)] + VeE,(t) (2.6)
Ey(t) = —Ve[E(t)+N(@)]+V1—cE,t) (2.7)
Es(t) = V1—elBi(t)+ N(t)]+ jVeE,(t) (2.8)
Ey(t) = —VelB(t)+ N+ jv1—cE(), (2.9)

en donde el signo del término de senal se debe a la conservacion de la energia dentro
del divisor éptico ideal con coeficiente de transferencia de potencia €. Por su parte, la
multiplicaciéon por j se debe al desfasaje de 90° del oscilador local en el médulo hibrido.

Luego de la fotodeteccion, las seniales eléctricas

Pi(t) = SpilEx(t)]* con ke|[1,2,3,4], (2.10)
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obedecen a una ley cuadratica, con un rendimiento dependiente de la responsividad Sp j

de los fotodiodos, esto es

Pl(t) =

Pz(t) =

_|_

Spal(1 = )| B + IN(#)[* + 2Re{ E,(t)N*(t)}] + ¢ Eo(1)]?
2\/2(1 — &) Re{E,(t) EX(t) + N(t)EX()}], (2.11)

Spa2le|Bo()* + [N + 2 Re{ E,(t)N*()}] + (1 — &) | B, (t)
2 /e(1 — &) Re{ B, (1) EX(t) + N(t)EX (1)}, (2.12)

Spal(1 = e)[IE)]* + IN(O)F + 2Re{ Es(t) N*(t)}] + e| Eo(t)|*
2\/e(1 —e)Im{E(t)EL(t) + N(t)Ex(t)}], (2.13)

Spale[|B()* + N[ + 2Re{ E,(t)N*()}] + (1 — &) | B, (t)
2 /e(1 — ) Im{E, () EX(t) + N(t)E:(t)}]. (2.14)

La senal diferencia a la salida de los dos detectores balanceados es

AP;(t)

AFq(1)

+ +

+
+

Pi(t) — Py(t)
[Sp,1(1 =€) = Spae][|E:(1)|* + [N()]* + 2 Re{ E(t) N* (t)}]

[Sp.ae — Spa(l — e)]| E(t)*
2[Sp1+ Spalye(l —e)Re{Es(t)EL(t) + N(t)Ex(t)}, (2.15)

Ps(t) — Py(t)

[Sps(1 =€) = Spacll| E(t)|” + [N (t)[* + 2 Re{ Es(t) N*(t)}]

[Sp.se — Spa(l —e)]|Eo(t)|?

2[Sps+ Spalye(l —e) Im{E(t)E;(t) + N(t)EL(t)}. (2.16)

Por tltimo si consideramos un receptor idealmente balanceado, donde ¢ = 0,5y Spy =

Sp V k, los términos de deteccion directa son cancelados y a la salida del receptor obte-

nemos

AP;(t) = 2SpRe{E(t)E:(t) + N(t)E:(t)}, (2.17)
APy(t) = 2SpIm{E(t)E;(t)+ N(t)E;(t)}. (2.18)
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Donde AP;(t) y APg(t) son las componentes eléctricas en fase (I) y cuadratura (Q)
previas al filtro receptor; dispositivo que puede ser implementado como un filtro apareado
al pulso g(t) de (2.1).

Continuando a partir de las ecuaciones (2.17) y (2.18), para arribar al modelo analitico
de la senal ante la cual nos encontramos, es necesario expresar en términos de variables

complejas la salida de los fotodetectores de la Fig. 2.5 como se detalla a continuacién

r(t) = APi(t) + jAP(t) (2.19)
= 4Sp [E()E5(t) + N(t)E;(1)], (2.20)

sin perdida de generalidad consideraremos Sp = 1/4, por lo tanto
r(t) = Es(t)E;(t)+ N()EX(t) (2.21)

En el caso del campo 6ptico de ruido ASE, siendo N(¢) un proceso de ruido blanco

complejo circularmente Gaussiano, el término
n(t) = N@)E(1), (2.22)

conserva sus propiedades de Gaussianidad ante la rotacién producida por el oscilador local

E,(t), de este modo, podemos reescribir (2.21) como sigue
r(t) = Es(t)E;(t) +n(t). (2.23)

Como se puede observar en (2.23), el campo eléctrico transmitido se preserva a la salida
de los fotodiodos. Por lo tanto, en condiciones de perfecto sincronismo de portadora, esto
es Wy = w,, v teniendo en cuenta (2.4) y (2.5) se puede demostrar que nos encontramos

de frente a un canal con ruido blanco aditivo Gaussiano (AWGN)
r(t) = s(t)+n(t). (2.24)

De esta manera, es posible recuperar la senal de informaciéon mediante técnicas bien

conocidas [23].

2.3. Imperfecciones en los osciladores laser

En esta instancia, es oportuno enfocar el analisis en las imperfecciones presentes en
los osciladores laser utilizados en el proceso de modulacion y demodulacién. A tal fin, se
introduce el nuevo modelo de referencia bosquejado en la Fig. 2.6. Respecto al diagrama

de la Fig. 2.2, es posible notar la sustituciéon del modulador externo y del mezclador
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Figura 2.6: Diagrama en bloques del modelo de imperfecciones en los osciladores ldser.

6ptico (bloques EM y RFE) por exponenciales complejas, correspondientes a los términos
de frecuencia angular (ws y w,) v fase (¢s(t) v vo(t)) de las portadoras 6pticas empleadas
en el transmisor y el receptor, respectivamente. Por lo tanto, de acuerdo a la Fig. 2.6, es

posible reescribir (2.4) como se hace a continuacién
E (t) = s(t)ed@stte=0), (2.25)

De este modo, la distorsién de fase introducida por la componente () sobre la portadora

Optica, puede ser descompuesta en las siguientes sub componentes
ps(t) = o) () + oD (1) + AQL(1), (2.26)

donde ¢ (t) se corresponde con el ruido de fase del laser, ¢{!/f)(t) es la componente en
fase del ruido en frecuencia 1/ f, mientras que AS)(t) representa la componente en la fase
de las fluctuaciones en frecuencia de la portadora, debido a vibraciones mecanicas como
también al ruido introducido por las fuentes de alimentacion del sistema. Mas detalle

acerca de estas imperfecciones se introduciran a continuacién.

2.3.1. Ruido de fase del laser

El espectro de un laser no es perfectamente monocromatico, sino que existen otras
componentes denominadas ruido de fase. El origen del ruido de fase del laser es debido
al ruido cuantico, particularmente a emisiones espontaneas del medio ganancia sobre los
modos del resonador. El ruido de fase puede ser cuantificado por su densidad espectral de
potencia en términos del corrimiento de fase producido, teniendo unidades de rad?/H 2.
La densidad espectral de potencia por lo general diverge en la cercania de la frecuencia
cero por lo que no es posible establecer un valor r.m.s. Dado que este tipo de ruido
presenta caracteristicas de una caminata aleatoria, resulta mas conveniente especificarlo
por medio del ancho de linea (Linewidth (lw)). Este valor representa el ancho total del
espectro del laser en el punto de mitad de amplitud del espectro, expresado en términos

de la frecuencia, nimero de onda o longitud de onda. Tipicamente el ancho de linea de
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-3 I I I
1 1.5 2 2.5 3
Tiempo [us]

Figura 2.7: Evolucién temporal del ruido de fase del ldser para 1/T = 10 Gs/s y 03=1.69¢-
4 rad®.

un laser puede ser representado por medio de la ecuacién de Schawlow-Townes [67]

whu(Av,)?
Ay = ——— 2.27
v PO ) ( )
donde hv es la energia del foton, Av, es el ancho de banda del resonador y P, la potencia
de salida del laser. El ancho de linea Av depende del tipo de laser que se emplee. Valores
tipicos para laseres de estado sélido estables o cavidad externa ( Ezternal Cavity Laser

(ECL)) en corrida libre se encuentran en el orden de los K H z, mientras que para laseres

semiconductores el ancho de linea se encuentra en el rango de los M Hz.

Real -1.5 ¢

Tiempo [ps]

Figura 2.8: Efecto del ruido de fase del liser sobre una portadora modulada QQPSK para
1/T = 10Gs/s y o2=1.69¢-4 rad®. Extremo izquierdo: Proyeccién sobre el plano complejo
de la constelacion QPSK ideal sin ruido de fase. Fxtremo derecho: Proyeccion sobre el
plano complejo de la constelacion QPSK con ruido de fase del ldser. Lineas de trazos:
Limites de las regiones de decision.
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Finalmente, el ruido de fase es modelado como un proceso de Wiener tal que

1) () — /0 "9 (1) dr, (2.98)

donde 9" es un proceso Gaussiano blanco con media cero y densidad espectral de po-
tencia constante Sy(w) = 2wrAv [8, 9, 29, 68]. Debido a que el ruido de fase del 14-
ser es modelado como un proceso Wiener, es posible demostrar que E {(b(t)(“”)} =0y
Var {gb(t)(lw)} = 21 Avt. La Fig. 2.7 presenta la evolucion en el tiempo del ruido de fase.

A su vez la Fig. 2.8 permite observar el impacto del mismo sobre una portadora modulada
QPSK.

2.3.2. Ruido 1/f

La pureza espectral de los laseres semiconductores empleados en comunicaciones 6p-
ticas coherentes resulta fundamental para asegurar el éptimo desempenio del transceptor.
Debido a su pequeno tamaiio, poca superficie de reflexion y el acoplamiento de fase a am-
plitud, como se menciond con anterioridad, los laseres semiconductores poseen un elevado
ancho de linea que se encuentra en el rango de las decenas de M Hz. Ha sido demostrado
experimentalmente [20] que si bien el ancho de linea disminuye con el incremento de la
potencia del laser, (ver (2.27)) esta disminucién no contintia en el limite de alta potencia
[69]. Esta contribucién independiente de la potencia se debe a la presencia del ruido de
baja frecuencia 1/f y no a causa del ruido ASE. En los laseres semiconductores el ruido
1/f se encuentra en intensidad como en el espectro del ruido de frecuencia, localizado en
frecuencias por debajo de los cientos de K Hz. Dado que esta contribucién es indepen-
diente de la potencia, se convierte en un limitante a elevados valores de potencia cuando
el ruido blanco es minimizado.

El ruido 1/f se encuentra presente en una amplia variedad de sistemas fisicos. Sin
embargo, por lo general, el proceso fisico que da origen a dicho ruido no es conocido.

El origen del ruido 1/f en los laseres semiconductores ha sido discutido por diferentes
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Figura 2.9: Evolucién temporal del ruido de 1/f para 1/T = 10 Gs/s y Sy = le-2rad®/Hz
Fy=100 Hz.
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autores y se han propuesto varios mecanismos potenciales de generacion, entre los que se
encuentran: ruido de particion modal, fluctuaciones de temperatura controlada por even-
tos, fluctuaciones de la densidad de corriente, absorcién 6ptica, entre otras. No obstante,

no hay resultados experimentales concluyentes [20].

En general el término ruido 1/f hace referencia al fenémeno en el cual la densidad
espectral de potencia S(f) tiene la forma S(f) = 1/f%, donde f es la frecuencia en un
intervalo acotado distante de cero e infinito. Este tipo de fluctuaciones es encontrado am-
pliamente en la naturaleza en procesos con gran memoria y por consiguiente con periodos

extensos de correlacion en bajas frecuencias con (0,5 > a > 1,5).

Dado que el ruido 1/f es un caso intermedio entre el bien conocido ruido blanco, sin
correlacion temporal, y el movimiento Browniano o caminata aleatoria, con incrementos
incorrelacionados, el movimiento Browniano resulta de la integracién de ruido blanco por
lo que en este proceso el exponente « incrementa a 2. Sin embargo, el ruido 1/f no pue-
de ser obtenido a partir de un simple proceso de integracion o diferenciacion. A su vez,
no existe un procedimiento simple o lineal en términos de ecuaciones diferenciales esto-
casticas que permita generar ruido 1/f. Es habitual emplear aproximaciones numéricas
como en [70, 71, 72] para modelar este tipo de procesos. Exceptuando algunas descrip-
ciones matematicas formales como el movimiento Browniano fraccional (semi integracion

de ruido blanco), en general no hay una explicacién fisica para el ruido 1/f. En conse-
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Figura 2.10: Efecto del ruido 1/f sobre una portadora modulada QPSK para 1/T = 10
Gs/s y Sy = le-2 rad*/Hz Fy=100 Hz. Extremo izquierdo: Proyeccién sobre el plano
complejo de la constelacion QPSK ideal sin ruido 1/f. Extremo derecho: Proyeccién sobre
el plano complejo de la constelacion QPSK con ruido 1/f. Lineas de trazos: Limites de
las regiones de decision.
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cuencia la ubiquidad del ruido 1/f es uno de los rompecabezas mas antiguos de la fisica
contemporanea y la ciencia en general [73].

En la Fig. 2.9 se presenta la evolucion temporal de la fase en presencia de ruido
1/f mientras que en la Fig. 2.10 es posible observar el efecto en la constelaciéon de una
portadora modulada QPSK.

Finalmente, es necesario destacar que los laseres semiconductores, en comparacion con
los laseres ECL o de estado solido, presentan beneficios tales como menor costo, mayor
eficiencia energética y facilidad de integracién. Estas cualidades los hacen sumamente
atractivos en aplicaciones para redes Opticas de acceso o metropolitanas, con el fin de
acercar la tecnologia coherente al usuario. A pesar de esto, la impureza espectral que
caracteriza a los laseres semiconductores no los hace apropiados para su uso en redes
Opticas de larga distancia y ultra larga distancia [74]. Por lo tanto, a lo largo de la

presente Tesis no se considerara la influencia del ruido 1/f.

2.3.3. Fluctuaciones de frecuencia de la portadora

Al igual que en los sistemas de comunicaciéon por microondas existen diversos com-
ponentes que pueden generar degradacion en presencia de vibraciones mecanicas o ruido
introducido por fuentes de alimentacién. Las vibraciones mecanicas provocan pequenas
deformaciones de los componentes electrénicos tales como las cavidades laseres [4], gene-
rando fluctuaciones de la fase. La evoluciéon de la fase en el tiempo debido al efecto de
las vibraciones puede ser modelado como una modulacién en frecuencia por medio de un

tono sinusoidal de amplitud A, y frecuencia Af,

AQ(t) = f} sen(2wrAf.t). (2.29)

Inclusive, en estado de reposo, sin presencia de vibraciones y aislado de interferencia de
fuentes de alimentacion, los laseres presentan una modulacién intrinseca introducida con
el propdsito de estabilizar su funcionamiento. Por lo general, en estos casos A, ~ 50 M H z
y Af.~1 KHz [32].

La evolucién de la frecuencia depende, principalmente, del tipo de perturbacién meca-
nica introducida en el sistema. Algunas de ellas se resumen en la Tabla 2.1 de [4] para un
laser de cavidad externa. La Fig. 2.11 presenta el resultado de la presencia de fluctuaciones

de frecuencia sobre la portadora de acuerdo a (2.29).

2.3.4. Imperfecciones acumuladas

Aligual que el laser transmisor, el oscilador laser local posee imperfecciones, por lo tan-

to, la senal compleja correspondiente al laser local en (2.5) se puede expresar nuevamente
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Tabla 2.1: Resultados de modulacion en frecuencia del oscilador local para diferentes per-
turbaciones mecdanicas.

Perturbacién Ap Af,
Golpe sobre el laser con elemento metalico <250 MHz | <35 KHz
Golpe sobre el gabinete del receptor con elemento metalico | <175 M Hz | <35 KHz
Golpe sobre el laser con herramienta de madera <18 MH:z | <35 KHz
Golpe con la mano sobre el laser <125 MHz | ~1 KHz
Golpe fuerte con la mano sobre la mesa <60 MHz | ~1KHz
como
E,(t) = elwetteolt) (2.30)

en donde, en este caso, ¢,(t) representa la componente en la fase de las imperfecciones del
laser. De esta manera, sustituyendo (2.22), (2.25) y (2.30) en (2.20) y agrupando términos

equivalentes tenemos
r(t) = s(t)el(@smweltt(e(O=wal)) o pt), (2.31)

Aplicando equivalencias, podemos obtener el modelo de la Fig. 2.12, expresado analitica-

mente como sigue
r(t) = s(t)e @) (), (2.32)

donde w, = wy — w, es el error de frecuencia entre los osciladores laser local y remoto,
mientras que ¢(t) = ¢4(t) — p,(t) representa el error de fase total entre ambos osciladores,

por lo tanto, a partir de [4, 8, 9, 29] es posible demostrar que

o(t) = oUW (1) + AQ(1). (2.33)

2.3.4.1. Error de frecuencia

La presencia de error de frecuencia, también denominado offset de frecuencia, se origina
como consecuencia de la diferencia de frecuencia entre los osciladores laser local y remoto,
de (2.31) se obtiene

We = Ws— Wy (2.34)
= 27T<fs - fo) (235)
= 2nfe. (2.36)
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Figura 2.11: Efecto de las fluctuaciones de frecuencia senoidales del ldser sobre una por-
tadora modulada QPSK. FExtremo izquierdo: Proyeccion sobre el plano complejo de la
constelacion QPSK ideal sin fluctuaciones de frecuencia. Extremo derecho: Proyeccion
sobre el plano complejo de la constelacion QPSK con fluctuaciones de frecuencia del ldser
para 1/T = 10 Gs/s, A, = 36 KHz y Af. = 35 KHz. Lineas de trazos: Limites de las
regiones de decision.

En aplicaciones para comunicaciones opticas, el OIF especifica como requerimiento un
error de fin de vida del ldser de £2.5 GH z [21], tomando como referencia una separacion
entre canales de 50 G H z, sugerida por la I'TU. Este requerimiento implica la posibilidad

de que el error de frecuencia total alcance +5 G H z entre extremos transmisor y receptor.

En vista de lo mencionado, la imposibilidad de mantener fija la sintonia de los laseres
compromete seriamente las técnicas de deteccion coherentes homodina y heterodina, si se
quiere evitar incurrir en costosos y complejos sistemas de control épticos o electro dépticos.
Sin embargo, como se present6 en el Capitulo 1, el paradigma intradino permite indepen-
dizarnos de estos sistemas de control, llevando a cabo la estimacién y compensacion del

parametro error de frecuencia en el dominio digital, ver Fig. 2.12

La Fig. 2.13 presenta a modo cualitativo y sin pérdida de generalidad, el efecto del
error de frecuencia sobre una portadora modulada QPSK. Como se puede apreciar, la
rotacion de la constelaciéon llevara a la sucesiva generacion de errores de detecciéon. Esto,
en consecuencia, provocara una elevada tasa de error de bits (BER) que resulta inaceptable
para cualquier sistema de comunicacion digital. De esta manera, queda puesto sobre relieve
que es preciso estimar y compensar dicho error para lograr desempenios préoximos a la

teoria.
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Figura 2.12: Diagrama en bloques equivalente del modelo de imperfecciones acumuladas
en los osciladores laser.
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Figura 2.13: Efecto del error de frecuencia sobre una portadora modulada QPSK con 1/T
=10Gs/s y f. = 100 M Hz. Extremo izquierdo: Proyeccion sobre el plano complejo de
la constelacion QPSK ideal sin error de frecuencia. Extremo derecho: Proyeccion sobre
el plano complejo de la constelacion QQPSK con error de frecuencia. Lineas de trazos:
Limites de las regiones de deteccion.

2.4. Representacion en tiempo discreto

A lo largo de las secciones anteriores se ha llevado adelante el andlisis en el dominio
del tiempo continuo con el animo de promover la generalidad de los conceptos. Al mismo
tiempo se ha justificado debidamente la ausencia de interferencia intersimbolo y se arribé
al modelo de canal de la Fig. 2.12 caracterizado por la ecuacion (2.32). De acuerdo a
lo mencionado, se define T" como el periodo de simbolo y muestreo. Luego, igualando la

variable de tiempo t = nT y sustituyendo en la Ec. (2.32), obtenemos

r(nT) = s(nT)e!@nT+eT) L p(nT), (2.37)
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en donde, con el objeto de simplificar la notacién, omitiremos el parametro T
Ty = SnGj(an—Hpn) + M- (238)

En condiciones de régimen permanente, esto es, con el receptor habiendo adquirido sin-
cronismo de simbolo y, con la dispersiéon del canal compensada, es posible expresar el

simbolo de informaciéon como sigue
5, = At (2.39)

donde A, y (, representan el modulo y la fase del simbolo de informacién M-PSK o
M-QAM. Por lo tanto, sustituyendo (2.39) en (2.38) tenemos

o equivalentemente
ry = pyed Qoo™ +6n) (2.41)

En donde p,, = |r,| representa la magnitud de la muestra compleja, Q.n = 27 f.Tn es la

pulsacién angular y ¢{%*®) es la componente de ruido ASE en la fase del simbolo recibido.

En el caso del ruido de fase del ldser, sustituyendo ¢t = nT en (2.28) y organizando

términos
nT
) (nT) = / 90 (7)dr (2.42)

0
(n—=1)T nT

= / 9 (7)dr + 9 (7)dr (2.43)
0 (n—1)T
(n—1)T

- / 90 (1Vdr + Adr, (2.44)
0

en donde es posible demostrar que el valor medio del incremento A¢r es E{A¢r} = 0,

mientras que la varianza se encuentra dada de la siguiente manera

Var{A¢r}) — E { ( / "9 (1) dr — / " g (T)d7>2} (2.45)

= B{ (6" 1)~ 6 (n - 1))’} (2.46)
= Var{¢")(nT)} — Var {¢"")((n — 1)T)} (2.47)
= 2rAvnT —2rAv(n —1)T (2.48)
= 2wAvT. (2.49)
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De este modo, la componente del ruido de fase del laser discreta es
o4 =3 oy (2.50)
k=0

en donde ahora 19%“’) el incremento del proceso de Wiener, correspondiente a una secuencia

aleatoria discreta Gaussiana con media cero y varianza o3 dada por (2.49)
o3 = 2rAUT. (2.51)

En el caso de las fluctuaciones en frecuencia de la portadora, introducidas en (2.29),

su representacion en tiempo discreto queda dada por

Ay
AQ, = A, sen(2rAf.ITn). (2.52)

Finalmente, nuestro modelo de senial representado en tiempo discreto es

Py = ped Qent O O ARG | (2.53)

2.5. Sumario

A lo largo del presente capitulo se introdujeron aspectos elementales de los sistemas
de comunicaciones Opticas tales como métodos de modulacién y demodulacion en fase y
conceptos generales de deteccion coherente. A su vez, se abordaron los principales efectos

de degradacién propios del cable de fibra optica:
= Dispersién cromaética
= Ruido 6ptico ASE

Finalmente, sobre el marco general de un receptor éptico coherente, se abordaron las
imperfecciones en la fase y frecuencia de los osciladores laser; imperfecciones que se listan

a continuacién:
= Ruido de fase del laser
» Fluctuaciones en frecuencia
» Ruido en frecuencia 1/f
= Error de frecuencia

Todos estos efectos resultan de suma importancia y seran tenidos en cuenta a lo largo de la

Tesis debido a su impacto negativo en el desempeno del receptor de no ser contemplados.
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CAPITULO 3

Recuperacion de Fase de Portadora
sin Realimentacioén en

Comunicaciones Opticas Coherentes

Sintesis: En el presente capitulo se introduciran los algoritmos de recuperacion de
fase de portadora sin realimentaciones. En particular, se centrard la atencion en las pro-
puestas de A. Viterbi y la de T. Pfau denominados algoritmo “Viterbi € Viterbi” y “Blind
Phase Search” respectivamente. Esta seleccion se debe a la eficiencia de estimacion y com-
pensacion de estos algoritmos de frente al ruido de fase del laser y, también a la posibilidad
de ser paralelizados en forma directa sin afectar sus capacidades. Se presentardn curvas de
desempeno de ambos algoritmos. Principalmente se demostrard que la presencia de fluc-
tuaciones senoidales en frecuencia actiuan en detrimento del desempeno de los algoritmos
sin realimentaciones, aspecto que comunmente no es tenido en cuenta en la instancia de
diseno. Estas fluctuaciones tienen origen como producto de vibraciones mecanicas y de

ruido de fuentes de alimentacion.
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CAPITULO 3. RECUPERACION DE FASE DE PORTADORA SIN
REALIMENTACION EN COMUNICACIONES OPTICAS COHERENTES

3.1. Introduccion

Como se mencion6 en el Capitulo 1, al momento de considerar la metodologia coherente
como el estandar de operacion de las nuevas redes Opticas de ultra alta velocidad, la
compensacion del ruido de fase del laser ha sido uno de los aspectos que mantuvo en vilo
a disenadores y a la comunidad cientifica. Esta perturbacién en la fase es propia de los
laseres utilizados en aplicaciones para comunicaciones por fibra 6ptica, por lo tanto, resulta
comprensible esta condiciéon de incertidumbre en el contexto de la época. Las técnicas
de estimacién y compensacion de fase cominmente empleadas en radiocomunicaciones,
consistian en algin sistema a lazo cerrado en el dominio analdgico, tal como el PLL [23].
En los sistemas de comunicaciones épticas de ultra alta velocidad, la eficiencia de estas
técnicas se ve comprometida debido a que el tiempo de propagacion del lazo restringe
la capacidad de seguimiento del ruido de fase del ldser. En los trabajos [75] y [76], se
realiza un estudio pormenorizado del impacto del retardo de propagacion sobre el lazo de
compensacion en presencia de ruido de fase y se proponen algunos limites maximos.

La digitalizacion del receptor 6ptico coherente no nos exonera de las problematicas
relativas a los sistemas de compensacion a lazo cerrado si tenemos en cuenta que, pa-
ra lograr las tasas de procesamiento impuestas por la velocidad de senalizacion digital,
por ejemplo 40 Gb/s en tecnologia de integracion CMOS de 40 nm, es necesario utilizar
técnicas de paralelizacién. De esta manera, a la latencia introducida por el proceso de
paralelizacion directa o tradicional se anade al retardo de computo del lazo. No obstante,
asimismo, la digitalizaciéon nos ofrece numerosas alternativas de algoritmos de estimacion
y compensacion del ruido de fase del laser, que prescinden de realimentaciones y poseen
desempenos cercanos al estimador de Mdzimo a Posteriori (MAP), tal como se manifiesta
en las publicaciones [8] y [9]. Con el objetivo de dejar en evidencia el problema mencio-
nado, se dedicara una breve seccién al analisis del impacto de la latencia en los sistemas
de recuperacion de portadora a lazo cerrado, justificando asi la atenciéon dedicada a los

algoritmos de recuperacion de portadora sin realimentaciones.

3.1.1. Impacto de la latencia en sistemas de recuperacién de

portadora a lazo cerrado

Como punto de partida, se considerara en el analisis el diagrama en bloques de la Fig.
3.1. En el mismo se bosqueja, de manera simplificada, la estructura de un sistema de re-
cuperacion de portadora tipico. En términos generales, la senal r,,, descripta en (2.53), es
demodulada por medio de la exponencial compleja e*ﬂ;"—l, en donde 1/3,1 es la estimacion
de la fase total de la portadora para un instante de tiempo dado. El error de fase ¢,,
es generado en el bloque &, encargado de remover la componente en la fase del simbolo

de informacién. El computo de la fase total de la portadora ’(/A)n se obtiene a partir del
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Figura 3.1: Diagrama en blogques simplificado de un sistema de recuperacion de portadora
a lazo cerrado.

procesamiento del error €, en F'(z). Habitualmente, F'(2) se constituye de un filtro de lazo
proporcional mas integral o una funcién de filtrado optimizada bajo algin criterio espe-

! representa el minimo retardo de realimentacién posible

cifico. Finalmente, el bloque z~
en el lazo en un sistema digital.

En una implementacion practica de alta velocidad, resultara muy dificil lograr baja
latencia en el lazo de realimentacion. Una implementacion practica para tasas de trans-
misién superiores a los 40 Gb/s necesita utilizar paralelizacion masiva y diferentes niveles
de pipeline para llevar a cabo la recuperacién de la portadora. Por un lado, el proceso de
paralelizacion tradicional implica que las muestras recibidas se demultiplexan en diversas
lineas de procesamiento!. De esta manera, es posible operar a una fraccién de la tasa de
simbolo, fueer = 1/PT, donde P es el factor de paralelizacion y, fu.er es la frecuencia
del reloj de procesamiento. Por el otro lado, pipeline implica que todo el proceso de re-
cuperacion de la portadora no se ejecuta completamente en un soélo ciclo de reloj. Asi, el
computo se distribuye en un nimero L de etapas auxiliares. Debido a que los resultados

parciales de cada etapa se almacenan en registros, la salida del sistema posee una latencia

de L ciclos de reloj de procesamiento.

3.1.1.1. Compensacion del ruido de fase del laser

En la Fig. 3.2(a) se presenta la estructura paralela tradicional de procesamiento de un
lazo de recuperacién de portadora digital con realimentacién. Como se puede apreciar, el
filtro F'(2) se descompone en [ etapas de pipeline. A los fines de hacer evidente la latencia
introducida por la utilizacién de pipeline y paralelizacion tradicional, se incluye en la Fig.
3.2(b) el bloque 27, en cada linea de paralelismo, para concentrar el retardo total sobre
el lazo de realimentacion. Debido al proceso de paralelizacién, la distancia temporal entre
dos muestras adyacentes en cada linea de procesamiento es P. Luego, si consideramos L
niveles de pipeline, el retardo total serd D = LP. De acuerdo a esto, es posible retornar,
en forma equivalente, al modelo serie del lazo de recuperacion de portadora contemplando

la latencia por paralelizacién tradicional y pipeline, tal como se presenta en la Fig. 3.2(c).

!Desafortunadamente, la naturaleza no lineal del DPLL no permite utilizar la técnica de desdoblado
(Unfolding Technique) propuesta por K. Parhi en [25]
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Figura 3.2: Diagrama en bloques simplificado de: (a) Sistema de recuperacion de portadora
a lazo cerrado con paralelismo P y con L etapas de pipeline. (b) Sistema equivalente con-
centrando la latencia por paralelizacion tradicional y pipeline en el lazo de realimentacion,
con D = LP. (c) Representacion serie equivalente con latencia por paralelizacion tradicio-
nal y pipeline. (d) Representacion serie equivalente en el dominio de la fase, idealmente
sin modulacion.

En base a lo mencionado y sin perder generalidad, permitamonos efectuar la siguiente
simplificacién. Consideremos ahora el lazo de recuperacién de portadora de la Fig. 3.2(d)
en el dominio de la fase. A su vez, con el fin de facilitar el desarrollo, prescindiremos de la

componente de modulacién en fase y, en consecuencia, el médulo £ puede ser removido.

Para determinar el impacto de la latencia en la tolerancia al ruido de fase, analizaremos
la varianza de €, cuando r, es afectada solamente por ruido de fase, o sea 0,, = ¢§f“0 de
acuerdo a (2.50). Por lo tanto

Ble} = E{(Qn - @ZH_D)Q} (3.1)
= E{02} —2E {0t p} +E{2 }, (3.2)

(lw)

n Y Un-p = qbffﬂj para el caso de

sustituyendo (2.50) en 6,, y Un_p, osea O, = ¢

estimacién ideal. De este modo

n 2 n n—D n—D 2
e} = e{(Sa) }2n{ S Eoplend (L) s
k=0 Jj=0

k=0
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y dado que ¥!*) es una variable aleatoria Gaussiana con media cero y varianza o2

E{e} = (n+1)of—2(n—D+1)oj + (n— D +1)o3, (3.4)
simplificando términos y sustituyendo D = LP

E{e} = (LP)o3, (3.5)
es posible cuantificar el impacto de la latencia en la capacidad de compensacion del
ruido de fase del laser del sistema. La varianza del error de estimacién crece en forma
proporcional al producto de los pardmetros de diseno L y P. Esto demuestra claramente
que los algoritmos a lazo cerrado, paralelizados de modo tradicional, no representan la
mejor opcién para compensar el ruido de fase del laser, sobre todo en sistemas donde
se utilizan modulaciones de alto orden como M-QAM que inherentemente poseen baja

tolerancia al ruido de fase.

3.1.2. Recuperacion de fase sin realimentacion

En vista del impacto negativo que trae aparejado el incremento de la latencia por
paralelizacion tradicional y pipeline en los algoritmos realimentados, especificamente en
la capacidad de estimacion y compensacion, las técnicas de recuperacion de portadora sin
realimentaciones cobran protagonismo en la escena. Esto es asi ya que, a estos tltimos,
es posible aplicarles estrategias de paralelizacion y pipeline en la medida que la imple-
mentacién lo requiera. A su vez, es posible lograr desempenos tan préximos al 6ptimo
como margen de complejidad se disponga. Tipicamente, las técnicas de recuperacion de
portadora para receptores Opticos coherentes combinan una etapa de compensacion de
error residual de frecuencia, seguida de un bloque de estimacién de fase bien conocido tal
como el de VV o BPS2. De acuerdo a la Fig. 3.3, una vez que el error de frecuencia ha sido
removido, el algoritmo VV o BPS estima y compensa el ruido de fase del laser. En general,
si consideramos el universo de algoritmos de recuperacion de portadora, es posible clasi-
ficarlo en dos grandes grupos. La pertenencia a cada grupo dependera del procedimiento

empleado para remover la componente de fase de los simbolos de informacién.

3.2. Algoritmo de Viterbi y Viterbi

Esta clase de algoritmos no asistidos por decisiones explota la ambigiiedad de fase que

posee la familia de modulaciones M-PSK, debido al espaciamiento angular constante y

2Se recomienda al lector la Seccién I1I-G de [9]. En el mismo se analiza la conveniencia, en términos de
desempeno, de utilizar un esquema de dos etapas para compensar el error de frecuencia y luego el ruido
de fase del laser. A su vez el criterio resulta conveniente desde la perspectiva del diseno y la optimizacién.
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Figura 3.3: Diagrama en bloques simplificado de un sistema de recuperacion de portadora
tipico de dos etapas. Primera etapa para compensacion del error residual de frecuencia.
Sequnda etapa para compensacion del ruido de fase del ldser.

simetria radial entre simbolos. Este método, originalmente introducido por A. Viterbi en
[2], consiste en aplicar una funcién no lineal, como la potenciacion, sobre la muestra del
simbolo complejo recibido para remover la componente en la fase de la modulaciéon. De

este modo, se eleva a la potencia M la muestra del simbolo recibido

VM (fn) = Up

= ()M (3.6)

A raiz de la gran divulgacién que ha tenido esta técnica, la misma es conocida por su

nombre en inglés M-power.

Tengamos en cuenta la envolvente compleja de la portadora modulada M-PSK a partir
de (2.53), pero en ausencia de perturbaciones en la fase, a los fines de comprender la

técnica. Por lo tanto tenemos
donde p,, es el moédulo del fasor, mientras que

(o = K— (3.8)

es la componente en fase de la informacién, con x € [0, M — 1]. Aplicando (3.6) en (3.7),

tenemos

VM(fn) - (fn)M>
— pnMejMC",

= pﬁ/[’ (39)

el argumento de la exponencial compleja se reduce a k27 anulando por completo el efecto

de la componente de informacion.
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Si consideramos ahora el caso particular de una portadora modulada QPSK con una

perturbacién constante en la fase ¢q, tal que
Fp = ppelentoo) (3.10)

aplicando (3.6) con M = 4 arribamos a

Vi (i) = piej(4<”+4¢0), (3.11)
_ p;llej(/i27r+4¢o)’
o equivalentemente
Vil = gt

De esta manera, la senal resultante es funcion del error de fase. La Fig. 3.4 nos permite
analizar graficamente el escenario desarrollado, a su vez, de acuerdo a la enumeracion se

se destaca

1. Simbolo transmitido con fase § y k=1.
2. Simbolo recibido con perturbacion en la fase ¢q.
3. Fasor resultante luego de elevar a la cuarta potencia el simbolo recibido.

Im

4 54
¢0 ne] ¢0

p
5+do /<> \,@
4¢o N
Re

Figura 3.4: Aplicacion de la técnica M-power sobre un simbolo QPSK.

La Fig. 3.5 muestra un diagrama en bloques simplificado de la implementacién del
algoritmo VV. Como se puede apreciar, se aplica el método M-power para remover la
componente de la modulacién. La senal resultante se procesa en un filtro de promedio

mévil de longitud (2N + 1) dado por

u, = iv: i (3.12)
= > )" (3.13)

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 45



CAPITULO 3. RECUPERACION DE FASE DE PORTADORA SIN
REALIMENTACION EN COMUNICACIONES OPTICAS COHERENTES

T'n

Figura 3.5: Diagrama en bloques del algoritmo Viterbi y Viterbi .

con el proposito de atenuar la influencia de la componente de ruido ASE3. Por tltimo, la

fase estimada de la portadora se obtiene mediante

O = Al/[U(arg{un}), (3.14)

donde U es la funcién Unwrap [8]. Es posible demostrar que la estimacion de la fase de
la portadora, relativa al simbolo central (i = 0) en el intervalo simétrico [N, N], es
insesgada [2].

En presencia de ruido ASE, el proceso de potenciaciéon genera términos de productos
cruzados de senal a ruido, senal a senal y ruido a ruido. De esta manera, las propiedades
estadisticas del término de ruido resultante pueden diferir de la consideracién de Gauas-
sianidad originalmente planteada. No obstante, M. Taylor en [8] y E. Ip en [9, 77] efecttian
un analisis detallado de la situacién y demuestran que es posible sostener la condicién de
Gaussianidad sobre la componente de ruido, con algunas consideraciones sobre la poten-
cia del proceso resultante. Esto es de particular interés si se tiene en cuenta el modelo
de senal mas ruido necesario para arribar a la solucién de minimo error cuadratico medio
(MSE). En este sentido, estos mismos autores promueven una extensién a la propuesta
de Viterbi. Ambas publicaciones introducen estimadores 6ptimos en sentido cuadratico
medio, bajo la premisa de que el nuevo estimador pueda implementarse en una estructu-
ra de procesamiento paralelo sin impactar en su desempeno. De esta manera, es posible

generalizar reescribiendo (3.12) como

N

Uy = > (i)™, (3.15)

i=—N

en donde tanto la propuesta de M. Taylor como la de E. Ip nos permiten seleccionar el
conjunto de coeficientes ¢; que minimiza el error de estimacion de (3.15).

Si bien la propuesta de VV, tal como se presenta en la Fig. 3.5, puede considerarse

3Recordemos que la suma fasorial realizada en (3.12) es equivalente a realizar el promedio de la fase.
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un caso particular en el conjunto de soluciones que ofrece (3.15), su uso es muy frecuente
en receptores Opticos coherentes. Por un lado, esto se debe a que el algoritmo posee una
excelente relacion de compromiso entre desempeno y complejidad. Por ejemplo, el filtro de
suavizado s6lo emplea operaciones aritméticas de adicion, cualidad sumamente atractiva
en el diseno de sistemas paralelos de ultra alta velocidad. Por otra parte, no se necesita la
disposicién de hardware para estimar los parametros del medio de transmision, requeridos
para el computo de los coeficientes ¢;. Finalmente, tanto Viterbi como M. Taylor en [2] y
[8], respectivamente, enuncian que la diferencia de desempenio es marginal en relacién al
costo en complejidad que implica implementar (3.15). Los trabajos [27, 78, 79, 80, 81, 82,

83] son testimonio evidente de la gran difusion del algoritmo en aplicaciones précticas.

3.3. Algoritmo de biisqueda de fase a ciegas

En la medida que los requerimientos de eficiencia espectral aumentan con la demanda
de ancho de banda, la técnica de modulacién y su orden son algunas de las numerosas
variables de ajuste a la hora de llevar a cabo el dimensionamiento de un sistema de
comunicacion digital. Dentro de las familias de modulaciones que resultan de interés en
comunicaciones Opticas coherentes, esto es M-PSK y M-QAM, existen algunos aspectos a
tener en cuenta. De acuerdo con el incremento del orden M de la modulacién, el margen de
fase entre simbolos disminuye proporcionalmente y, al mismo tiempo, algunos esquemas
pueden carecer de simetria radial. De este modo, en algunos casos, aplicar el método M-
power, con M > 8, puede actuar en detrimento del desempefio del sistema. Esto resulta
como consecuencia del incremento no lineal de los términos de ruido. En otros casos, el
método M-power no puede aplicarse debido a que la fase de los simbolos no se distribuye

uniformemente, este es el caso de 16-QAM dispuesto rectangular.

Como alternativa a la técnica de estimacion de error de fase ya analizada, se encuen-
tran los algoritmos asistidos por decisiones. La principal caracteristica de esta metodologia
radica en que el receptor debe tener algin grado de conocimiento de los simbolos trans-
mitidos. Supongamos por un momento a los fines de comprender el método, que en el
extremo receptor poseemos completo conocimiento de los simbolos transmitidos. Obvia-
mente esta condicidon en situaciones practicas no es valida y haria carecer de total sentido

el presente desarrollo. De acuerdo a (2.39),
5y = At (3.16)

es el simbolo M-QAM transmitido con amplitud A, y fase (,,. Al mismo tiempo, pongamos
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en consideracion a
P = ppelntdo) (3.17)

como la muestra del simbolo recibido en ausencia de ruido (por lo tanto, en este caso
pn = A,) con una componente de error fase ¢y. De este modo, es posible obtener el error

de fase de manera directa, como sigue

E(SpyTn) = €n

= sen ! (W) : (3.18)

sustituyendo (3.16) y (3.17) en (3.18) facilmente veremos que

E(spiT) = o (3.19)

Por lo tanto, en forma casi intuitiva, se arriba a un detector de error de fase[23]. La Fig. 3.6
nos permite analizar graficamente lo desarrollado, en donde, por medio de la enumeracion

se destaca:

1. Stmbolo transmitido con fase 7.
2. Simbolo recibido con perturbacion de fase ¢g.
3. Fasor resultante con fase igual al error de fase ¢.

Im

¢0 ejd)o

5+%0 \,@
®o

Figura 3.6: Representacion grifica de la deteccion de error de fase asistida por decisiones.

Re

Como se anticipd, el conocimiento de s, no es real, al menos no en todo momento. En
algunos sistemas, se dispone de un periodo de entrenamiento en el cual se modula la
portadora con una secuencia de bits conocida o se insertan periédicamente simbolos (bits)
pilotos en el transcurso de la transmisién. Ante estos escenarios, es posible considerar el
detector de (3.18). No obstante, esta técnica no siempre es deseable debido a que requiere
de un grado adicional de sincronizacion y reduce la eficiencia de utilizacion del medio de

transmision.
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Figura 3.7: Diagrama en bloques del algoritmo de BPS .

En una linea de trabajo similar, se encuentra la propuesta de T. Pfau denominada
bisqueda de fase a ciegas (Blind Phase Search (BPS)) [3]. El algoritmo BPS es un enfoque
completamente desprovisto de realimentaciones y asistido por decisiones, tal como se
aprecia en la Fig. 3.7. El principio de funcionamiento del algoritmo BPS, en términos
generales, se basa en localizar por fuerza bruta la fase ¢®) que minimiza el médulo del
fasor error calculado entre la muestra del simbolo recibido y el simbolo detectado a partir

de la misma muestra, o sea

O = U {arg min {G (fn, A(b))}} : (3.20)

@)

donde @y, es la fase de prueba definida como

5(0)

O = .g,be{o,l,...,B—l}, (3.21)

o =

y donde B representa el nimero de fases de prueba que tendra el sistema. El término
G (7n, ) se encuentra dado por

G (7, @(b)> — 4®

n

5[, (3.22)

n—

N
i=—N
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en donde dgﬂ es el fasor distancia o error calculado a partir de la fase de prueba ¢® y se
define como

D (7, 0®) = d¥

n

= Funie ™ = Q(Fuie™?"), (3.23)

siendo Q la funcién de deteccién para M-QAM y N representa nuevamente la longitud del
filtro de suavizado. La Fig. 3.8 permite analizar graficamente el proceso de computo del
fasor de error utilizado por el método BPS. Con la intencién de favorecer el entendimiento
del proceso de computo, se consideré modulacién 4-QAM como caso particular. Por lo

tanto, las diferentes etapas de computo se enumeran a continuacion:
1. Simbolo recibido con error de fase ¢.
2. Fasores con fase de prueba de acuerdo a (3.21), B = 8 a los fines del ejemplo.

3. Calculo del fasor error d®. Notar que d© a d© se calculan respecto al simbolo
estimado j fln, mientras que Jg) es calculado respecto a fln, en funcion de la region

de deteccién.

o™ 5(0) ﬂ@
ImA ewewwlw) pped(B+eo—0 ;Im s
s Je TL a
o ppel 5 H00) | Fasg, e 3, e1(5 o ¢<3>>
B & : |
/ S e® PNG!
i s ‘ % ej‘ﬁ(Z) . \‘ (7)
. < -
. S X
I ‘7@(0) '
S O—>
Regiones @z/ Re A Re
de deteccion ( a) (b) n

Figura 3.8: Representacion grdafica de la deteccion de error de fase asistida por decisiones
empleada en el método BPS, con modulacion 4-QADM.

Es posible resaltar algunos aspectos relevantes de la propuesta de T. Pfau en relacién
a la versatilidad y desempeno. En relacion al primer aspecto, ha sido demostrado que el
algoritmo BPS es capaz de operar con todo tipo de modulaciones de amplitud y fase,
independientemente de la conformaciéon de la constelaciéon y el orden, sea que posea o no
simetria radial o angular. Por ejemplo, en [3] se presentan resultados utilizando modula-
ciones de hasta 256-QAM. En relacion al desemperio, el segundo aspecto de relevancia, su

tolerancia al ruido de fase es practicamente tnica, con rendimientos cercanos al 6ptimo.
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Si bien el algoritmo BPS puede resultar costoso, en términos de recursos computaciona-
les y de area?, la conjugacién de versatilidad y desempefio resulta una combinaciéon muy
atractiva y, en muchos casos, justifica el costo en complejidad. Las siguientes referencias

[84, 85, 86, 87, 88] son algunos de los trabajos que reflejan la consistencia de la propuesta
T. Pfau.

3.4. Algoritmos mixtos

Los algoritmos mixtos surgen como una soluciéon de compromiso entre los algoritmos
sin asistencia de decisiones y los asistidos por decisiones. De acuerdo a lo que hemos
elaborado hasta el momento, el ambito de aplicacion del algoritmo no asistido de VV se
ha encontrado restringido, desde su concepcién, a los casos en donde se utiliza modulacion
del tipo M-PSK, debido a la distribucién angular uniforme entre simbolos. En lo que
respecta a las modulaciones de alto orden M-QAM con M > 16, la distribucion de la
magnitud y de la fase de los simbolos dejan de ser regulares y, las técnicas asistidas por
decisiones, como BPS, se ajustan mejor a la problematica. El esfuerzo permanente por
emplear modulaciones con mayor eficiencia espectral ha servido de catalizador para un
conjunto de nuevas alternativas que amplian el abanico de opciones disponibles.

Para ponernos mas en contexto, tomemos como referencia 16-QAM rectangular, ver
Fig. 3.9(a), ya que es el principal candidato para la proxima generacién de transceptores
6pticos coherentes®. Si observamos detenidamente el conjunto de simbolos 16-QAM, este
puede ser dividido en tres clases de simbolos pertenecientes a una constelaciéon QPSK.
Observando la Fig 3.9(b), el conjunto de los puntos préximos al anillo interior y exterior,
que denominaremos Clase I, pueden ser considerados como simbolos QPSK con diferente
magnitud. Por otro lado, el conjunto de puntos préximos al anillo central, que denomina-
remos Clase II, pueden ser considerados como dos constelaciones QPSK desfasadas 46,
como en la Fig. 3.9(c). En consecuencia, es posible reclasificar los simbolos Clase II como
simbolos Clase IIY) y sfmbolos Clase I1(-). Si bien el método de VV no es aplicable en
forma directa, es en base a esta clasificacion que los trabajos [44, 45, 46, 89, 90, 91, 92]
trazan una linea evolutiva en la adaptacion del método de VV para modulaciones de orden
superior.

En general, los algoritmos mixtos explotan de manera conjunta una técnica de de-
teccién o clasificacion y, al mismo tiempo, la caracteristica de ambigiiledad de fase que
posee la modulacién. En los casos analizados dicha ambigiiedad se produce cada /2. Por

ejemplo, como se puede apreciar en la Fig. 3.10, de acuerdo a [45], luego de efectuar la

4Es necesario recordar que estos sistemas son implementados en VLSI o FPGA, donde los recursos de
area y computacionales son limitados y valiosos.

5Es preciso destacar que los problemas y soluciones a los cuales se arribe para el caso particular de
16-QAM son facilmente extrapolables y, por lo tanto, generalizables a casos con M > 16.
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Figura 3.9: (a) Constelacion 16-QAM rectangular. (b) Constelacion 16-QAM dividida en
tres subconjuntos QPSK, anillo interno y externo Clase 1, anillo central Clase II(F) y
Clase I107). (c) Fase relativa entre simbolos Clase I y Clase 1I.

clasificacion y normalizacion de los simbolos, el procesamiento se divide en dos caminos
paralelos. Por un lado, los simbolos Clase I son elevados a la cuarta potencia y concu-
rrentemente se promedian N’ valores que se utilizan para decidir entre simbolos Clase
IIH) v Clase I1(-). Mientras que, por el lado de los simbolos Clase 11, el procesamiento
es levemente mas complejo. El fasor es tratado en forma simultanea como perteneciente
a ambas subclases, en donde se genera el simbolo con la suma y resta de 6,, luego es
elevado a la cuarta potencia para remover la componente de informaciéon. Una tltima
decision es tomada en funcion de la proximidad de ambos fasores respecto al promedio
de los simbolos Clase I, calculado con antelacion. Una vez removida la componente de

informacion, el computo de la fase es llevado a cabo como se presenta en la Fig. 3.5.

Previo a abordar el cierre de la seccion, resulta necesario realizar algunos comentarios
adicionales. Si bien el trabajo de I. Fatadin en [45] se basa fuertemente en el trabajo
de Rice [89], es vélido considerarlo como eje debido a que este evalia el desempeno del
método en el contexto del canal Optico coherente y, al mismo tiempo, la arquitectura
propuesta considera la problematica de la implementacién paralela de alta velocidad.
Dicho esto, si bien la mayoria de los trabajos restantes preceden al de Fatadin, pueden ser
considerados como casos particulares. Especificamente, el trabajo de Louchet [92] hace uso
de una realimentacién de la salida final del estimador, para resolver la sub clasificacién de
los simbolos Clase II y como hemos visto en las secciones iniciales del presente capitulo,
este uso no favorece la paralelizacion ni al desempeno del algoritmo. Los trabajos de
Seimetz [90, 91] proponen la utilizacién de solo los simbolos Clase I para llevar a cabo la
estimacion del ruido de fase. En general, todas estas propuestas dependen sensiblemente
de la frecuencia con que los simbolos Clase I arriban al estimador y, en todos los casos,
es recomendable garantizar una frecuencia de ocurrencia uniforme. En funcién de esto,
la propuesta de Seimetz incurre en una penalidad adicional debido a que descarta la

mitad de las muestras y no siempre es posible garantizar la ocurrencia uniforme de los
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Clase I

Clase 1T

Figura 3.10: Diagrama en bloques de la funcion de computo de error de fase empleando
clasificacion de simbolos y particionado QPSK; I. Fatadin 2010.

simbolos Clase 1. Los trabajos [44, 46] son extensiones a casos de uso y optimizaciones de

complejidad respectivamente.

3.5. Desempeno de los algoritmos de VV y BPS

3.5.1. Seleccion del método de recuperacion de fase

Habiendo abordado el panorama general de las diferentes alternativas por las que se
puede optar al momento de recurrir a un algoritmo de recuperacion de portadora, ahora

es posible tomar con mayor certeza las propuestas mas relevantes. Por lo tanto:

= En los casos en que se utilizan modulaciones de la familia M-PSK, por su baja
complejidad y buen desempeno, la propuesta original de A. Viterbi es preferible

inclusive respecto a las versiones optimizadas en sentido cuadratico medio.

= En los casos en donde se empleen modulaciones de la familia M-QAM, la propuesta
de T. Pfau prevalece por sobre las alternativas mixtas debido a que su extrapolacion

a diferentes modulaciones y orden de estas es directa.

Finalmente, si bien la propuesta de T. Pfau abarca los casos M-PSK, la utilizacion del
método de A. Viterbi se encuentra fuertemente consolidado en la bibliografia e industria,

por lo que resulta prudente considerar ambos algoritmos como modelos de referencia.

3.5.2. Escenario de evaluacion

En esta secciéon se analizara mediante simulacion el desempeifio de los algoritmos VV
y BPS en presencia de ruido de fase del laser. Para ello, se definen dos escenarios de

operacion:

= Escenario 1: Receptor 6ptico coherente empleando modulacion QPSK diferencial
y el algoritmo de recuperacién de fase de la portadora VV. La tasa de simbolo 1/T
sera de 10 G's/s.
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» Escenario 2: Receptor éptico coherente utilizando modulacion 16-QAM diferencial
en cuadrante en conjunto con el algoritmo de recuperacién de fase de la portadora
BPS. La tasa de simbolo 1/T sera de 32 Gs/s.

En todos los escenarios se considerara perfecto sincronismo de simbolo y frecuencia de por-
tadora. A su vez, se utilizaran diferentes valores de la longitud de la ventana de estimacion
N.

Por dltimo, se introducirdn las fluctuaciones de frecuencia en la portadora laser en
los escenarios 1 y 2. De esta manera, se podra apreciar el impacto de las mismas sobre
el desempeno de ambos algoritmos, analizando la curvas de tolerancia a fluctuaciones

senoidales de frecuencia.

3.5.3. Impacto del ruido de fase del laser

Inicialmente resulta conveniente introducir el modelo de senal que se contemplara en
el analisis. Para ello, tomemos como punto de partida el modelo de sefial de la ecuacion
(2.53) y la arquitectura de recuperacién de portadora de la Fig. 3.3. Luego, de acuerdo a

las consideraciones recientemente establecidas podemos redefinir

Fo = ppel ORI (3.24)

donde, como vimos, p, es la magnitud de la muestra de senal mas ruido, mientras que

${2%¢) y o) son la componente en fase del ruido ASE y el ruido de fase del laser (definida
en (2.50)) respectivamente. Las Figuras 3.11 y 3.12 muestran la tolerancia al ruido de
fase del laser de los algoritmos de VV y BPS correspondientemente. Dicha tolerancia,
se expresa de acuerdo a la penalidad en relacién senial a ruido éptico (Optical Signal to
Noise Ratio (OSNR)) (ver Apéndice B) en la que debe incurrir el sistema para lograr un
desempeno objetivo en términos de tasa de error de bit (Bit Error Rate (BER)). En este
caso, tomaremos una BER de referencia de 1073, debido a que este valor es tipicamente
establecido como requerimiento previo a los codigos correctores de errores (Forward Error
Correction (FEC)).

Si centramos la atencién por un momento en la Fig 3.11, podremos apreciar como
se desempena el algoritmo VV en la medida que se incrementa el ruido de fase. Para
valores de AvT en las proximidades de 1073 podemos visualizar el cambio de pendiente
de las curvas y al mismo tiempo el intercambio en el orden de penalizacién. A primera
vista podemos definir dos zonas de operacién, por un lado, determinadas por la relaciéon
de potencia entre el ruido ASE y el ruido de fase del laser, mientras que por otro lado,
determinada de acuerdo a la longitud N (o ancho de banda) del filtro de suavizado. En
concreto, podemos observar que en los casos en que la potencia del ruido ASE predomina

respecto a la potencia del ruido de fase, esto es AvT < 1073, el mejor desempeiio se
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Figura 3.11: Tolerancia al ruido de fase del ldser del algoritmo de recuperacion de fase de
portadora V'V empleando modulacion QPSK y 1/T = 10 Gs/s.

obtiene en proporciéon directa con la longitud del filtro. Sin embargo, para los casos en

4

4+ BPS N
O BPS N
O BPS N

[ [N | B
(8,

Penalidad OSNR @ BER=le-3 [dB]

AVT

Figura 3.12: Tolerancia al ruido de fase del ldiser del algoritmo de recuperacion de fase de
portadora BPS empleando modulacion 16-QAM, 1/T = 32 Gs/s y B = 32.
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Figura 3.13: Desempeno del algoritmo de recuperacion de fase de portadora V'V empleando
modulacion QPSK versus la amplitud de desviacion en frecuencia de la portadora (Ap)
para Af. = 35 KHz, 1/T = 10Gs/s y Av = 300 KHz.

que la potencia del ruido de fase del laser predomina respecto de la del ruido ASE, o sea

AvT > 1073, el mejor desempeiio se logra en proporcién inversa a la longitud del filtro.

Analizando ahora las curvas de desempeno del algoritmo BPS de la Fig. 3.12, es posible
apreciar un comportamiento similar al algoritmo anterior, aunque méas pronunciado para
valores pequenos del parametro N. En otros términos, como se sabe, el ancho de banda
del filtro de suavizado depende en forma inversamente proporcional a /N, de esta manera
es posible justificar el desempeno de ambos algoritmos. En el caso en donde la potencia
del ruido de fase es baja, el proceso presenta un alto grado de correlacién. De esta manera,
una ventana de filtrado amplia permite atenuar el impacto del ruido ASE eficientemente
sin afectar el contenido espectral del ruido de fase del laser. En el caso contrario, con
ruido de fase de alta potencia, el grado de correlaciéon de este disminuye y por lo tanto
su contenido espectral incrementa. De esta manera una ventana de filtrado mas angosta
mejora el desempenio. No obstante, la capacidad de rechazo al ruido ASE disminuye y
por lo tanto es necesario incrementar la OSNR para lograr el desempeno esperado. Se

recomiendan [3, 8, 9] para un abordaje mas detallado.
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Figura 3.14: Desempeno del algoritmo de recuperacion de fase de portadora BPS emplean-

do modulacion 16-QAM versus la amplitud de desviacion en frecuencia de la portadora
(A,) para Af. = 35 KHz, 1/T = 32 Gs/s, Av = 300 KHz y B = 32.

3.5.4. Impacto de las fluctuaciones de frecuencia del laser

Las vibraciones mecanicas provocan pequenas deformaciones de componentes electro-
nicos, tales como las cavidades laseres, deviniendo en fluctuaciones de la frecuencia de
la portadora laser (ver [4] y sus referencias). Como se expresé en el Capitulo 2, estas
fluctuaciones se pueden describir como una modulacién en frecuencia con una senal sinu-
soidal de gran amplitud (por ejemplo A, < 250 M Hz) y baja frecuencia (por ejemplo,
Af.~ 35 KHz). Nuevamente, se considerard como figura de desempeno la penalidad en
OSNR para alcanzar una BER de 1073. Las Figuras 3.13 y 3.14 muestran el rendimiento
de los algoritmos respecto la amplitud del tono A, para una frecuencia Af, =35 KHz y
un ancho de linea del laser Av = 300 K Hz. En todos los casos se emplearon diferentes
valores de la longitud del filtro de suavizado N. Al igual que en los casos anteriores se
asume cero error de frecuencia. De este modo es posible reescribir (3.24) para incluir el
nuevo efecto de la siguiente manera
- pnej(¢$fw)+¢£base)+AQn+Cn), (3.25)
donde el nuevo término A, definido en (2.52), representa la mencionada fluctuacion.
Como se puede apreciar en ambas figuras, el desempeno de los estimadores se deteriora

significativamente en relacion a la amplitud del tono de modulacién en frecuencia. Notar
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Figura 3.15: Tolerancia al ruido de fase del laser en presencia de fluctuaciones de frecuen-
cia del algoritmo de recuperacion de fase de portadora V'V empleando modulacion QPSK,
1/)T =10Gs/s, A, = 90 MHz, Af. =35 KHz y N = 10.

también que la longitud del filtro (osea, N) que minimiza la penalidad depende de la
amplitud del tono. Este hecho sugiere la necesidad de un método de ajuste automatico
del parametro N, lo que resulta complejo y costoso en término de area y potencia a la

hora de implementar un receptor 6ptico coherente comercial.

3.5.5. Desempeno en presencia de ruido de fase y fluctuaciones

de frecuencia del laser

Las Figuras 3.15 y 3.16 investigan la tolerancia al ruido de fase del laser en presencia de
fluctuaciones de frecuencia de la portadora de los algoritmos VV y BPS respectivamente.
En particular, en la Fig. 3.15 se presenta la curva de desempeno para VV obtenida con
pardmetros de amplitud A, = 90 MHz y Af, = 35 KHz. A su vez, en la Fig. 3.16
se puede observar la curva de desempeno para BPS obtenida con pardmetros A, = 140
MHz y Af. = 35 Khz. En ambos casos se presenta a modo de referencia la curva
de desempefio de ambos algoritmos con A, = 0 M Hz. Resulta interesante destacar la
significativa degradacion en el desempeno de los algoritmos que representa la presencia

de fluctuaciones de frecuencia en la portadora éptica.
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Figura 3.16: Tolerancia al ruido de fase del liser en presencia de fluctuaciones de fre-
cuencia del algoritmo de recuperacion de fase de portadora BPS empleando modulacion
16-QAM, 1)T = 32 Gs/s, B =32, A, = 140 MHz, Af. = 35 KHz y N = 10.

3.6. Conclusién parcial

En el presente capitulo hemos podido tomar contacto con la problematica a la cual
se enfrentan disenadores y cientificos al momento de llevar a la practica algoritmos de
procesamiento de senales de ultra alta velocidad. En particular, hemos podido compren-
der el impacto de la latencia originada por el proceso de paralelizacién tradicional y de
pipeline, en la eficiencia de estimaciéon de los algoritmos de recuperacion de portadora re-
alimentados; aspectos completamente ajenos a los algoritmos sin realimentaciones que se
introdujeron y por cuanto motivan su uso en este tipo de aplicaciones. Para ello, también

se introdujo una arquitectura tipica de recuperacion de portadora de dos etapas.

Se analizaron los paradigmas de estimacién de fase, asistidos y no asistidos por de-
cisiones, como asi también las propuestas mixtas para modulaciones de alto orden. De
acuerdo al analisis técnico y bibliografico es posible seleccionar el algoritmo de VV y el
BPS como los esquemas genéricos de referencia para llevar a cabo el andlisis a lo largo
de la presente Tesis. Una vez efectuada la seleccién hemos evaluado el desempeno para
modulaciones QPSK con 1/T = 10 Gs/s en el caso del algoritmo de VV y modulacién
16-QAM con 1/T = 32 Gs/s para el caso del algoritmo BPS. Dentro de los resultados
presentados ambos algoritmos demuestran excelentes cualidades de tolerancia al ruido de

fase del laser (ver Figuras 3.11 y 3.12). Sin embargo, en este capitulo se demuestra que
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dicha capacidad se ve severamente afectada en presencia de fluctuaciones de frecuencia de-
bido a vibraciones mecénicas o ruido de fuentes de alimentacién (ver Figuras 3.15 y 3.16).
Por tltimo, en concordancia con [4], se caracterizé la tolerancia de ambos algoritmos a
fluctuaciones senoidales de frecuencia de la portadora, en donde se evidencia la necesidad
de llevar a cabo una compensacién eficiente de dicho efecto previo a la recuperacién de

fase de la portadora 6ptica (ver Figuras 3.13 y 3.14).
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CAPITULO 4

Recuperacién de Frecuencia de
Portadora en Comunicaciones

()pticas Coherentes

Sintesis: En el presente capitulo se analizard el desempeno del PLL digital como
primera etapa de recuperacion de portadora, dejando de lado temporalmente aspectos re-
lativos a la implementacion paralela del mismo. Como se podrd observar, el PLL digital
posee buenas cualidades de sequimiento de las fluctuaciones de frecuencia de la portadora
laser. Esta caracteristica permitird completar la arquitectura de recuperacion de portadora
de dos etapas. La primera de ellas basada en un PLL digital para la compensacion de error
y de fluctuaciones de frecuencia y la sequnda compuesta por el algoritmo VV o BPS para
la compensacion del ruido de fase del liser. Finalmente, se elaborard una discusion sobre
los aspectos relativos a la implementacion y al nuevo espacio de trabajo que se genera para

el desarrollo de una arquitectura de baja latencia para el PLL digital.
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4.1. Introducciéon

En el Capitulo 3 se introdujeron los esquemas de recuperacion de fase de portadora
sin realimentaciones. Dentro de las alternativas existentes sobresalen las propuestas de
A. Viterbi (VV [2]) y T. Pfau (BPS [3]), ambas con gran tolerancia al ruido de fase del
laser y con la posibilidad de paralelizarlas sin afectar la eficiencia de estimacion de las
mismas. En este esquema de recuperacion de fase sin realimentaciones se asume la ausencia
de error de frecuencia y de fluctuaciones de frecuencia de la portadora. Sin embargo,
esta condicion no siempre puede ser satisfecha en la practica y, en esos casos, se ha
demostrado que la varianza del error de estimacion se incrementa con el error de frecuencia,
degradando el desempeno de la etapa de estimacion de fase sin realimentacion [9]. A su vez,
recientemente en el Capitulo 3, se demostré que las fluctuaciones en frecuencia del laser
local o remoto, tales como las inducidas por vibraciones mecanicas, ruido de fuentes de
alimentacion u otros mecanismos, degradan el desempeno de los bloques de recuperacion
de fase. Recordemos que estas fluctuaciones pueden ser modeladas como una modulacion
en frecuencia mediante una funcién senoidal de gran amplitud (por ejemplo, A, < 250
MH?z) y baja frecuencia (por ejemplo, ~ 35 K Hz) [4]. Esta situacién pone en evidencia
la necesidad de llevar a cabo la compensacién de estos efectos previo a la recuperacion
de fase. En este sentido, la arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas

presentada en la Fig. 3.3 resulta ser la adecuada para tal fin.

Tipicamente, en la arquitectura de recuperacion de portadora de la Fig. 3.3, la primera
etapa es la encargada de realizar la estimacién y compensacion del error de frecuencia.
Es posible hallar numerosas propuestas focalizadas en la estimacién y compensacion de
este parametro. No obstante, en algunos casos, el ancho de banda del estimador no es
suficiente para permitirle seguir la variacion senoidal que se presenta en la frecuencia de
la portadora. Esto no solo se debe al proceso de filtrado propio del sistema sino también
a las relaciones de compromiso que se adoptan en el proceso de implementacién de las
arquitecturas. En otros casos, la complejidad de la arquitectura escala rapidamente en el
proceso de paralelizacién, en particular la etapa de filtrado, lo que no permite alcanzar

una implementacioén practicamente realizable.

En los apartados subsiguientes se adoptara el PLL como primera etapa de procesa-
miento con el objetivo de evaluar su capacidad para estimar y compensar el error de
frecuencia y, principalmente, las fluctuaciones de frecuencia de la portadora laser. Luego,
se evaluard la capacidad conjunta del PLL y los algoritmos VV y BPS, constituyendo,
de esta manera, dos configuraciones diferentes de la arquitectura de recuperacion de por-
tadora de dos etapas. Para ello, nos independizaremos temporalmente de los aspectos

particulares de la implementacion paralela.
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Figura 4.1: Lazo de enganche en fase.

4.2. Recuperacion de portadora mediante PLL

En la Fig. 4.1 se puede apreciar el diagrama en bloques simplificado de un PLL digital
(DPLL). El mismo posee tres elementos principales (i) detector de error de fase &, (7i)
un filtro de lazo L y (4) un oscilador controlado numéricamente (NCO). En general, la
funcionalidad del DPLL queda definida de acuerdo al tipo de detector de error de fase
que se emplee, mientras que el filtro de lazo y el oscilador controlado numéricamente son
elementos comunes a ellos. En la configuracién tipica para recuperacion de portadora,
el DPLL es capaz de compensar simultaneamente el error de frecuencia y de fase. Por
el momento, esta condicién no es contradictoria con el objetivo del capitulo. A su vez,
nuevamente nos encontramos ante la posibilidad de utilizar un detector de error de fase

con o sin asistencia de decisiones, tal como se presenté en el capitulo anterior.

4.2.0.1. Detector de error de fase asistido por decisiones

En la Fig. 4.2 se presenta el diagrama en bloques de un lazo de recuperacion de
portadora basado en un DPLL con un detector de error de fase asistido por decisiones.
Consideremos el detector de error de fase de acuerdo a (3.18), con la diferencia que el sim-
bolo s,, es sustituido por una decision §,, en funcién de la muestra recibida y demodulada.

Maés precisamente, reescribiendo esta tltima ecuacion, tenemos que

E(rn,¥n) = €n (4.1)
= gen! (Im {Tne_jd’"*lQ (Tne_j%l)*}) ; (4.2)

pn/in

donde v,,_; es la salida del NCO vy la fase estimada! que se utiliza en el DPLL para llevar a,
cabo la compensacion del error de frecuencia y fase sobre la senal recibida r,,. En régimen

permanente, cuando el DPLL ya haya convergido, y para valores de relacién senal a ruido

1Con el objetivo de simplificar la notacién, se omitird el sombrero en la variable 1),,_; para denotar
estimacién. En los casos que la notacion resulte ambigiia el sombrero se haréd explicito.
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Figura 4.2: Lazo de enganche en fase para recuperacion de portadora, con detector de error
de fase asistido por decisiones.

6ptica entre moderada y alta, se detectaran con gran certeza los simbolos transmitidos a

partir de
Qrpe i¥n-1) = flneji", (4.3)

y mediante los cuales serd posible remover su componente en la fase. Por lo tanto, si

consideramos en (4.1) la senial de entrada al lazo como sigue

. (lw) (ase)
Tn = pne](ﬂcn+¢n, +oy, +AQn+Cn)’ (44)
tenemos

. . 'Ezlw) glase) AQy—tpr—
€, = sen ! (Im{e]@'mﬂZS oAy 1>}>, (4.5)

despejando la funcién sen!(z), para pequenos errores de fase es posible considerar la

siguiente aproximacion

. (lw) (ase) _

€n = Qen + U 4 ¢l%5) L AQ, — 1. (4.7)

Q

De esta manera, el lazo de compensacién minimiza la fase relativa entre la muestra comple-
ja recibida y el simbolo complejo detectado, minimizando indirectamente la componente
imaginaria del fasor error. En los casos de baja relacion senial a ruido optica, el detector
incurrird en mayor cantidad de errores y, en consecuencia, en (4.6) se introducird un tér-
mino de error de fase miltiplo de 7, que, en caso de ser sostenido a lo largo del tiempo,

podra provocar el eventual desenganche del lazo. En otros casos se podra introducir un

2
provoca la rotacion de la constelacion en igual proporcion. Debido a la ambigiiedad de
de la familia de modulaciones M-PSK y M-QAM, el detector no percibira dicho cambio

error de fase constante, también multiplo de Z, denominado salto de fase (Cycle Slip) que
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Figura 4.3: Lazo de enganche en fase para recuperacion de portadora, con detector de error
de fase no asistido por decisiones.

y las detecciones subsiguientes seran todas erréneas. Para contrarrestar este efecto, se
emplea codificacion diferencial de los simbolos. De hecho, en el caso de constelaciones de
orden superior a 4-PSK o 4-QAM, es habitual codificar diferencialmente dos bits de los
k =log, (M) requeridos por la constelacién con el objetivo de determinar el cuadrante de

los simbolos [23].

4.2.0.2. Detector de error de fase no asistido por decisiones

En el caso de la familia de modulaciones M-PSK, es posible emplear el ya conocido

método M-power introducido en la Seccion 3.2, en la configuracién de la Fig. 4.3 donde

E(rn,n1) = €, (4.8)
= sen ! (Im {VM(Tn)e_W"_I}) . (4.9)

pM

Consideremos nuevamente como senal de entrada al sistema la descripta por la ecuacion
(4.4) y, el método para remover ¢, descripto por las ecuaciones (3.6) a (3.9) de la Seccién
3.2, por lo tanto tenemos

iM (. 7(’Llw) ﬁlase) AQn "
Var(ra) = phle (omat ol +<), (4.10)

de esta manera, el término M({, = 2wk del argumento de la exponencial compleja es

anulado, por lo tanto

M IM (an+¢53w)+¢%“se)+AQn)

Vu(ra) = pye (4.11)

Esta sefial posee una fuerte linea espectral M), como se evidencia en (4.11). Esta compo-
nente puede ser facilmente extraida por el DPLL mientras que en el caso de las componen-
tes restantes, dependeréd de su localizacion espectral y de si esta se encuentra dentro del

ancho de banda del PLL. Luego, el error de fase puede ser obtenido a partir de la compo-
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Figura 4.4: Descripcion del filtro de lazo L(z) y el oscilador controlado numéricamente
U(z) en un lazo de enganche en fase digital para recuperacion de portadora.

nente imaginaria del fasor (4.11) compensado, tal como en el caso asistido por decisiones.

Esto es,
. n (lw) (ase) " )
sen(e,) — Im {ejM(Qc +on" +on " +AQ )e_ml} (412)
~ en = MQon + M + Mpl®®) + MAQ, — ,_;. (4.13)

Finalmente, para trasladar a banda base la sefial de informacién es necesario emplear un
sintetizador de frecuencia, el cual también puede ser incorporado en el lazo. La técni-
ca M-power es habitualmente implementada en sistemas analogicos de recuperacion de

frecuencia debido a la facilidad de extraer el tono de sincronismo.

4.2.0.3. Filtro de lazo y Oscilador Controlado Numéricamente

La respuesta dindmica del sistema DPLL queda determinada por la funcién de trans-
ferencia del filtro de lazo, ver Fig. 4.4. Un cuidadoso diseno de este filtro le permitira al
DPLL compensar eficientemente corrimientos de fase constantes (denominado escalén de
fase), error de frecuencia de la portadora (denominado rampa de fase) y determinadas
fluctuaciones de frecuencia y fase. Es habitual emplear un filtro de lazo L(z) proporcional

mas integral (PI)

K@
1— 2V

L(z) = K@ 4 (4.14)
donde K® y K® representan la ganancia proporcional e integral del filtro. Luego, la
salida de este gobierna el comportamiento del oscilador controlado numéricamente con

funcién de transferencia

1
1— 271

U(z) =

(4.15)
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De esta manera, se conforma lo que se denomina un DPLL de 2% orden tipo II. Esta
configuracion le permite alcanzar al DPLL, en condiciones de régimen permanente, cero
error de frecuencia y fase?. Los efectos como las fluctuaciones en frecuencia del laser pueden
ser seguidos y compensados eficazmente dependiendo del ancho de banda establecido por
los pardmetros del filtro de lazo K® y K@

De acuerdo a la Fig. 4.4, en el centro se presenta el filtro de lazo proporcional mas
integral, mientras que el sub bloque de la derecha es el oscilador controlado numéricamente
y se denomina NCO. A través de este tltimo se controla el sintetizador de frecuencia

habitualmente implementado con una memoria de solo lectura (Look-Up Table (LUT)).

4.3. Evaluacién del PLL como algoritmo de recupe-

racion de portadora

En esta seccion se analizarda mediante simulacién el desempenio del DPLL como algo-
ritmo de recuperacién de portadora en presencia de error de frecuencia, fluctuaciones de
frecuencia de la portadora y ruido de fase del laser. Para ello, definiremos los siguientes

escenarios de operacion:

= Escenario 1: Receptor 6ptico coherente empleando modulacion QPSK diferencial
y un algoritmo de recuperacién de portadora basado en un PLL digital serie (S-
DPLL) asistido por decisiones (AD) y no asistido por decisiones (NAD). La tasa de
simbolo 1/T serd de 10 G's/s.

» Escenario 2: Receptor éptico coherente utilizando modulacién 16-QAM con co-
dificacién diferencial en cuadrante y un S-DPLL AD para la recuperacién de la
portadora. La tasa de simbolo 1/7 serd de 32 Gs/s.

= Escenario 3: Receptor 6ptico coherente empleando modulacion QPSK diferencial
con un S-DPLL AD y NAD para la compensacién de fluctuaciones de frecuencia de
la portadora y el algoritmo de VV para la supresion del ruido de fase del laser. La
tasa de simbolo 1/7 serd de 10 Gs/s.

= Escenario 4: Receptor 6ptico coherente utilizando modulacion 16-QAM con codi-
ficacién diferencial en cuadrante y un S-DPLL AD para la compensacion de fluctua-
ciones de frecuencia de la portadora y el algoritmo BPS para la supresién del ruido
de fase del laser. La tasa de simbolo 1/7" sera de 32 Gs/s.

En todos los escenarios consideraremos perfecto sincronismo de simbolo y un DPLL serie

ideal de latencia minima, esto es 1 clock.

2Se recomienda al lector remitirse a [23] Capitulos 14 y 15 y a [24] Capitulos 1 a 5 para un abordaje
mas acabado del tema.
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4.3.1. Capacidad de compensacion de error de frecuencia

En la Figura 4.5 se analiza, de acuerdo al Escenario 1 y 2, la capacidad de compen-
sacion de error de frecuencia del S-DPLL. Para ello, se considera la penalidad en OSNR
alcanzada para lograr una tasa de error de bit (BER) de 1073 para diferentes valores de
error de frecuencia f, (ver ec. (4.4)), respecto del caso f. = 0. Como se puede apreciar, el
rango de captura de ambos S-DPLL se encuentra dentro de lo mencionado por la teoria,
esto es 1/8T, £1.25 GHz y £4.0 GHz para el caso de QPSK y 16-QAM respectivamente
[23].

En una primera instancia es posible afirmar que el DPLL puede ser empleado como
etapa de recuperaciéon de frecuencia de portadora. Asi, la funcionalidad tradicionalmente

asignada a la primera etapa de recuperacion se encontraria cubierta.

2 \ ;
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g1t ]
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Figura 4.5: Rango de captura del PLL digital serie empleando modulacion QPSK con 1/T
=10 Gs/s y 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s. Pardmetros del filtro de lazo KP) = 5x1073
y KO = 1075,

4.3.2. Capacidad de seguimiento de las fluctuaciones de frecuen-
cia

En la Fig. 4.6 se muestra el rendimiento del DPLL respecto de la variaciéon de la
amplitud A, de la fluctuaciéon de frecuencia, esto para Af. = 35 KHz y en el marco del
Escenario 1 y 2. En todos los casos se asume cero error de frecuencia y se considera

como figura de mérito la OSNR para lograr una BER = 1072 respecto el caso de A, = 0.
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Figura 4.6: Tolerancia a las fluctuaciones de frecuencia sobre el PLL digital serie em-
pleando modulacion QPSK con 1/T = 10 Gs/s y 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s. Para Af.
= 35 KHz vy pardmetros del filtro de lazo K® = 5x1073 y K@ =107°.

En funciéon de los resultados expuestos en la Fig. 4.6, es posible apreciar una gran
tolerancia al impacto de las fluctuaciones en frecuencia presentes en la portadora laser. En
otras palabras, el S-DPLL demuestra excelentes cualidades de seguimiento a variaciones

de la frecuencia de la portadora, mostrandolo practicamente inmune al efecto en cuestion.

4.3.3. Impacto del ruido de fase del laser

A pesar de que el DPLL no es considerado circunstancialmente como etapa de recu-
peracion de fase, a los fines del estudio y de evaluar sus capacidades, resulta de interés
analizar la tolerancia del S-DPLL al ruido de fase del laser. La Fig. 4.7 presenta el desem-
peno del S-DPLL en presencia de la mencionada perturbaciéon. Nuevamente, para los
Escenarios 1 y 2 se considera como figura de mérito la penalizacién en OSNR respecto
a Av = 0 Hz para alcanzar una BER = 1073. Si bien se puede notar en la Fig. 4.7 que
el DPLL serie posee buena tolerancia al ruido de fase del laser, en general, su desempeno
se encuentra practicamente un orden de magnitud por debajo del desempeno de los al-
goritmos VV y BPS de las Figuras 3.11 y 3.12, respectivamente. En todos los casos esta
diferencia de desempeno puede atribuirse a dos factores. Por un lado, la latencia intrinseca
del lazo, a pesar de que se encuentra en su minimo, tiene influencia en el desempeno del
PLL. Por otro lado, los parametros de operacién K® y K controlan en forma directa el

ancho de banda del lazo y, en consecuencia, la capacidad de seguimiento. Un incremento
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Figura 4.7: Tolerancia al ruido de fase del laser sobre el PLL digital serie empleando
modulacion QPSK con 1/T = 10 Gs/s y 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s. Parametros del
filtro de lazo K®) = 5x107% y K® = 107°.

excesivo del ancho de banda del lazo tiene como resultado el incremento del ancho de
banda de ruido que se traslada a la fase estimada. De este modo, es necesario guardar
una relaciéon de compromiso entre respuesta dinamica y desempeno en presencia de ruido.
En el caso de la diferencia de desempeno entre el S-DPLL AD y NAD, esta se atribuye

al incremento del ruido originado por el proceso de potenciacion del esquema NAD.

4.3.4. Arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas

De acuerdo a los resultados de desempeno del PLL digital presentados hasta el mo-
mento, resulta de interés considerar el S-DPLL como una primera etapa de compensacion
de error de frecuencia y fluctuaciones de frecuencia de la portadora laser, mientras que
un algoritmo sin realimentaciones como el VV o BPS se utiliza para la estimacion y com-
pensacion del ruido de fase del laser. Denominaremos a estos esquemas de recuperacion
de portadora como S-DPLL+VV o S-DPLL+BPS, constituidos por un PLL digital serie
seguido del algoritmo VV o BPS, respectivamente (de acuerdo a los Escenarios 3 y 4).

En la Fig. 4.8 se presenta la tolerancia a las fluctuaciones en frecuencia del laser de la
arquitectura de dos etapas S-DPLL+VV respecto de A, para una Af, = 35 KHz y un
Av = 300 KHz. Es necesario destacar que la degradacién originada por la mencionada

fluctuacion sobre el algoritmo VV con N = 10 se elimina al emplear como primera etapa
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Figura 4.8: Tolerancia a las fluctuaciones de frecuencia del laser del S-DPLL+VV em-
pleando modulacion QPSK con 1/T = 10 Gs/s. Pardmetros del filtro de lazo K®) =
5x107% ¢y K = 1075,
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Figura 4.9: Tolerancia a las fluctuaciones de frecuencia del ldser sobre el S-DPLL+BPS
empleando modulacion 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s. Parametros del filtro de lazo K® =
5x107% ¢y K = 1075,

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 71



CAPITULO 4. RECUPERACION DE FRECUENCIA DE PORTADORA EN
COMUNICACIONES OPTICAS COHERENTES

de compensacion el PLL digital serie, independientemente del tipo de detector de error
de fase empleado (sea este AD o NAD). Al mismo tiempo, y bajo condiciones de canal
similares, es posible observar en la Fig. 4.9 las curvas de tolerancia a fluctuaciones de
frecuencia del algoritmo de dos etapas S-DPLL+BPS. De igual manera, la operacion
conjunta de ambos algoritmos presenta beneficios en desempeno respecto al caso de BPS

con N = 10 como unica soluciéon de recuperacién de portadora.

En las Figuras 4.10 y 4.11 se estudia el desempenio de la arquitectura de dos etapas en
presencia de ruido de fase del ldser con una componente de fluctuacién en frecuencia con
Af.=35KHz, A, =90 MH~z para el caso con modulacion QPSK y A, = 140 M H z para
el caso con modulacion 16-QAM. En ambas figuras se puede apreciar como la arquitectura
de dos etapas S-DPLL+VV y S-DPLL+BPS permite sobrellevar eficientemente el impacto
de la fluctuacion senoidal sobre el estimador de fase. Esto se refleja en la comparativa
de desempenio en donde la penalidad de ~1 dB en la que incurre la arquitectura de
recuperacion de portadora basada solamente en el algoritmo VV o BPS, es compensada
y solapada a la curva de desempeno del caso de VV y BPS con A, = 0 M Hz, los cuales

son considerados a modo de referencia.

~
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Figura 4.10: Tolerancia al ruido de fase del laser del S-DPLL+ V'V empleando modulacion
QPSK con 1/T = 10 Gs/s. Pardmetros del filtro de lazo K®) = 5x1073 y K@) = 1075,
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Figura 4.11: Tolerancia al ruido de fase del laser sobre el S-DPLL+BPS empleando mo-
dulacion 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s. Pardmetros del filtro de lazo K = 5x1073 y
K® =107°.

4.4. Discusion

De acuerdo a los resultados de las Secciones 4.3.1 a 4.3.3, podemos ver que el DPLL
posee buenas cualidades de desempeno en presencia de error y fluctuaciones de frecuencia
de la portadora laser, cualidades que lo hacen un buen candidato como primera etapa
de recuperacion de portadora. En particular, resulta de interés destacar la capacidad
de seguimiento de las fluctuaciones de frecuencia. Luego, como se pudo apreciar en los
resultados de la Secciéon 4.3.4, el comportamiento de la arquitectura de recuperacion de
portadora de dos etapas es superador respecto al de las soluciones basadas solamente
en DPLL, VV o BPS. En otras palabras, la operaciéon conjunta del S-DPLL4+VV 6 S-
DPLL+BPS actia de manera sinérgica, donde el DPLL compensa las fluctuaciones de
frecuencia previo a la etapa de recuperacién de fase y luego el algoritmo VV o BPS
compensan el ruido de fase del laser. Finalmente, es posible afirmar que el DPLL es

adecuado como primera etapa de recuperacién de portadora.

4.4.1. Sobre la implementacién y la latencia en el DPLL

Las elevadas velocidades de procesamiento requieren emplear técnicas de procesamien-
to paralelo. La paralelizacion tradicional del DPLL y las limitaciones de velocidad propias

de la tecnologia CMOS de 40 nm o 28 nm, no permiten resolver el computo de todo el lazo
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Figura 4.12: PLL digital serie con agregado de D unidades de latencia en el lazo.

de sincronismo en un tnico ciclo de reloj de procesamiento paralelo f,,... La insercion de
pipeline se traduce en latencia en el lazo de sincronismo. De este modo, la alta velocidad
y latencia se conjugan en detrimento del desempefio global del sistema ante la presencia
de efectos como los considerados hasta el momento, poniendo en jaque la efectividad del
DPLL como método de sincronizacion de portadora.

En la Fig. 4.12 se presenta el diagrama en bloques de un DPLL serie con D unidades
de latencia, tal como se describi6 en el parrafo anterior. El objetivo de dicho diagrama es
cuantificar el impacto de la latencia en el desempefio del S-DPLL, bajo las condiciones
de canal ya introducidas. En la Fig. 4.13, se puede observar el impacto de la latencia
en términos de la BER alcanzada por el sistema, empleando modulacion QPSK y un
S-DPLL AD y NAD, en presencia de fluctuaciones de frecuencia del laser. Tal como se
puede notar, el incremento de la latencia resulta determinante en el desempeno global del
sistema, pasando del estado de funcionamiento a pérdida total de sincronismo. De igual
manera ocurre para el sistema bajo analisis en presencia de ruido de fase del laser. En la
Fig. 4.14, se presenta la penalidad relativa a cada paradigma, en relacion al caso de D =
1, en donde ahora la penalizacion en OSNR es gradual pero significativa. Por ultimo, en
la Fig. 4.15, se muestran curvas de desempeno para el caso en que se emplea modulacion
16-QAM y el S-DPLL AD. En ambos contextos se observan tendencias similares. La mejor
tolerancia a la latencia en presencia de fluctuaciones de frecuencia se puede atribuir a que
la tasa de muestreo del sistema es mayor, mientras que la penalidad relativa en presencia
de ruido de fase incrementa debido a la menor distancia relativa entre simbolos de la
constelacién 16-QAM.
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Figura 4.13: Efecto de la latencia en el S-DPLL en presencia de fluctuaciones en frecuencia
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Figura 4.14: Efecto de la latencia en el S-DPLL presencia de ruido de fase del laser. Con
1/T = 10 Gs/s. y pardmetros del filtro de lazo KP) = 5x1073 y K = 107°,
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Figura 4.15: Efecto de la latencia en el S-DPLL. (Superior) En presencia de fluctuaciones
de frecuencia del laser. (Inferior) En presencia de ruido de fase del laser. Con 1/T = 32
Gs/s y pardmetros del filtro de lazo K = 5x1073 y K = 107°.

4.4.2. Espacio de trabajo

Resulta necesario mencionar que existen otras alternativas al uso del DPLL capaces,
en algunos casos, de seguir y compensar las fluctuaciones de frecuencia del laser y, al
mismo tiempo, posibles de paralelizar. Tal es el caso de la propuesta de A. Leven [5] de la
cual es posible demostrar que es capaz de estimar el error y la fluctuacion en frecuencia
de la portadora, cuando se emplea modulacion M-PSK. Sin embargo, las limitaciones que
no hacen adecuada a la arquitectura de A. Leven no se relacionan a los problemas de las
arquitecturas con realimentaciones sino, por el contrario, al no poseer realimentaciones,
idealmente en ciertos escenarios, puede ser paralelizada sin penalidad alguna en el desem-
penio. No obstante, es en este proceso donde cobran preponderancia otros aspectos de la
implementacién paralela. Por ejemplo, la arquitectura del filtro de suavizado debe ser del
tipo transversal o FIR para permitir la implementacién paralela. A su vez, para lograr el
desempeno reportado por A. Leven en [5] es necesario promediar al menos 501 muestras,
esto es N = 250 con un ancho de banda Bw(N) ~9 M Hz. De acuerdo a lo mencionado,

se observa lo siguiente:

= La implementacion de un arbol de sumas de 501 muestras implica el uso excesivo

de recursos computacionales, ver Fig. 4.16.

= No es practicamente posible propagar o mantener la precisiéon a lo largo de un
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Figura 4.16: Arquitectura de un drbol de sumas.

arbol de sumas de estas caracteristicas, introduciendo, de este modo, problemas de

precisiéon numérica de punto fijo por los sucesivos truncamiento y redondeos.

» La implementacién paralela de dicho filtro implica realizar P réplicas desfasadas
temporalmente, lo que escala linealmente el uso de recursos computacionales en el

mismo factor, ver Fig. 4.17.
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Figura 4.17: Ejemplo del escalamiento en complejidad producto de la paralelizacion del
filtro de suavizado.

= Si bien el procesamiento en paralelo nos permite reducir en un factor P la frecuen-
cia de trabajo del sistema, existe una estrecha relaciéon de compromiso entre las
capacidad de la tecnologia (velocidad, potencia, drea), el grado de paralelismo y
complejidad. Por un lado, un bajo nivel de paralelismo requiere una elevada fre-
cuencia de procesamiento y, en consecuencia, un gran nivel de pipeline, lo que trae
aparejado un incremento en el consumo de potencia dinamica. Por otro lado, un alto
grado de paralelismo reduce la frecuencia de trabajo pero incrementa el consumo

estatico del sistema.
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= El area en silicio requerida depende proporcionalmente del paralelismo, niimero de

coeficientes y la frecuencia de trabajo.

A pesar de que todos estos factores han sido analizados por separado, existe un fuerte
vinculo entre ellos que no permite optimizarlos de manera independiente. Por tltimo,
estos problemas son conocidos y tratados en la literatura [93] en donde el procesamiento
en el dominio de la frecuencia es més eficiente en términos de velocidad [94] y potencia.
No obstante, como podremos ver en los préximos capitulos, la propuesta realizada en esta
Tesis resulta significativamente menos compleja en el uso de recursos computacionales.
Por ejemplo, en las Figuras 5.15 y 5.17 se puede observar claramente que el arbol de
sumas de mayor tamano solo empleard P sumas.

Otras propuestas como la de J. C. Rasmussen en [6] y [19] se presentan como alter-
nativas de baja complejidad pero baja respuesta dindmica o ancho de banda (segun los
autores) a consecuencia de las relaciones de compromiso adoptadas al momento de la
implementacién. La propuesta de I. Fatadin en [7] es una extensién de la realizada por
A. Leven al caso 16-QAM. Sin embargo, debido a que solo emplea el sub conjunto de
simbolos pertenecientes a la constelacion QPSK (Clase I), nuevamente, no solo se inhi-
be la capacidad de seguimiento de las fluctuaciones de frecuencia debido al muestreo no
uniforme de la senal, sino que también, al mismo tiempo, posee los mismos problemas de
complejidad que la arquitectura de A. Leven.

De acuerdo a lo planteado a lo largo del presente capitulo, si bien se pueden apreciar
limitaciones en el uso del DPLL, si nos remitimos a la Tabla 4.1 se observa que este

cumple con varios de los requisitos necesarios para sobrellevar el impacto negativo de las

Tabla 4.1: Tolerancia de los algoritmos de recuperacion de fase y frecuencia.

vs. Efecto [23]

Error. de fre- Bajo Bajo Alto
cuencia

Ruido de fase | 100 Alto Bajo
del laser

Fluctuamon' Bajo Bajo Alto
de frecuencia

Eﬁc1enc.:1a .ge Alto Alto Baja
Paralelizacién

Tipo de Mo- M-PSK | M-PSK
dulacién M-PSK | 3r oAM | M-QAM
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perturbaciones propias de la portadora 6ptica. Dicho esto, resulta imposible desatender el
hecho de la capacidad de seguimiento que posee el DPLL,; aspecto que lo hace sumamente
atractivo para complementar la arquitectura de dos etapas, tal como se vio en la seccion
anterior. En este marco es necesario introducir una nueva aproximacion o enfoque que
permita reducir la latencia de implementacion del DPLL paralelo. Esto tltimo sera objeto

de analisis de los capitulos subsiguientes.

4.5. Conclusién parcial

Se analizé el desempeno del DPLL serie asistido por decisiones y sin asistencia de de-
cisiones para modulaciones del tipo QPSK y 16-QAM, en presencia de error de frecuencia,
fluctuaciones de frecuencia y ruido de fase del laser, respectivamente. Como se presentd
en la Fig. 4.5, el S-DPLL es capaz de estimar y compensar el error de frecuencia dentro
del rango teérico. En presencia de fluctuaciones de frecuencia el S-DPLL, de acuerdo a la
Fig. 4.6, no evidencia pérdida de desempefio respecto al caso con A, = 0 M Hz cuando
Af. = 35 KHz e incrementa A,. Sin embargo, su desempefio en presencia de ruido de
fase del laser es inferior a lo reportado en los casos de los estimadores de VV y BPS, ver
Fig. 4.7. De esta manera, la capacidad de seguimiento de las fluctuaciones en frecuencia
que presenta el S-DPLL cubre una arista que, como vimos, los algoritmos de estimacion
de fase no son capaces de cubrir.

En vista de las capacidades del S-DPLL, se analiz6 el comportamiento de una arquitec-
tura de dos etapas basada en el S-DPLL para compensacion de fluctuaciones en frecuencia
mas el algoritmo de estimacion de fase VV o BPS. En funcion de ello, se pudo observar
que el desempeno conjunto tolera los efectos presentes en la portadora laser, como por
ejemplo, fluctuaciones de frecuencia y ruido de fase del laser. Las Figuras 4.8 y 4.9 nos
permitieron corroborar que el desempeno conjunto no presenta penalidad al incrementar
la amplitud de la fluctuacién A, con Af. = 35 K Hz, respecto del caso con A, =0 MHz,
para modulacion QPSK y 16-QAM con Arv = 300 K Hz. Luego, se corrobor6 que la ar-
quitectura de dos etapas presenta gran tolerancia al ruido de fase del laser en presencia de
fluctuaciones de frecuencia. Como se presenta en las Figuras 4.10 y 4.11 las arquitecturas
S-DPLL+VV y S-DPLL+BPS, bajo el escenario mencionado, alcanzan el desempeno de
las soluciones basadas en VV o BPS solamente en ausencia de fluctuaciones de frecuen-
cia. En otros términos, la arquitectura de dos etapas permite remover la influencia de las
fluctuaciones de frecuencia, mediante el uso del S-DPLL, y compensar eficientemente el
ruido de fase del laser a través de VV y BPS.

Tal como hemos mencionado en repetidas ocasiones, la latencia por paralelizacion
tradicional y pipeline resulta determinante en los algoritmos con realimentaciones. En

esta oportunidad, se demostré mediante simulacion el impacto de dicha alteraciéon sobre
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el desempeno del S-DPLL. Como lo demuestran las Figuras 4.13, 4.14 y 4.15, no es posible
alcanzar valores de P que permitan, por el momento, llevar a cabo una implementacion en
tecnologia de integracion CMOS. Sin embargo, analizando la Tabla 4.1 pudimos notar que
el DPLL cumple con la mayoria de los requisitos buscados, excepto por la imposibilidad
de paralelizarlo de manera directa sin pérdida de desempeno. Por tltimo, se propuso la
busqueda de un método de paralelizaciéon de baja latencia del DPLL tal que permita
implementar una arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas de ultra alta

velocidad.
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CAPITULO 5

Nueva Arquitectura Paralela de
Recuperacién de Portadora para
Receptores Opticos Coherentes

Intradinos

Sintesis: En este capitulo se propondrd una nueva arquitectura de recuperacion de
portadora, de baja latencia y procesamiento paralelo, que resulta adecuada para recepto-
res opticos coherentes intradinos de ultra alta velocidad (por ejemplo > 100 Gb/s). Esta
nueva propuesta se construye a partir de una novedosa arquitectura de PLL digital que
sobrelleva el cuello de botella que representa la latencia por paralelizacion en el lazo de
realimentacion. De esta manera, el nuevo DPLL se disena para compensar, no solo el
error de frecuencia sino también el efecto de la inestabilidad en frecuencia del ldser, en
donde este ultimo se debe a vibraciones mecdnicas y ruido de fuentes de alimentacion, que

denominamos fluctuaciones en frecuencia y son causales de notables pérdidas de desem-

peno.
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5.1. Introduccidon

De acuerdo a lo desarrollado en el Capitulo 4, se pudo determinar que el error de
frecuencia puede ser compensado eficientemente previo a la etapa de estimacién de fase
por medio de técnicas bien conocidas y con capacidad de ser paralelizadas. No obstante,
por un lado, la complejidad de la mayoria de estas técnicas hace inviable su utilizacion
en implementaciones practicas mientras que, por otro lado, las soluciones de compromiso
adoptadas en la implementacién impactan en su desempeno dindamico. Luego, mediante
simulacién, se pudo demostrar que el DPLL posee cualidades que resultan de sumo interés
en la recuperacién de portadora en recepcién 6ptica coherente (ver Tabla 4.1). Dentro de
estas cualidades sobresale la capacidad de seguimiento de las fluctuaciones de frecuencia
del laser que, tal como se demostré en el Capitulo 3, actiian en detrimento del desempeno
de los estimadores de ruido de fase del laser y, en consecuencia, del sistema de comunica-
cion en general. En contraste con los algoritmos sin realimentaciones analizados, el DPLL
presenta baja tolerancia a la latencia en lazo de realimentacién a causa de la paralelizacion
tradicional y la profundidad de pipeline. Esto se demostré de forma analitica en la Seccién
3.1.1 y mediante simulacién en la Seccién 4.4.1. De esta manera, se concluyé que resulta
necesario introducir una nueva aproximacion o enfoque que permita reducir la latencia de
implementacion del DPLL paralelo a los fines de podernos valer de sus cualidades en la
sincronizaciéon de portadora.

A los fines de abordar y comprender en mayor detalle el nuevo problema, se retoma
a modo de referencia el diagrama en bloques de la Fig. 5.1. El mismo representa un lazo
de recuperacién de portadora basado en un PLL digital serie, al cual se le incorpora el
bloque z~P para considerar el impacto de la latencia por paralelizaciéon y pipeline. A su
vez, £( ) representa el detector de error de fase AD o NAD, L(z) es el filtro de lazo
proporcional mas integral y W(z) el oscilador controlado numéricamente. Recordemos de
la Seccién 3.1.1 que la latencia del lazo depende del grado de paralelizacion P y el nimero

de niveles de pipeline L, o sea D = LP. De esta manera, es posible definir una funcién

Figura 5.1: PLL digital serie con agregado de D unidades de latencia en el lazo.
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Latencia y Ancho de Banda
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Figura 5.2: Plano de latencia D y ancho de banda respecto al grado de paralelismo P y el
nivel de pipeline L empleado.
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Figura 5.3: Plano de latencia D y ancho de banda respecto a la frecuencia de procesamiento
resultado de la paralelizacion y el nivel de pipeline empleado.
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bidimensional de la latencia, relativa a estos dos parametros de diseno como sigue
Fp(P,L) = LP. (5.1)

Un método de diseno intuitivo puede consistir en acotar el domino de la funcién Fp
a todas las soluciones posibles de acuerdo a un criterio especifico. En otras palabras, es
necesario determinar el valor de D que nos asegura el funcionamiento bajo las condiciones
de desempeno deseadas y tecnologicamente posibles de lograr. Sin pérdida de generalidad,
consideramos los resultados de la Fig. 4.15 en donde D = 19 es el valor limite que soporta
el lazo sin pérdida de desempeno. Ahora es necesario hallar los valores de L y P tal que
Fp(P,L) < 19. En la Fig. 5.2 se presentan los contornos de nivel resultantes de evaluar
la funcién (5.1), al mismo tiempo sobre cada contorno de nivel se asocia el maximo ancho
de banda que es posible lograr. Para este fin se considerd el ancho de banda en el punto
de interseccion de -3 dB de ganancia y que la respuesta en frecuencia no sobrepase 0.1
dB respecto al nivel de 0 dB de ganancia. Luego, la linea de trazos color rojo determina
la cota superior de latencia D y ancho de banda, estableciendo la region de disefio sobre
la cual se podra trabajar. Si efectuamos un simple cambio de coordenadas sobre el eje P

aplicando la siguiente relacion

1

o7 (5.2)

f clock

podemos analizar sobre la Fig. 5.3 los contornos de nivel referenciados la frecuencia de
simbolo 1/T y, en consecuencia, a la frecuencia de procesamiento fu,cx necesaria para
un determinado grado de paralelizacién. Es posible notar claramente como se debe llegar
a una solucién de compromiso entre frecuencia de operacién (o paralelismo) y nivel de
pipeline, para cumplir con los tiempos de propagacion de la tecnologia CMOS y, al mismo
tiempo, con el desempeno del sistema. La Fig. 5.4 nos permite hacer la analogia con un
sistema de tres fuerzas que actiian sobre un nodo. La solucion existira en el punto donde
las fuerzas se equilibran. Lograr tal equilibrio puede no resultar una tarea trivial y, en
algunos casos, hasta imposible de lograr.

Otra alternativa existente a la hora de abordar la implementacion del disefio seria
comenzar el flujo en sentido inverso al ya desarrollado. Se inicia estableciendo los niveles
de pipeline y paralelismo necesarios para asegurar la compatibilidad con la tecnologia
sobre la cual se implementara la arquitectura, desatendiendo el vector de desempeno de
la Fig 5.4. Una estrategia de diseno direccionada en este sentido no resulta beneficiosa ni
practica sobre todo cuando las arquitecturas bajo analisis son sensibles a la latencia.

Finalmente, en funcién de lo mencionado e independientemente del enfoque de diseno
que se adopte, nos encontramos de frente a un problema hasta ahora sin solucion, el cual

cerca el disenio desde diversos angulos:
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Figura 5.4: Diagrama de compromiso entre paralelismo, pipeline y desempeno.

= La tecnologia de integracion CMOS 40 nm o 28 nm no es lo suficientemente rapida

para permitir igualar la frecuencia de procesamiento a la tasa de simbolo.

= La utilizacion de técnicas de paralelizacion tradicional para reducir la frecuencia de
procesamiento no resulta totalmente efectiva debido a la latencia que se introduce

en el lazo de sincronizacion.

s La insercion de pipeline resulta fundamental si la tasa de procesamiento es elevada,
por ejemplo, en el caso de bajo nivel de paralelizaciéon. Sin embargo, el grado de
pipeline que es posible insertar se encuentra limitado por el margen de latencia

disponible luego de aplicar técnicas de paralelizacién sobre la arquitectura.

En este marco, podemos afirmar con total certeza que no es posible llegar a una solu-
cién que se comprometa con todos los requisitos enunciados y es necesario abordar un
nuevo enfoque que permita romper con el cuello de botella que representa el lazo de re-
alimentacion del PLL, para poder elevar el grado de paralelizacién y reducir la tasa de
procesamiento sin afectar el desempeno del sistema.

En la siguiente seccién se establece como objetivo obtener una aproximacion parale-
lizable de baja latencia del PLL digital. Para ello, se consideraran los métodos con y sin

asistencia de decisiones ya introducidos.

5.2. Paralelizacién del DPLL 2% orden Tipo II AD

Tomemos como punto de partida el DPLL de 2% orden tipo II AD de la Fig. 5.5, a
partir de cual se generaron los resultados de la seccién anterior. De acuerdo a lo presentado
en el Capitulo 4, el DPLL AD es el que mayor compatibilidad simultanea presenta con las
familias de modulaciones M-PSK y M-QAM. Por lo tanto, en una primera instancia puede

resultar un candidato conveniente para la nueva arquitectura paralela de baja latencia.

Ing. Gianni, Pablo Pégina: 85



CAPITULO 5. NUEVA ARQUITECTURA PARALELA DE RECUPERACION DE
PORTADORA PARA RECEPTORES OPTICOS COHERENTES INTRADINOS

_________________________________
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Figura 5.5: Diagrama en bloques de un DPLL 2% orden Tipo II AD.

Expresemos la fase a la salida del NCO de la siguiente manera
Un = Upo1 + KPe + K6, (5.3)

donde K® y K® son las constantes proporcional e integral respectivamente, mientras

que €, es el error de fase dado por
€, = Im {rne’jw"‘l Q(rne’jw"‘l)*} , (5.4)

y €, en (5.3) es el error de fase acumulado, expresado de la siguiente manera

Q= Y e (5.5)

k=—o0

Si analizamos la salida del NCO en el instante de tiempo “n + 17
U1 = U+ KPey + KV6 1, (5.6)
sustituyendo (5.3) en (5.6) se obtiene
Unir = Yua+ KV (e 4 enpn) + KW (6 + €nta) (5.7)

a partir de donde es posible generalizar como sigue

Unim = Unog + K > enin+ K > Entis (5.8)
k=0 k=0
siendo m un entero tal que m € [0, P — 1]. A continuacion, expandiendo el tltimo término
de (5.8) como sigue

m

wn-i-m = zﬁn—l + K(p) Z En+k + K(z) Z(m + 1-— k)€n+k + K(Z)(m —+ 1)€n—1; (59)
k=0 k=0
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Figura 5.6: (a) Diagrama en bloques de un DPLL 2% orden Tipo II AD paralelizado
en forma tradicional o directa. (b) Arquitectura de la implementacion del bloqgue Vp_y
empleado para el computo de la salida ¥, p_1 del NCO. (c) Implementacion del bloque
E( ) para el computo del error de fase con asistencia de decisiones.

es posible elaborar a partir de la ecuacion (5.9) el diagrama en bloques de la Fig. 5.6(a),
correspondiente a una arquitectura paralelizada en forma tradicional o directa del DPLL
AD. Debido a la naturaleza recursiva del lazo de sincronismo, las operaciones aritméticas
se anidan en las sucesivas lineas de paralelismo, esta condiciéon implica que cada linea de

paralelismo debe alimentar a la inmediata siguiente.

De acuerdo a la Fig. 5.6(c), correspondiente a la arquitectura del multiplicador comple-
jo empleado en £( ), es posible observar que el mismo se compone de cuatro multiplicadores
y dos sumadores en el domino real. Con el objetivo de realizar el computo de (5.9) en un
ciclo de fuoer, consideramos el tiempo de propagacién de la senal compleja a lo largo de
toda la cadena de procesamiento. Como se puede notar, resultard poco probable estable-
cer una relacion de compromiso entre paralelismo P, frecuencia de procesamiento fuock
y complejidad. En el caso de las arquitecturas recursivas, la situaciéon es particularmente

desfavorable dado que el nimero de operaciones que se anidan incrementa proporcional-
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mente a P (ver Fig. 5.6(b)). La utilizacién de registros a modo de pipeline puede resultar
efectiva para acortar el camino critico de la sefial a expensas de latencia en el lazo; aspecto
que como hemos visto, tiene implicancias negativas en el desempeno del algoritmo. Por

estos motivos las perspectivas de paralelizaciéon del DPLL AD son bajas.

5.3. Paralelizacién del DPLL 2% orden Tipo II NAD

En funciéon de lo analizado, queda sobre relieve que, para lograr obtener un DPLL
paralelizable y de baja latencia, es necesario reducir la cantidad de procesamiento que se
lleva a cabo dentro del lazo de sincronizacién. En este sentido, el DPLL de 2% orden tipo II
NAD de la Fig. 5.7 se caracteriza por implementar la mayor parte del computo del error de
fase fuera del lazo. Si bien el método M-power no es aplicable a la familia de modulaciones
M-QAM de manera directa!, debido a que esta familia no posee distribucién angular
uniforme ni simetria radial, permitamonos la licencia y asi continuar con el desarrollo a
fin de analizar las virtudes de la técnica. Si centramos nuestra atencion sobre el bloque
de computo de error de fase £( ) de acuerdo a la ecuacién (4.12) y establecemos M = 4,
tenemos que

en ~ sen(e,) =Im {ej4( (5.10)

an+¢§fw)+¢%““)+AQn+cn) =it }
mientras que en el diagrama en bloques de la Fig. 5.8 se puede apreciar la implementacion
de (5.10). Este consiste en una concatenacién de multiplicaciones complejas, correspon-
dientes a las operaciones de potenciacién ( )* a la compensacién que realiza el lazo de
sincronismos de portadora.

Tal como se muestra en la Fig. 5.6(c), cada multiplicador complejo se compone de
cuatro multiplicaciones y dos sumas en el dominio real. Por lo tanto, a la salida del altimo
multiplicador complejo la senal se habra propagado a lo largo de 10 multiplicaciones y
5 sumas. Sin embargo, a diferencia del caso del DPLL AD de la Fig. 5.5, en este caso,
los dos multiplicadores correspondientes a la operacién ( )? se localizan fuera del lazo,
mientras que el multiplicador complejo restante, que permanece dentro del lazo, puede
reducirse a solo la rama imaginaria. Como resultado, es posible aplicar pipeline fuera
del lazo sin afectar el desempeno del sistema y con tiempos de propagacion sensiblemente
inferiores en comparacion al caso AD. De esta manera, desde la perspectiva del proceso de
paralelizacién, la técnica presenta cualidades favorables pero, de acuerdo con los resultados
de la Seccién 4.4.1, podrian no ser suficientes. A su vez, si analizamos la complejidad que

representa la etapa de potenciacion con los correspondientes registros de pipeline, veremos

'Recordar que algunas alternativas propuestas para procesar 16-QAM con el método M-power se
analizaron en los Capitulos 3 y 4.
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Figura 5.7: Diagrama en bloques de un DPLL 2% orden Tipo II NAD.

que la misma crecera en proporcion al paralelismo P.

A los fines de lograr una mejora en las condiciones de procesamiento y complejidad, tal
que permita extender el grado de paralelizacion, resulta conveniente centrar la atencion en
el primer multiplicando de la ecuacién (5.10) correspondiente a la exponencial compleja

de r,

e — 4G tOr) (5.11)

siendo €/, = Q.n + ™) + ¢(25¢) + AQ,, con el objeto de simplificar la notacién. Debido a
la ambigiiedad de 27 que posee la exponencial compleja, podemos analizar la fase de la

siguiente manera
(400)5, = (4¢u +40,),, (5.12)

en donde ( )y denota la operacién médulo H y (a +b)y = ((a)g + (b)) . Continuando

con el desarrollo, podemos expresar de manera equivalente (5.12)

(49n)27r = ((4CN)27r + (491,’1>27r)27r . (5-13)

de este modo, el factor cuatro que afecta las componentes de la fase provoca la compresion

de la escala dada la operacién de modulo, tal como se puede apreciar en la Fig. 5.9. Por

e_jwnfl

Figura 5.8: Diagrama en bloques de la implementacion de un detector de error de fase

NAD.
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___F(6) = (0),
250 L F(6) = (40) |
F(6) = (0)
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3/
Figura 5.9: Procesamiento de la fase por medio del método M -power, para 6, = 7 n.

lo tanto, es posible expresar (5.13) como sigue

(40n)ar = 4(6n)ys (5.14)
= (4(C) o+ 400, 0),, (5.15)

procediendo de igual manera

400y = 4Gt @), (5.16)

por ultimo
A (YR USP I (5.17)
= (G400 (5.18)

5.3.1. Eliminacién de la modulacién en QPSK

De acuerdo a la Fig. 5.10(a), para el caso de modulaciéon QPSK se puede expresar el

término modulante de (5.18) de la siguiente manera

(5.19)
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Figura 5.10: (a) Constelacion QPSK. (b) Constelacion 16-QAM rectangular.

donde k,, puede ser considerada como una secuencia aleatoria discreta, independiente e
idénticamente distribuida (iid) de modo uniforme con espacio muestral S, = {0, 1,2, 3}.

Por lo tanto, en ausencia de perturbaciones en la fase, esto es 0/, = 0 en (5.18), notar que

On = (‘gn)ﬂ/Q (5.20)
= (Ga)rs2 (5.21)
- Z, Vn, (5.22)

la constelacion QPSK completa se mapea al primer cuadrante, como se puede visualizar
en la zona sombreada en gris de la Fig. 5.10(a). En conclusién, al aplicar médulo /2

sobre la fase de r,, es posible eliminar la componente de la modulacion en la fase.

5.3.2. Eliminaciéon de la modulacién en 16-QAM

Un abordaje similar puede ser adoptado para el caso de las modulaciones de la familia
M-QAM. En el caso particular de 16-QAM, por ejemplo, la fase del simbolo se puede

representar como

Cn = mngﬂ)n (5.23)

donde k, y 0, se pueden considerar secuencias aleatorias discretas, siendo k, iid uni-
forme con espacio muestral S, = {0,1,2,3} y 0, no uniforme con espacio muestral
S, = {arctan(1/3), 7 /4, arctan(3)}. En ausencia de perturbaciones en la fase de la por-
tadora 6ptica, 0/, = 0, al aplicar la operacion médulo en 7/2, la constelacion se reduce

al primer cuadrante, tal como se puede apreciar en la zona sombreada en gris en la Fig.
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Figura 5.11: Esquema de clasificacion de los simbolos 16-QAM al aplicar médulo /2.

5.10(b)

= On. (5.24)

Sin embargo, la fase del simbolo no es conocida a priori en el receptor y, a diferencia del
caso QPSK, como resultado de aplicar médulo /2 sobre (,, prevalece una componente
aleatoria que deberd ser removida a los fines de computar eficientemente el error de fase.
Es posible utilizar una decisién tentativa del simbolo transmitido para estimar la fase g,

basdndonos en la magnitud p, del fasor 7, y la fase ¢, tal que

on = [flpn @) (5.25)

Mas precisamente, si observamos el diagrama de la Fig. 5.11 donde la constelaciéon se en-
cuentra reducida al primer cuadrante del plano complejo, es posible clasificar los simbolos

de acuerdo a

7T/4 SianﬁqunSﬁl
f(pny@n) = { arctan(1/3) sip < pn < puy oo < T (5.26)
arctan(3)  Si P < pn < Pu Y On > I
Notar que para modulacion QPSK
R -~ T
On = f(pna¢) = Z ‘v’n, (527)

resulta un caso particular de (5.26).
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Figura 5.12: Diagrama en bloques de un DPLL 2% orden Tipo II en el dominio de la fase.

5.3.3. DPLL en el dominio de la fase

De acuerdo a lo desarrollado en la seccién anterior, se propone la implementacién del
DPLL de 2% orden Tipo II en el dominio de la fase, tal como en la Fig. 5.12. El objetivo
del criterio adoptado es imponer una reduccion de la complejidad total y, en consecuencia,
reducir la cantidad de hardware que permanece dentro del lazo de recuperacion de porta-
dora. Tal criterio de trabajo se justifica si ponemos en consideracién que las operaciones
aritméticas como el producto complejo se reemplazan por simples operaciones de suma
en el dominio real, la potenciacién por cualquier factor M se convierte en un producto
real por dicho factor y, a su vez, las operaciones médulo 27 y 7/2 se llevan a cabo de
manera simple, sin hardware adicional, por la naturaleza finita de la aritmética en punto

fijo. Dicho esto, la fase en el NCO se puede expresar como
Un = o1+ KPe + K¢, (5.28)

en donde todas las operaciones de adicion que se llevan a cabo a lo largo del siguiente
andlisis seran médulo 27. A su vez recordemos que K® y K@ son las constantes pro-
porcional e integral del lazo respectivamente; mientras que €, es el error de fase dado

por

€n = (&n - wn—l)w/2 — On, (529)

siendo ,, la fase del simbolo transmitido reducido al primer cuadrante de acuerdo a (5.24).

Finalmente, €,_1 en (5.28) es el error de fase acumulado y se expresa como

n—1
G = > (5.30)

k=—oc0

Como se mencioné oportunamente en la Seccion 5.3.2, la fase del simbolo transmitido

no es conocida en el receptor a priori, por lo tanto, podemos recurrir al uso de una decision
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tentativa para estimar el valor de g, a partir de (5.25) como sigue:

A~

On = On
= f(pmén)a (531)

donde 6, es la fase de la muestra recibida y demodulada, que se ha reducido al primer

cuadrante. Esto es

S
3
Il

(9n - 2pn—l)w/z
= (¢n— %71)7#2 . (5.32)

Recordemos que la operacion (a +b)g = ((a)g + (b)g)m; por lo tanto ¢, = (00)x/2-

5.4. Nuevo DPLL paralelo de baja latencia para M-
QAM

La méxima frecuencia de procesamiento de los procesadores de senales complejos para
la tecnologia de integracion CMOS de 28 nm se encuentra por debajo de 1 GHz. De
este modo, el uso de técnicas de procesamiento paralelo es fundamental en receptores
multiples giga bits por segundo. Desafortunadamente, la naturaleza no lineal del DPLL
no permite utilizar la técnica de desdoblado (Unfolding Technique) propuesta por K. Parhi
en [25]. Debido a que la baja latencia es un requerimiento crucial para el seguimiento de
fluctuaciones de frecuencia, se desarrolla una nueva aproximaciéon para reducir la latencia
en la implementacion paralela del DPLL.

A partir de la ecuacién (5.28), correspondiente al DPLL 2% orden Tipo II para M-

QAM, se analiza el instante “n 4+ 1”

wn-i-l = ¢n + K(p)en—I—l + K(l)gn

= Pp1 ++KP (e, + )+ KD (6,1 + &), (5.33)
donde
€nt1 = (an+1 - @/Jn)w/Q — On+1
= (&n—i—l — 1 — KPe, — K(i)gn—l>ﬂ_/2 — On+1, (5.34)
con 9,41 aproximado por (5.31) y
Onir = (Gnp1— 1 — KPe, — K<i>.§n_1)ﬂ/2 . (5.35)
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En particular, en condicién de estado estable, el DPLL 2% orden Tipo II alcanza la
condicién de error cero (esto es, lim, , €, — 0) [23]. Por lo tanto, asumiendo que el
ancho de banda del lazo es moderado a bajo tal que K?) < 1, la contribucién del término

K®e, puede ser despreciada y, en consecuencia, el error de fase en (5.34) resulta como

Entl A <$n+1 = Yn-1 — K(i)gn71>7r/2 — On+1, (5.36)
donde p,,11 estda dado por
Ony1 = f (pn+1a én+1) ; (5.37)
con
Onir = (Gng1 — o1 — K(i)En,l)W/Z. (5.38)

A su vez, debido al hecho que el error de fase acumulado varia lentamente en el tiempo

(esto es, €, ~ €,_1), a partir de (5.33) y (5.36), podemos obtener

1

Unp1 A Py + KW > ((/Enﬂc — Yp1— kK(i)gn—l)

2
k=0 m/

1
_ KW > bk + 2KWe, ., (5.39)
k=0

donde @, se encuentra dado por

A

@nJrk = f(pn+k76n+k>7 (540)

con

A

9n+k = ((;nJrk - wnfl - kK(l)Enfl> (541)

/2

Siguiendo un analisis similar, es posible derivar una expresion general para un grado

de paralelismo P dado

¢n+m ~ 77Z)n—1
WS- (T )=
+ KOS (Guer = thums = kK V)
— K@Y bp+ (m+ 1)KVE, (5.42)
k=0
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Figura 5.13: Diagrama en bloques equivalente de un DPLL 2% orden Tipo II en el dominio
de la fase, separado en componente integral y componente proporcional.

El DPLL Tipo II puede ser considerado como dos lazos realimentados separados, por
un lado, un lazo proporcional y, por el otro, un lazo integral, tal como se puede apreciar

en la Fig. 5.13. De esta manera, la salida del NCO en (5.42) puede ser reescrita como

Unim = VP 4% m=0,1,...,P—1, (5.43)

donde wn tm Y zpn 4m son las componentes del NCO debido a la rama proporcional e

integral, respectivamente.

5.4.1. Lazo proporcional

A partir de la ecuacién (5.42) se puede demostrar que

(») .- _ _ KWg
+ K l;)(¢+k Vn—1 €n 1)7r/2
m
— KDN" (5.44)
k=0

Luego, considerando (5.24) y (5.32) en (5.41)

A

Ot = ( ik = Yoy — KK Ve, 1) /2
- (~n+k - w,f_l - wgp—% - kK(i)g”_l)w/z

_ ( i — 00— kK Vg, ) - ngpll) . (5.45)
m /2
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En consecuencia, la salida del NCO correspondiente al lazo proporcional de (5.44) se

puede reescribir de la siguiente manera

gﬁm ~ ¢£Lp21
+ K® Z (énJrk - %(zp—)1)7r/2
k=0
— K93 6,44 (5.46)
k=0
donde
Onik = (Onsx— 030, — k;K@gn_l)m. (5.47)

Por lo que (5.45) se puede reescribir como

A

Onik = (Gnx — 1) (5.48)

/2

Desafortunadamente, la implementacién de la ecuacién (5.46) continta siendo dema-
siado compleja para ser implementada en la tecnologia del estado del arte, CMOS 28 nm.
Mas precisamente, no resulta posible llevar a cabo el cémputo de op1x = f(pntks én+k) y
la ultima sumatoria de (5.46) en un solo ciclo de reloj. Este problema puede ser mitigado
si el cémputo de f(pnik, én+k) es llevado a cabo empleando la salida del NCO generada
en el ciclo de reloj anterior, esto es

buri = (duee =0 p), (5.49)

/2

Como se demostrara en secciones posteriores, el impacto en el desempeno originado
por (5.49) es despreciable en situaciones practicas (por ejemplo 16-QAM con P < 80).
Este comportamiento se puede comprender en el caso de 16-QAM debido a que (%) solo
los simbolos no diagonales o Clase II utilizan 0, (ver (5.26)) y (ii) las fluctuaciones en

frecuencia del laser son lentas en comparacién de la tasa de simbolo 1/7.

A partir de las ecuaciones (5.46) a (5.49) es posible derivar una implementacion pa-
ralela y de baja latencia del lazo proporcional. De este modo, en la Fig. 5.14 se presenta
la arquitectura del DPLL Tipo I paralelo de baja latencia, en donde los bloques “F}” con
(k = {0,1,...,P —1}) llevan a cabo el cémputo de los términos dnix = f(Pnsks Onsr)
con émk dado por (5.49), mientras que los bloques “W;” implementan las sumatorias de
(5.46). Es necesario destacar que los bloques “W;” con (k = {0,1,..., P — 1}) utilizan
sumadores rapidos del tipo Wallace tree and carry save adder [25], a los efectos de realizar
en forma veloz el computo de salida del NCO en (5.46). Al mismo tiempo, las ganancias

K® empleadas en la arquitectura son potencias de 2, de modo tal que las multiplicacio-
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Figura 5.14: Diagrama en bloques de la implementacion del DPLL paralelo proporcional

para M-QAM.

nes por dicha ganancia se reducen a simples desplazamientos de bits. Asi tenemos que

K® = 2=Ne con N, siendo un entero positivo y, a su vez, recordemos que todas las sumas

en (5.46) son en modulo 27.

5.4.2. Lazo integral

A partir de la ecuacién (5.42) y la Fig. 5.13, es posible derivar la componente del NCO

debido al lazo integral como sigue

O o~ W (m+ DEYE, .

(5.50)

Es posible expresar el error de fase acumulado de la siguiente manera:

n+m
€ntm = Z €k
k=—o00

n+m

- En,1 + Z €k
k=n

(5.51)

De acuerdo con (5.24), (5.29), (5.43), (5.47), y (5.50) es posible implementar el cémpu-
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Figura 5.15: Diagrama en blogques de la implementacion del DPLL Tipo II paralelo de baja
latencia.

to del error de fase acumulado

& = (de—ui-uly) - o

= (de—wih),, o (5.52)

5.4.3. Arquitectura paralela del nuevo DPLL

La implementacion del DPLL Tipo II paralelo de baja latencia puede ser facilmente
realizada de acuerdo a la Fig. 5.15. El término L = [P, con [ correspondiente a un
entero positivo, representa la latencia requerida para llevar a cabo el computo de todas
las operaciones del lazo integral, por ejemplo, el computo del error de fase (PEC) definido
en (5.52). Es necesario destacar que la latencia en la rama integral no resulta tan critica
como en el lazo proporcional y, tal como se demostrara en secciones posteriores, el impacto
en el desempeno del DPLL es despreciable. A su vez, al igual que en el caso de la ganancia
proporcional K | la ganancia integral K asume valores potencia de dos, tal que K =

27Ni con N; perteneciente a los enteros positivos.

5.5. Consideraciones practicas para la implementa-

ciéon del DPLL proporcional

Tal como vimos en (5.2), la frecuencia del reloj en un receptor de doble polarizacion
(DP) basado en DSP para QPSK 0 QAM es feocr = %, donde 1/T representa el periodo
de simbolo. Sea L, el nimero de ciclos de reloj, con frecuencia f..., necesarios por

el bloque “W}” para computar todas las operaciones definidas en (5.46). Con el fin de
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Figura 5.16: Respuesta en frecuencia del DPLL paralelo de baja latencia con fooer = 400
MHz, P=80, L, = 1 y K =276,

minimizar la pérdida de desempeno originada por la latencia en el lazo , el factor L,
se debe mantener lo méas bajo posible, por ejemplo L, = 1. En tal sentido, y como
se desarrollarda en secciones posteriores, los bloques “W}.” han sido implementados sin
inconvenientes en un transceptor éptico coherente de 50 Gb/s DP-QPSK, con 1/T = 12.5
Gs/s, en tecnologia de integraciéon CMOS de 40 nm y fuoer = 781 M Hz para P = 16[27].

En el presente caso se considera la implementacién del DPLL propuesto en un circuito
integrado de aplicaciones especificas (Application Specific Integrated Circuit (ASIC)) para
un transceptor DP-16-QAM de 256 Gb/s, con 1/T = 32 Gs/s. Como veremos en la seccién
de resultados, el empleo de un factor de paralelizaciéon P = 80 provee una buena relaciéon
de compromiso entre complejidad y desempeno. En este contexto, la frecuencia de reloj
debe ser f.,. = 400 M H z. Finalmente, la respuesta en frecuencia del DPLL paralelo de
baja latencia es presentada en la Fig. 5.16, con pardmetros: P = 80, L, = 1 y K® =276

En la Fig. 5.17 es posible observar la arquitectura de la linea de paralelismo P — 1 del
NCO, correspondiente al caso mas critico. Para tal caso se multiplican ambos miembros
de (5.46) por (K®)~' por lo que

(K9) s~ (59) 02,
P-1

+ 2 (Gue =), + @rm (5.53)

k=0
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Figura 5.17: Arquitectura de la implementacion en hardware del bloque “Wp_1” del NCO
paralelo.

donde gp_; se corresponde con el complemento a dos de gp_; definido como

|
i
—
=N

Op—1 = n—+k

i
LL

A

= f (Pt Ontk), (5.54)

e
Il
o

con 6,4, obtenida a partir de (5.49). Dado al hecho que {P) € [0,27), lo que denomina-
remos médulo 27, a partir de (5.46) es posible notar que todas las operaciones de suma
en (5.53) son médulo 27 (K ®)~1,

Sea Ny el nimero de bits empleados para representar las componentes de fase VP y o,
tal que ¥ 6, € [0,27)2. Si tenemos en cuenta que (i) K = 27r y (i) las operaciones
de suma en (5.53) y (5.54) son médulo 27 (K ®)~1 por lo tanto se requerirdan N, + N,
bits para representar (K (p))‘lw,(ﬁ p_; en (5.53)3. Por otro lado, resulta simple verificar

que ngSn = (On)rj2 y (PP /2 pueden ser obtenidos facilmente simplemente conservando los

2Por ejemplo, una resolucién de 5-bits se sugiere en [3] para representar angulos en el rango [0, T)

2
para 16-QAM. Por lo tanto, es posible considerar N, = 7 para el rango [0, 27).

3Notar que el acarreo generado en la operacién de complemento a dos de gp_1 no es necesario para
evaluar (5.53). Por lo tanto, solo los N, + N, bits menos significativos de gp_1 son utilizados en (5.53).
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Figura 5.18: Bloque “F}” para 16-QAM.

Ny — 2 bits menos significativos (LSBs) de 6,, y P respectivamente. Por consiguiente,

(e —0i) = b (1) _,. (5.55)
Onipie = Onipin @ (7,(173_)1)”/2 (5.56)

donde 1,,_; denota el complemento a dos de 1,,_, mientras que & es la operacién de suma
con desbordamiento (adder-overflow). Es necesario destacar que, para la representacién
binaria de $n+k, (@Z;n_l)ﬂ/g, (ﬁ,ﬁk &) (&n_l)ﬂ/g y én+p+k, se requieren N, — 2 bits. Cada
bloque “F,” lleva a cabo el cémputo de (5.56) y por consiguiente f(pnspik, Onsp i) dado
por (5.26). Este ultimo puede ser ficilmente implementado por dos comparadores, una
compuerta AN D y una pequena tabla de busqueda (Loop-Up Table), como se presenta

en la Iig. 5.18. Las muestras del médulo p, 4, se representan con N, bits.

La implementacién de la arquitectura presentada en la Fig. 5.17 con P = 80, fuock
= 400 MHz, N, = 7 bits, N, = 11 bits y K® = 27 (por lo tanto, N, = 6), ha sido
sintetizada exitosamente, sin inconvenientes referidos a tiempos de propagacién, utilizando
tecnologia de integracion CMOS de 28 nm con transistores con umbral de voltaje estandar
(Standard Voltage Threshold (SVT)). En el Apéndice C de la presente Tesis se incluye el
codigo RTL Verilog del DPLL proporcional utilizado para validar la hipdtesis, mientras
que en el Apéndice D se encuentran los reportes de sintesis generados por la herramienta
sintesis empleada. Como resultado, se demuestra que es posible implementar el DPLL
propuesto con L, = 1 en receptores DP-16-QAM a 256 Gb/s con la tecnologia CMOS
actual, de manera similar a como se logré en [27] para DP-QPSK a 50 Gb/s.
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5.6. Conclusion parcial

En el presente capitulo se analizaron las diferentes relaciones de compromiso que deben
ser tenidas en cuenta entre el desempeno esperado y la latencia por paralelizacion y
pipeline durante el proceso de diseno de un sistema de recuperacién de portadora con
realimentacion, tal como lo es el PLL digital. En este andlisis se identificaron diversos

frentes:

» Las capacidades de la tecnologia de integracion CMOS en el estado del arte no se
superponen con los requisitos de velocidad de los nuevos sistemas de procesamiento

de senales para receptores 6pticos coherentes.

s El desempeno del DPLL se ve drasticamente afectado debido a la latencia introdu-

cida sobre el lazo de sincronizacion al aplicar técnicas de procesamiento paralelo.

» La utilizacién de pipeline, fundamental cuando la tasas de procesamiento son ele-
vadas, se encuentra restringida al margen de latencia disponible luego del proceso
de paralelizacion. En el presente caso ambas estrategias operan en forma opuesta

debido a la restriccion en latencia.

Evidencia de lo mencionado resultan ser las curvas de nivel de las Figuras 5.2 y 5.3, en
donde se puede apreciar el impacto en el ancho de banda del lazo de recuperacion de
sincronismo, respecto del grado de pipeline y paralelizacién (o frecuencia de procesamien-
t0, feiock), donde es necesario recordar que el ancho de banda del lazo se relaciona en
proporcion directa con la capacidad de seguimiento y enganche del mismo.

Debido a la compatibilidad del DPLL de 2% orden Tipo II AD con las familias de
modulaciones M-PSK y M-QAM, este fue considerado como primer candidato de analisis
para el proceso de paralelizacion. Sin embargo, se pudo determinar que la concatenacion
de operaciones originada por el procesamiento de los simbolos de informacién dentro del
lazo de sincronizacién hace inevitable el uso de pipeline para cumplir con los tiempos
de propagacion de la logica combinacional. En funcion de esto, se tom6 como premisa
fundamental reducir la cantidad de procesamiento y, en consecuencia de hardware, dentro
del lazo de recuperacién de portadora. En tal sentido, el DPLL de 2%° orden Tipo II NAD
cumple con dicho requisito pero su aplicacién a modulacién M-QAM no es directa.

El analisis en el dominio de la fase de la técnica M-power permitié arribar a un
novedoso método de procesamiento de los simbolos de informacion M-QAM fuera del
lazo. Al mismo tiempo, se llegd a la conclusion que operar en el dominio de la fase resulta

conveniente por los siguientes motivos:

» Permite reducir la cantidad de hardware en el lazo de sincronizacién. Las operaciones
de multiplicacién y potenciacion en el dominio de la senial compleja son sustituidas

por simples operaciones de sumas y productos en el dominio real, respectivamente.
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» Las operaciones en médulo 27 y m/2 no requieren ldgica adicional de acarreo.

» Las operaciones en médulo 7/2 se pueden efectuar simplemente descartando los dos

bits mas significativos, evitando la utilizacién de hardware especifico para este fin.

Principalmente, se arrib6 a un método de paralelizacion del DPLL tipo II que permite
reducir el cuello de botella que representa el lazo de realimentaciéon en la implementacion
y, asi, brindar mayor flexibilidad en el rango de paralelizacion. En otros términos, la
aproximacion propuesta para el lazo proporcional permite reducir la latencia por pipeline
a la minima expresion de la logica digital, siendo esto un tnico ciclo de reloj. De esta
manera, si nos remitimos nuevamente a la Fig. 5.2 y a la ecuacion (5.1), el criterio de diseno
del lazo proporcional ahora se basa en una funcién unidimensional del tipo Fp(P,1) = P.
En relacion al lazo integral del DPLL, debido a que la latencia por pipeline y paralelizacion
no impacta en el desempeno con la severidad del caso proporcional, el criterio de diseno
se relaja y es posible disenar en ambas dimensiones (L y P).

Finalmente, a los fines de validar la posibilidad de implementar la presente propuesta,
asi como se realizé en [27] para el caso QPSK, se desarrolld el cédigo RTL Verilog (incluido
en el Apéndice C) de la arquitectura de las Figuras 5.14, 5.17 y 5.18. Este fue sintetizado
exitosamente empleando tecnologia de integracion CMOS de 28 mm cuyos reportes se

anexan en el Apéndice D.
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CAPITULO 6

Evaluacién de Desempeno de la
Arquitectura de Recuperacion de

Portadora Propuesta

Sintesis: En el presente Capitulo se evaluard y demostrard la efectividad de la ar-
quitectura de recuperacion de portadora de dos etapas propuesta; arquitectura que resulta
adecuada para receptores opticos coherentes intradinos de ultra alta velocidad (> 100
Gb/s). Para ello, se considerard el DPLL paralelo de baja latencia, recientemente intro-
ducido, para la compensacion del error y de las fluctuaciones de frecuencia senoidales que
presenta la portadora dptica. Al mismo tiempo, se utilizard el algoritmo BPS y V'V para la
compensacion del ruido de fase del laser cuando se emplea modulacion 16-QAM o QPSK,
respectivamente. Finalmente, a partir de los resultados expuestos se podrd concluir que la
arquitectura de dos etapas, basada en el DPLL paralelo de baja latencia propuesto, ofrece
una solucion integral de baja complejidad y alto desempeno para la recuperacion de la fase

y frecuencia de la portadora en sistemas opticos coherentes.
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6.1. Desempeno de la arquitectura de dos etapas “P-
DPLL+BPS” con 16-QAM

El objetivo de la presente seccion es demostrar la efectividad de la arquitectura de
recuperacion de portadora de dos etapas propuesta. Para ello se considerara modulacion
16-QAM codificada diferencialmente en cuadrante, sobre un canal no dispersivo, en pre-
sencia de ruido aditivo Gaussiano y con una tasa de muestreo 1/7" = 32 Gs/s. Como
figura de mérito se contemplard la OSNR requerida para lograr una determinada tasa de
error de bit, en este caso serd una BER de 1072. Con el fin de establecer un marco de refe-
rencia, se simularon dos DPLL tipo II. Por un lado, se contemplé el DPLL serie (S-DPLL)
como modelo de referencia, mientras que por otro lado se simulé el DPLL paralelo de baja
latencia (P-DPLL), propuesto en esta Tesis y bosquejado en la Fig. 5.15, considerando
diferentes factores de paralelizacion y con una profundidad de pipeline L = 4 en el lazo
integral. A su vez, se empled el algoritmo BPS para la estimacién y compensacion del
ruido de fase del laser con parametros de longitud de filtro N = 10 y fases de prueba B
= 32.

En la Fig. 6.1, se presenta la respuesta en frecuencia de los DPLL ya mencionados
mientras que en la Tabla 6.1 se tabulan las ganancias del filtro de lazo obtenidas de

modo tal de lograr el mayor ancho de banda posible sin exceder los 0.5 dB de sobrepaso
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Figura 6.1: Respuesta en frecuencia del DPLL serie y paralelo de baja latencia.

respecto a 0 dB. Estos valores de ancho de banda y sobrepaso proveen una buena relacion

de compromiso entre rango de captura y ruido de fase residual a la entrada de la etapa de
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deteccién de los sistemas de comunicacién éptica considerados en la presente Tesis (ver
Fig. 3.3).

Tabla 6.1: Pardametros y frecuencia de operacion de los DPLL.

Paralelismo | K® | K® fetock
1 0.12 | 0,001 | 32,0 GHz
32 2-5 | 210 | 1.0 GHy
64 276 | 2710 1 500,0 MHz
80 2-6 | 2-10 | 400,0 MHz

De acuerdo a como se introdujo en el Capitulo 2, el valor del error de frecuencia en
este tipo de receptores intradinos se encuentra en el rango de £5 GHz (ver [6]). Dicho
rango excede el limite méximo teérico de 1/8T [95] que puede ser alcanzado por este
tipo de algoritmos a la tasa de simbolo considerada. Tipicamente, los receptores 6pticos
coherentes se encuentran dotados de una etapa de recuperacién gruesa de frecuencia de
portadora (Coarse Carrier Frequency Recovery (CCFR)) [27] que reduce esta brecha de
frecuencia a valores dentro del rango tedérico. No obstante, el error de frecuencia luego
de la etapa de recuperacion gruesa de frecuencia puede sobrepasar la tolerancia de los
algoritmos de estimacion de fase, como el de VV o BPS. Por lo que, en funcién de la
tasa de simbolo establecida (esto es, 1/87 = 4 GHz), el rango de captura del DPLL
paralelo de baja latencia propuesto es ~ +4 GHz. Con el objetivo de acelerar y asegurar
la convergencia del lazo en estos casos, se ha empleado con éxito la técnica de cambio
de pardmetros (Gear shifting), ganancia proporcional e integral, durante el periodo de
convergencia o la operacién conjunta con un detector de frecuencia rotacional (Rotational

Frequency Detector (RFD))[95].

6.1.1. Desempeno de los algoritmos de recuperaciéon de porta-

dora

En la Fig. 6.2 se presentan superficies de desempeno de los algoritmos BPS, S-DPLL
y P-DPLL para diversos valores de paralelismo. Todos ellos bajo el efecto conjunto del
ruido de fase del laser y de las fluctuaciones senoidales en frecuencia de amplitud A,,
debidos al ruido de las fuentes de alimentacién como asi también a vibraciones mecéanicas.
En primera instancia, resulta de interés analizar el comportamiento del algoritmo BPS
en la Fig. 6.2(a). Tal como se demostr6é oportunamente, en ausencia de fluctuaciones en
frecuencia, el algoritmo BPS posee excelentes cualidades de tolerancia al ruido de fase del
laser. Sin embargo, en el presente caso, es posible notar con mayor detalle como dicha

tolerancia se reduce significativamente con el aumento de la amplitud A,. En segunda
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BPS 16-QAM con N=10 y B=32

AVT

(b) (c)

P-DPLL 16-QAM con P=64 P-DPLL 16-QAM con P=80

Figura 6.2: Superficies de desemperio bajo el efecto conjunto del ruido de fase y fluctuacio-
nes en frecuencia del laser. Se analiza el algoritmo BPS, S-DPLL serie y P-DPLL para
diferentes valores de paralelismo. Con Af. = 85 KHz, 1/T = 32 GHz, N =10y B =
32.
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instancia, se puede apreciar en la Fig. 6.2(b) la superficie de desempeno del S-DPLL bajo
el mismo contexto de canal, en donde se puede destacar la independencia del desempeno
respecto a la influencia de las fluctuaciones de frecuencia para todo el rango de A,. No asi,
se puede decir de la tolerancia del S-DPLL al ruido de fase del laser, tal como se puede
observar su performance es inferior al algoritmo BPS con el incremento de AvT, pero
independiente del valor de A,. Finalmente, en las Figuras 6.2(c)-(e) se puede analizar las
superficies de desempeno del P-DPLL propuesto en esta Tesis. En particular, se puede
notar que el impacto de la aproximacién propuesta no favorece a la tolerancia al ruido de
fase del laser, en donde es posible apreciar una disminucién de poco mas de un orden de
magnitud respecto al S-DPLL. Sin embargo, la aproximacion paralela propuesta presenta
buena capacidad de seguimiento y compensacion de las fluctuaciones de frecuencia en un

amplio rango de operacion.

6.1.2. Desempeiio de la nueva arquitectura de recuperacion de

portadora de dos etapas

En la Fig. 6.3 se presenta el desempeno combinado de la arquitectura S-DPLL+BPS y
P-DPLL+BPS para diferentes valores del factor de paralelizacion. Las condiciones de canal
se establecieron de igual manera que en los casos desarrollados en la sub seccién anterior.
Es interesante notar la significativa mejora de la arquitectura combinada, en relacion a la
soluciéon basada en una tnica etapa de recuperacion de fase con BPS. En otras palabras,
esta mejora se evidencia en el incremento de la pendiente de las curvas de nivel, que se
vuelven paralelas, o sea independientes, al eje A,. Si se centra la atencién al caso ideal
S-DPLL+BPS de la Fig. 6.3(a) se puede apreciar facilmente el incremento en la tolerancia
al ruido de fase del laser respecto del caso de la Fig. 6.2, alcanzando el desempeno del
método BPS en condiciones ideales y con gran inmunidad a las perturbaciones senoidales
en frecuencia. Las Figuras 6.3(c)-(d) complementan este estudio para diferentes valores del
factor de paralelizacion P. Notablemente, se puede apreciar el incremento en la tolerancia
al efecto conjunto del ruido de fase y fluctuaciones en frecuencia del laser, respecto de los

casos de la Fig. 6.2.

A partir del presente estudio es posible derivar los resultados plasmados en la Fig. 6.4,
donde se brindan nuevas evidencias de la eficiencia de la aproximacién propuesta para la
paralelizacién del DPLL. A pesar de que el formato 16-QAM parece ser sensible al efecto
del factor de paralelizacion, es posible resaltar que su desempeno permanece constante en
un amplio rango del eje de paralelizacién y tnicamente incrementa la penalizacién para

valores elevados de potencia de ruido de fase del laser AvT.
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S-DPLL+BPS 16-QAM con N=10 P-DPLL+BPS 16-QAM con P=32 y N=10

(b)
P-DPLL+BPS 16-QAM con P=64 y N=10 P-DPLL+BPS 16-QAM con P=80 y N=10
> 300 < .
27 1.5% G885
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Figura 6.3: Superficies de desempenio bajo el efecto conjunto del ruido de fase y fluctua-
ciones en frecuencia del ldser. Se analiza la arquitectura S-DPLL+BPS y P-DPLL+BPS
para diferentes valores de paralelismo. Con Af, = 35 KHz, 1/T = 32 GHz, N = 10y
B = 32.
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Figura 6.4: Desemperio de la arquitectura de dos etapas respecto el factor de paralelizacion.
P-DPLL+BPS con Af. = 35 KHz, 1/T = 32 GHz, N = 10 y B = 32 utilizando 10-
QAM.

6.1.3. Impacto de los errores de detecciéon

A continuacién, se analiza el impacto de los errores de deteccién en términos de la
varianza de la fase estimada para dos DPLL diferentes con el mismo ancho de banda,
respecto a la cota modificada de Cramer-Rao (Modified Cramer-Rao Bound (MCRB))
[96]. La cota inferior de Cramer-Rao puede ser considerada como un limite fundamental
en el desempeno que puede alcanzar un sistema linealizado en ausencia de errores de
deteccién [97]. En otras palabras, el limite 6ptimo tedrico se alcanza bajo el supuesto
simplificador que el ruido aditivo no afecta las decisiones tomadas por el receptor respecto
a los simbolos de informacion. En la Fig. 6.5 se presentan los resultados de simulacion
para el (S-DPLL) y el P-DPLL con un factor de paralelizacién P=80.

Para el tipo de aplicacién considerada en esta Tesis, PDM-16-QAM, 1/T = 32 Gs/s,
BER< 1072 — OSNR>18 dB, se puede observar que la varianza del ruido de fase del
DPLL paralelo de baja latencia propuesto es levemente superior a la experimentada en
un DPLL serie. No obstante, como es posible notar en la Fig. 6.6, el incremento de la
varianza de la fase tiene un impacto practicamente despreciable en la tasa de error de bits
(BER). Finalmente, es importante resaltar que los errores catastréficos ocasionados por
saltos de fase (Cycle Slips) son evitados en la arquitectura de recuperacién de portadora

propuesta, utilizando codificacién diferencial de cuadrante para 16-QAM][9].
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—¢— S-DPLL (simulacion)
—©—-P-DPLL ¢/P=80 (simulacion)
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Figura 6.5: Impacto de los errores de deteccion en el desempeno del P-DPLL respecto de
la cota modificada de Cramer-Rao con 1/T = 32 GHz, P = 80 y utilizando modulacion
16-QAM.
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Figura 6.6: Tasa de error de bits para los DPLL bajo andlisis con 1/T = 32 GHz, P =
80 y utilizando modulacion 16-QAM.
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6.2. Desempeno de la arquitectura de dos etapas “P-
DPLL+VV” con QPSK

A continuaciéon se demostrara la efectividad de la arquitectura de recuperacion de
portadora de dos etapas propuesta para el caso en que se emplee modulacién QPSK codi-
ficada diferencial. De igual manera que en la secciéon anterior se considerard un canal no
dispersivo en presencia de ruido aditivo Gaussiano y con una tasa de muestreo 1/7" = 10
G's/s. Como figura de mérito se contemplard la OSNR requerida para lograr una determi-
nada tasa de error de bit, en este caso serd una BER de 1073, Nuevamente, se tomard el
S-DPLL como modelo de referencia ideal del P-DPLL propuesto en esta Tesis. Al mismo
tiempo, se consideraran diferentes valores para el factor de paralelizaciéon con profundidad
de pipeline L = 4 en el lazo integral. En la etapa de estimacion y compensacion del ruido

de fase del laser se empleo el algoritmo de Viterbi y Viterbi con N = 10.

En la Fig. 6.7 se detalla la respuesta en frecuencia de los DPLL bajo andlisis mientras
que en la Tabla 6.2 se tabulan las ganancias del filtro de lazo obtenidas de modo tal de
alcanzar el mayor ancho de banda posible sin exceder los 0.5 dB de sobrepaso respecto
a 0 dB. Estos valores de ancho de banda y sobrepaso proveen una buena relaciéon de
compromiso entre rango de captura y ruido de fase residual a la entrada de la etapa de

deteccién de los sistemas de comunicacion 6ptica considerados en la presente Tesis (ver

Fig. 3.3).

| |
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T T

Magnitud [dB]
W
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Figura 6.7: Respuesta en frecuencia del DPLL serie y paralelo de baja latencia.
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Tabla 6.2: Pardmetros y frecuencia de operacion de los DPLL.

Paralelismo | K® | K® Jetock
1 0,12 | 0,001 | 10,0 GHz
16 24 27 | 625,0 MHz
32 279 2-7 | 312,5 MHz
48 95 | 277 | 208,3 MHz

6.2.1. Desempeno de los algoritmos de recuperaciéon de porta-

dora

En la Fig. 6.8 se presentan superficies de desempetio de los algoritmos VV, S-DPLL y
P-DPLL para diversos valores de paralelismo. En todos los casos se encuentra presente el
efecto conjunto del ruido de fase del laser y de las fluctuaciones senoidales en frecuencia de
amplitud A,. En particular, en la Fig. 6.8(a) se puede observar el desempefio del algoritmo
de recuperacién de fase de VV para un amplio rango de valores de AvT y A,. Al igual
que en el caso del algoritmo BPS, para pequenos valores o en ausencia de fluctuaciones de
frecuencia del laser, el algoritmo de VV posee excelentes cualidades de tolerancia al ruido
de fase del laser. No obstante, el incremento de las fluctuaciones en frecuencia impacta
severamente sobre la capacidad de estimacién y compensacion del ruido de fase de este
algoritmo. Luego, en las Figuras 6.8(b)-(e) se puede analizar las superficies de desempeno
del S-DPLL y el P-DPLL para diferentes valores de paralelismo. En general, se debe
destacar su tolerancia constante al efecto de las fluctuaciones en frecuencia que, tal como
en los casos ya analizados, el desempeno del sistema es independiente de A, en el rango
analizado. En relaciéon a la capacidad de estimacion y compensacion del ruido de fase del
laser, en todos los casos se puede observar penalizacion respecto al algoritmo de VV y
también un incremento de esta penalizacion respecto del factor de paralelizacién. Si bien
esta tendencia ya se observa en los resultados de la seccién anterior, el impacto de la
paralelizacion no es tan significativo en la tolerancia al ruido de fase. Tal tolerancia se
debe principalmente a (i) bajo nivel de paralelizacién y (%) mayor margen de fase de la
modulacion QPSK.

6.2.2. Desempeno de la nueva arquitectura de recuperacion de

portadora de dos etapas

En la Fig. 6.9 se presenta el desempeno combinado de la arquitectura S-DPLL+BPS y
P-DPLL+BPS para diferentes valores del factor de paralelizacién. En concordancia con lo
ya desarrollado, las condiciones de canal se establecieron de igual manera que en los casos

anteriores. Nuevamente, se remarca la notable mejora de desempeno de la arquitectura
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VV QPSK con N=10

[MHz]

A

S-DPLL QPSK P-DPLL QPSK con P=16
7

Figura 6.8: Superficies de desemperio bajo el efecto conjunto del ruido de fase y fluctua-
ciones en frecuencia del ldser. Se analiza el algoritmo de VV, S-DPLL serie y P-DPLL
para diferentes valores de paralelismo. Con Af, = 35 KHz, 1/T = 10 GHz y N = 10.
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S-DPLL+VV QPSK con N=10 P-DPLL+VV QPSK con P=16 y N=10
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Figura 6.9: Superficies de desempeno bajo el efecto conjunto del ruido de fase y fluctua-
ciones en frecuencia del ldser. Se analiza la arquitectura S-DPLL+BPS y P-DPLL+BPS
para diferentes valores de paralelismo. Con Af. = 35 KHz, 1/T = 10 GHz, N = 10y
B = 32.
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de dos etapas, en relacion a la soluciéon basada en una tunica etapa de recuperacion de
fase con el algoritmo de VV. Tal como vimos recientemente, esta mejora se evidencia
en el incremento de la pendiente de las curvas de nivel, que se vuelven paralelas, o sea
independientes, al eje A,. Se puede apreciar el incremento en la tolerancia al ruido de fase
del laser respecto del caso de la Fig. 6.8, cubriendo eficiente y completamente el rango de

parametros bajo analisis.

6.3. Implementaciéon del “P-DPLL4+VV” en un chip

de comunicaciones 6pticas coherentes 50 Gb/s

Por 1ltimo, se destaca que, debido a la excelente relacion de compromiso entre com-
plejidad y desempenio que presenta la arquitectura de dos etapas propuesta, esta ha sido
seleccionada para su incorporaciéon en la arquitectura de un tansceptor éptico coherente
50 Gb/s DP-QPSK/BPSK integrado en tecnologia CMOS de 40 nm. La misma se basa en
el estimador de ruido de fase del laser sin realimentaciones de Viterbi y Viterbi y el DPLL
paralelo de baja latencia para compensar el error de frecuencia y fluctuaciones senoidales
de la frecuencia de la portadora laser.

En [27] se describe la arquitectura en un chip monolitico de un transceptor éptico
coherente para DP-QPSK/BPSK 50 Gb/s empleando procesamiento digital de senales.
El receptor es capaz de compensar més de 3500 Km de dispersién cromdtica (CD) acu-
mulada sobre fibra monomodo estandar utilizando un ecualizador en el dominio de la
frecuencia. A su vez, el mismo consta de un ecualizador transversal MIMO (Multiple In-
put Multiple Output) de cuatro dimensiones en el dominio temporal, para compensar hasta
200 ps de retardo de grupo diferencial (Differential Group Delay (DGD)) y hasta 8000
ps? de dispersién por modo de polarizacién de segundo orden (Second-order Polarization-
mode Dispersion (SOPMD)). Otras funcionalidades destacables incluidas en la etapa de
procesamiento de senales del transceptor son diagnéstico de canal, control automatico
de ganancia, recuperacion de sincronismo de simbolo y recuperacién de portadora. En
particular, se destaca la implementacion de una nueva arquitectura paralela de baja la-
tencia para recuperacion de portadora, que es robusta en presencia de ruido de fase y
fluctuaciones en frecuencia del laser. El chip integra las funcionalidades del transmisor,
receptor y procesamiento a nivel de tramas en interfaz con el host. Ademas, integra un
conversor analdgico a digital (ADC) con cuatro canales de 25 Gs/s de 6 bits con una
figura de mérito de 0.4 pJ/conversion. Cada ADC se compone de un entrelazado de ocho
conversores con arquitectura flash. La etapa de procesamiento digital de senales emplea

procesamiento paralelo con factor de paralelismo 16.

Finalmente, la complejidad total del chip se encuentra en 40 millones de compuertas,
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con una disipacion total de potencia de 25 Watts de los cuales 5 Watts pertenecen a las
etapas analégicas (Analog Front End (AFE)), lo que incluye transmisor, receptor, interfaz
host y otras etapas analégicas. El chip se encapsulé BGA con 676 pins y un area de 27x27

mm.

6.4. Conclusién parcial

Se ha introducido una nueva arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas,
compuesta por un DPLL paralelo de baja latencia y una etapa de estimaciéon y compen-
sacion de fase sin realimentaciones basada en el método BPS o VV. Se ha propuesto
un nuevo método de aproximacion al DPLL que permite romper el cuello de
botella que representa el lazo de realimentacion y, asi, poder aplicar técni-
cas de paralelizacion con penalidad prdacticamente despreciable. En el presente
capitulo se ha demostrado que el nuevo DPLL paralelo de baja latencia puede alcanzar
anchos de banda y rango de captura similares a aquellos logrados por el DPLL serie.

La arquitectura de recuperaciéon de portadora de dos etapas basada en DPLL paralelo
de baja latencia y el algoritmo de estimacion de fase BPS o de VV ofrece una solucion
integral y de alto desempeno para la compensacion de la fase y frecuencia en sistemas opti-
cos coherentes. Esta solucion supera a las arquitecturas propuestas anteriormente cuando
se consideran todos los efectos del canal presentes en aplicaciones reales, incluyendo ruido

de fase del laser, error de frecuencia y fluctuaciones senoidales de frecuencia.
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De acuerdo a los objetivos presentados al inicio de la investigacion doctoral, Seccién

1.2.2, es posible concluir:

» Investigar los efectos presentes en la portadora optica que son causa
de degradacion del desempeno de los receptores opticos coherentes.
Sobre el marco general de la arquitectura de un receptor 6ptico coherente fue posible
identificar los diferentes efectos de degradacion en la fase y frecuencia presentes en
la portadora 6ptica, estos son:

e Ruido de fase del laser
e Fluctuaciones en frecuencia
e Error de frecuencia
e Ruido en frecuencia 1/ f
A pesar de la importancia de todos estos, hasta ahora, el impacto de las fluctuaciones

en frecuencia del laser no ha sido considerado en las estrategias de recuperacién de

portadora ni tampoco se ha propuesto, hasta ahora, una solucién al problema.

= Relevar los algoritmos y arquitecturas de recuperacion de portadora
presentes en la bibliografia.
En general, el problema de recuperacién de portadora en receptores opticos cohe-

rentes se divide en dos partes o etapas de procesamiento. En una primera instancia,
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debido a la caracteristica intradina del receptor, se efectiia la estimaciéon y com-
pensacion del error de frecuencia de la portadora. Luego, en una segunda instancia,
se lleva a cabo la estimacién y compensacién del error de fase originado, princi-
palmente, por el ruido de fase del laser. Existen numerosas propuestas y reportes
de desempernio en la bibliografia vinculados a la compensacién del ruido de fase del
laser. De todas estas propuestas se destacan las realizadas por T. Pfau Blind Phase
Search BPS en [3] y la de Viterbi y Viterbi VV en [2], debido a su alta eficiencia y
posibilidad de ser paralelizadas sin pérdida de desempeno. Para la compensacion del
error de frecuencia se disponen métodos bien conocidos tales como los propuestos
por A. Leven e L. Fatadin [5] y [7], respectivamente. Estos métodos no presentan
desafio alguno al momento de la implementacién si se considera solo error de fre-
cuencia, en donde es posible diezmar la senal y no se requiere la paralelizacion de
los algoritmos. Si se consideran las fluctuaciones en frecuencia del laser, la compleji-
dad de implementaciéon debido al proceso de paralelizacién crece en forma abrupta
haciendo imposible su uso practico. En el caso particular de la propuesta de I. Fa-
tadin, su desempeno dindmico se ve condicionado por el muestreo no uniforme de
la senial recibida, limitado a la ocurrencia de dos simbolos Clase I consecutivos cro-
nologicamente. El PLL digital se avizora como un fuerte candidato, no solo por su
capacidad de compensacion del error de frecuencia sino, principalmente, por la ca-
pacidad de seguimiento de variaciones como las fluctuaciones de frecuencia del laser.
Finalmente, teniendo en cuenta que la latencia en el lazo de sincronizaciéon, debido
a la paralelizacién tradicional, afecta la eficiencia del PLL, se gener¢6 el lugar para

la buisqueda de un método de paralelizacion de baja latencia del PLL digital.

s Fvaluar y verificar el desempeno de los algoritmos y arquitecturas de
recuperacion de portadora de mayor relevancia en la bibliografia en

presencia de los efectos de degradaciéon de la portadora.

Se evalud el desempeno para modulaciones QPSK con 1/7" = 10 Gs/s en el caso
del algoritmo de VV y modulacién 16-QAM con 1/T = 32 Gs/s para el caso del
algoritmo BPS. Dentro de los resultados presentados, ambos algoritmos demuestran
excelentes cualidades de tolerancia al ruido de fase del laser (ver Figuras 3.11 y 3.12).
Sin embargo, hemos demostrado que dicha capacidad se ve severamente afectada en
presencia de fluctuaciones de frecuencia, debido a vibraciones mecéanicas o ruido de
fuentes de alimentacién (ver Figuras 3.15 y 3.16). Se caracterizé la tolerancia de
ambos algoritmos a fluctuaciones senoidales de frecuencia de la portadora, en donde
se evidencia la necesidad de llevar a cabo una compensacién eficiente previo a la
recuperacién de fase de la portadora optica (ver Figuras 3.13 y 3.14). Se analiz6

el desempeno del DPLL serie asistido por decisiones y sin asistencia de decisiones
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para modulaciones del tipo QPSK y 16-QAM, en presencia de error de frecuencia,
fluctuaciones de frecuencia y ruido de fase del laser, respectivamente. Como se puede
ver en la Fig 4.5, el S-DPLL es capaz de estimar y compensar el error de frecuencia
dentro del rango teodrico. En presencia de fluctuaciones de frecuencia, de acuerdo
a la Fig. 4.6, el S-DPLL no evidencia penalidad en el desempeno para Af. = 35
KHzy A, € [0,350] MHz respecto al caso con A, = 0 M Hz. Sin embargo, su
desempeno en presencia de ruido de fase del laser es inferior a lo reportado en los
casos de los estimadores de VV y BPS, ver Fig. 4.7. La capacidad de seguimiento de
las fluctuaciones en frecuencia que presenta el S-DPLL cubre una arista, que como
vimos, los algoritmos de estimacion de fase no pueden cubrir. La latencia por para-
lelizacion y pipeline resulta determinante en los algoritmos con realimentaciones. En
esta oportunidad, se demostré6 mediante simulacién el impacto de dicha alteracion
sobre el desempeno del S-DPLL. Tal como lo demuestran las Figuras 4.13, 4.14 y
4.15, no es posible alcanzar valores de P que permitan llevar a cabo una imple-
mentacién en tecnologia de integracion CMOS. Analizando la Tabla 4.1, pudimos
notar que el DPLL cumple con la mayoria de los requisitos buscados, excepto por
la imposibilidad de paralelizarlo sin pérdida de desempeno. Se refuerza la necesi-
dad de un método de paralelizacion de baja latencia del DPLL tal que nos permita
implementar una arquitectura de recuperacion de portadora de dos etapas de ultra

alta velocidad.

= Desarrollar una arquitectura digital de recuperacion de portadora pa-
ralela, de complejidad reducida y eficiente en presencia de los efectos

de degradacion investigados.

En vista de las capacidades del S-DPLL, se analizé el comportamiento de una ar-
quitectura de dos etapas basada en el S-DPLL para compensacion de fluctuaciones
en frecuencia mas el algoritmo de estimacion de fase de VV o BPS. En funcién de
ello se pudo observar que el desempeno conjunto es tolerante a los efectos presentes
en la portadora laser, como fluctuaciones de frecuencia y ruido de fase del laser.
Las Figuras 4.8 y 4.9 nos permitieron corroborar que el desempeno conjunto no
presenta penalidad al incrementar la amplitud de la fluctuacion A, con Af, = 35
K Hz, respecto del caso con A, = 0 M Hz, para modulacion QPSK y 16-QAM con
Av = 300 KHz. Luego, se corrobord que la arquitectura de dos etapas presenta
gran tolerancia al ruido de fase del laser en presencia de fluctuaciones de frecuencia.
Como se presenta en las Figuras 4.10 y 4.11, la arquitectura de S-DPLL+VV y S-
DPLL+BPS, bajo el escenario mencionado, alcanzan el desempeiio de las soluciones
basadas en VV o BPS solamente en ausencia de fluctuaciones de frecuencia. En otros

términos, la arquitectura de dos etapas permite remover la influencia de las fluc-
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tuaciones de frecuencia, mediante el uso del S-DPLL, y compensar eficientemente
el ruido de fase del laser. Se arrib6é a un método de paralelizacion del DPLL tipo 11
que permite reducir el cuello de botella que representa el lazo de realimentacién en
la implementacion y asi brindar mayor flexibilidad en el rango de paralelizacion. En
otros términos, la aproximacion propuesta para el lazo proporcional, el cual presenta
mayor sensibilidad a la latencia, hace posible reducir la latencia por pipeline a la
minima expresion del la légica digital, siendo esto un tunico ciclo de reloj. De esta
manera, si nos remitimos nuevamente a la Fig. 5.2 y a la ecuacion (5.1), el criterio
de diseno del lazo proporcional, ahora se basa en una funcién unidimensional del
tipo fp(P,1) = P. En relacién al lazo integral del DPLL, debido a que la latencia
por pipeline y paralelizaciéon no impacta en el desempefio con la severidad del caso
del lazo proporcional, el criterio de diseno se relaja y es posible disenar en ambas
dimensiones (L y P). A los fines de validar la capacidad de implementacién de la
presente propuesta, se desarroll el cédigo RTL Verilog (incluido en el Apéndice
C) de la arquitectura de las Figuras 5.14, 5.17 y 5.18, asi como se realiz6 en [27]
para el caso QPSK, el cual fue sintetizado exitosamente empleando tecnologia de

integracion CMOS de 28 nm, cuyos reportes se anexan en el Apéndice D.

Como se demostrd a lo largo de esta Tesis, los objetivos planteados pudieron ser
alcanzados a partir de diferentes trabajos cientificos y patentes publicados. Entre ellos se
destaca una nueva arquitectura de recuperacién de portadora de dos etapas, compuesta
por un DPLL paralelo de baja latencia y una etapa de estimacién y compensacion de fase
sin realimentaciones como el método BPS o VV. La misma ofrece una soluciéon integral
y de alto desempeno para la compensacién de la fase y frecuencia en sistemas 6pticos
coherentes. Esta solucion supera a las arquitecturas propuestas anteriormente cuando se
consideran todos los efectos del canal presentes en aplicaciones reales, incluyendo ruido

de fase del laser, error de frecuencia y fluctuaciones senoidales de frecuencia.

7.1. Trabajo futuro

La demanda de ancho de banda continuara incrementandose en los préximos afnos,
sobre todo si consideramos el advenimiento de la Internet de las cosas (Internet of Things
(IoT)) en donde el nimero de generadores de trafico crecerd dramaticamente. En vista de
esto, el proximo objetivo, 400 Gb/s y 1 Th/s, ya ha sido establecido [22]. Por lo tanto, la
utilizaciéon de modulaciones con mayor eficiencia espectral sera un recurso fundamental a la
hora de incrementar la tasa de informacion. De este modo, se avisora como trabajo a futuro
la extrapolacion del P-DPLL a modulaciones de mayor orden pero que no necesariamente

posean simetria de 7/2.
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APENDICE A. ESQUEMAS DE DETECCION COHERENTE
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Figura A.1: Esquemas de demodulacion optica coherente

A.1. Introduccién

En general, existen dos técnicas de deteccién coherente denominadas “Deteccion cohe-
rente heterodina” Fig. A.1(a) y “Deteccién coherente homodina” Fig. A.1(b). No obstan-
te, es posible arribar a una tercera opcién llamada “Deteccion coherente intradina” Fig.
A1(c).

En la presente seccién se considerard el procesamiento de la senal en el dominio com-

plejo, a menos que se especifique lo contrario.

A.2. Deteccion coherente heterodina

En el caso de la deteccién coherente heterodina (ver Fig. A.1(a)), la frecuencia del
oscilador local wy, es seleccionada de modo tal que difiera respecto a la frecuencia de la
sefial recibida en un valor constante y conocido w;y = ws — wj,. En tal caso el campo
eléctrico de la sefial de luz es desplazado a la frecuencia w;¢, como se puede apreciar en
la Fig. A.2.

En este esquema sincrono de deteccién es necesario determinar la evolucion temporal
de la fase ¢(t), la cual efectivamente puede variar a lo largo del tiempo. En consecuen-
cia, el lazo enganchado en fase (Phase-Lock Loop (PLL)) eléctrico analogico puede ser
utilizado para estimar el ruido de fase y demodular el simbolo recibido pero el costo de
implementacion y la complejidad de operar el PLL analégico no hacen a esta técnica la

preferida para la implementacién [75, 76].
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Figura A.2: Espectro en frecuencia intermedia, detector coherente heterodino.
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A.3. Deteccion coherente homodina

En el caso de la deteccién coherente homodina (ver Fig. A.1(b)), la frecuencia del
oscilador local wy, coincide exactamente con la frecuencia de la senial recibida w,, Aw = 0.
La principal ventaja de esta técnica radica en que el espectro de la senal recibida se sitia
en banda base, ver Fig. A.3 y la detecciéon de senales multinivel es virtualmente trivial.
No obstante, la fase ¢(t) no se mantiene constante sino que flucttia aleatoriamente debido
al ruido de fase introducido por los osciladores laser remoto y local. Al mismo tiempo,
a causa de la latencia propia de la implementacién, el ancho de banda del PLL o6ptico
(OPLL) se puede reducir, <1 MHz, con el objeto de mantenerlo estable. De esta manera
la capacidad de seguimiento del PLL al ruido de fase llega a ser baja o inclusive nula, [14]

y el esquema homodino presenta severa intolerancia al ruido de fase del laser.

Banda de Paso Banda Base

LJLN

Figura A.3: Espectro en banda base, detector coherente homodino.

A.4. Deteccion coherente intradina

El concepto de detecciéon coherente intradina, Fig. A.1(c) resulta ser una relacién de
compromiso entre la técnica heterodina y la homodina. En general, el oscilador local se
establece en corrida libre, lo que permite la traslacion del espectro hacia las proximidades
de la banda base pero no a una frecuencia especifica, ver Fig. A.4.

Dado que la traslacion en frecuencia es un proceso lineal, las propiedades del campo
Optico se preservan en la nueva region espectral. Luego, es posible digitalizar y aplicar
técnicas de procesamiento digital de senales para llevar a cabo el proceso de recuperacion

de la informacion.

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 127



APENDICE A. ESQUEMAS DE DETECCION COHERENTE
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Figura A.4: Espectro de frecuencia empleando deteccion coherente intradina.

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 128



APENDICE B

Efectos de Degradacion en Sistemas

Opticos Coherentes

129



APENDICE B. EFECTOS DE DEGRADACION EN SISTEMAS OPTICOS
COHERENTES

B.1. Introduccion

El objetivo del presente apéndice es introducir los diferentes mecanismos de degrada-
cion que se encuentran en un enlace tipico de alta velocidad por fibra 6ptica. Para ello,
se tomara como punto de partida una red enrutada opticamente, a partir de la cual, me-
diante justificadas consideraciones, se arribara a un enlace entre dos transceptores épticos
coherentes. Esto permitira diagramar el modelo de canal de la Fig. B.13 que se considerara
a lo largo de esta Tesis. El mismo sera extendido en detalle en el Capitulo 2, en la Fig.

2.1, para poner de relieve los efectos de degradacion presentes en la portadora optica.

B.2. Enlaces 6pticos de comunicaciones

Los primeros sistemas de transmision por fibra optica de alta velocidad estaban pro-
vistos de enlaces punto a punto multiplexados en longitud de onda ( Wavelength Division
Multiplezing (WDM)) [62]. En estos un grupo de canales se propagaban de manera con-
junta a través de un mismo camino 6ptico. Desde estos primitivos sistemas WDM punto a
punto, las redes 6pticas han experimentado progresivos cambios evolutivos, incorporando
nuevas tecnologias y a la vez adoptando complejas topologias de interconexién. Aun asi
esta ultima propiedad careceria de utilidad practica sin la capacidad de gestionar y di-
reccionar el trafico entre los diferentes nodos de la red. La incorporacién de multiplexores
6pticos de carga y descarga configurable (Reconfigurable Optical add-drop Multiplexers
(ROADM)) permite ahora enrutar, en forma dindmica, el trafico a nivel éptico entre los
diferentes nodos de la malla de interconexién. De esta manera, nos encontramos en pre-
sencia de las redes enrutadas opticamente (Optically Routed Networks (ORN)). La Fig.
B.1 brinda una perspectiva simplificada de las ORN actuales.

Un aspecto de particular importancia en el diseno de una ORN es la minuciosa pla-
nificaciéon del orden jerdrquico de la red de acuerdo al nivel de trafico que manejen los
nodos. De esta manera, los nodos de menor jerarquia por su bajo trafico se suman a nodos

de mayor jerarquia denominados nodos centrales. Luego, los nodos centrales son enlaza-

Figura B.1: Estructura de una red enrutada dpticamente (ORN).
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Fibra Optica

Figura B.2: Estructura de un segmento ORN.

dos para conformar una ORN central al igual que en la Fig. B.1. La granularidad de los
canales WDM tiene un importante efecto en el diseno de la ORN, dado que la capacidad
de ruteo de los ROADM no puede ser menor que la granularidad de los canales WDM, si

se quiere evitar incurrir en costosas conversiones o6ptico-electrénico-optico.

Una vez planteado el escenario global, un segmento ONR se puede representar de
acuerdo a la Fig. B.2 [62, 12]. Desde la perspectiva del usuario (por ejemplo, Tx1 a Rx1),
la ONR es un medio transparente en lo referente a ruteo y asignacion de longitud de onda
A. Los usuarios individuales no tienen acceso a otros canales WDM en los extremos Tx y
Rx, dado que esto implicaria el intercambio de la totalidad del campo 6ptico entre todos
los transponders fisicamente separados a grandes distancias. Sin embargo, como se vio en
la Fig. B.1, multiples longitudes de onda pueden compartir el mismo segmento de fibra
optica en su trayecto desde un nodo a otro y producir distorsion entre ellas a causa de
mecanismos no lineales como el efecto Kerr. En funcién de esto y, para hacer mas objetivo
el andlisis, es posible simplificar el enlace al de una sola longitud de onda, al cual se le
suma la interferencia de los canales WDM proximos a causa de las no linealidades del
medio. Por lo tanto, es posible reorganizar el esquema de la Fig. B.2 como se muestra a
continuacion en la Fig. B.3, en donde I(¢) es el término de interferencia introducido por los
canales WDM colindantes y Hg(f) representa el efecto del filtrado pasa banda generado
por los multiplexores épticos en los ROADM.

Figura B.3: Estructura general de un enlace de fibra dptica.
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B.3. Atenuaciéon por material

La fraccién del ancho de banda de la fibra que puede ser utilizada para transmisiones de
larga distancia se encuentra en el rango de longitudes de onda de los ~1300 a ~1700 nm, en
donde las pérdidas son consideradas moderadas a bajas, menores a 0.35 dB/K'm tal como
se puede observar en la Fig. B.4 [62]. Este rango, se corresponde con el ancho de banda
total del canal de ~54 T'Hz. En implementaciones précticas, el ancho de banda utilizable
se encuentra limitado por el ancho de banda de la tecnologia de amplificacion, esto es
en el orden de 5 a 10 THz como en el caso de los amplificadores EDFA. Sin embargo,
es posible utilizar multiples tecnologias en simultaneo para conformar amplificadores y
sistemas de transmisiéon multibanda.

El nivel de atenuacién de la fibra depende principalmente de la pureza del material
utilizado en la construccion y de la longitud de onda de luz transmitida, tal como se

presento en la Fig. B.4. En general, las causas de atenuacién se clasifican en dos grupos:

» Atenuacion por absorcion: Se debe a impurezas tales como iones metalicos o agua

que absorben la luz y la convierten en calor.

» Atenuacion por difusion (scattering): Se manifiesta como reflexiones del material,
debido a las irregularidades submicroscopicas ocasionadas durante el proceso de

fabricacion.

Estos fenémenos suelen clasificarse como fenémenos internos debido a que se generan por
la constitucion interna de la fibra. No obstante, existen factores externos que contribuyen
a la atenuacion de la senal. Estos son, por ejemplo, los mecanismos utilizados al momento
de la instalacién de la fibra. El principal factor externo que afecta el desempenio de la
fibra son las deformaciones mecanicas, dentro de las cuales, las mas destacadas son las
curvaturas.

Es posible cuantificar la pérdida total de un enlace de fibra 6ptica en términos de su
longitud. Por lo tanto, para una fibra de longitud L, cuya pérdida en dB por kilémetro es
a4, la pérdida total de la fibra estara determinada por aygL y por ello la relacién entre

la potencia transmitida Pr y la potencia recibida Pg obedece a la siguiente ecuacion:
P
agpl = 101logg L (B.1)
Pr

Despejando la potencia recibida:

agpL
0,

Pr = Pr10” (B.2)

Luego, entre la potencia transmitida y la potencia recibida existe una relacion ex-

ponencial que depende de la atenuaciéon que se produce en la fibra. Los repetidores o
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Figura B.4: Dependencia espectral de las pérdidas en la fibra optica. Fibra monomodo es-
tandar (Standard single-mode fiber SSMF). Fibra con compensacidn del pico de absorcion
del agua (Allwave).

amplificadores 6pticos incrementan la intensidad de la senal para superar los efectos de
atenuacion. Esto aumenta, en gran medida, el rango maximo alcanzable de comunicacion

mejorando el desempeno del sistema.

B.4. Ruido 6ptico

Al igual que en otros sistemas de comunicacion, la presencia de ruido es ineludible
e impacta en forma directa en el desempeno del sistema en general. Los sistemas 6pti-
cos coherentes poseen diversas fuentes de ruido, algunas de las cuales se mencionaran y
desarrollaran a continuacion.

Como se verd, a pesar de la diversidad de fuentes de ruido presentes, el ruido de emision
esponténea por amplificacién (del Inglés Amplified Spontaneous Emission (ASE)) resulta

ser el de mayor influencia en el desempeno del receptor.

B.4.1. Ruido de batido

En comunicaciones opticas, el término “ruido de batido” se emplea para hacer refe-
rencia a la componente de ruido asociada a la senal fotodetectada, que tiene origen en la
mezcla o batido de dos campos 6pticos, en donde al menos uno de ellos es considerado
como un proceso estocastico.

Haciendo referencia a las ecuaciones (2.17) y (2.18), el segundo término de la senal a
la salida del demodulador es el término de ruido de batido entre el oscilador laser local y
el campo optico de ruido. Las componentes del ruido de batido generadas por la mezcla
de la senal y el campo 6ptico de ruido y la mezcla del campo 6ptico de ruido consigo

mismo (ver. Ec. (2.15) y (2.16)) son totalmente suprimidos si el detector se encuentra
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adecuadamente balanceado. La conversion lineal de campo 6ptico al régimen eléctrico de
la senal de informacién y el ruido, implica que la estadistica del campo 6ptico de ruido se
preserva completamente. En particular, esto significa que un proceso Gaussiano complejo
circularmente simétrico en el dominio 6ptico posee las mismas caracteristicas estadisticas
en el dominio eléctrico (tal es el caso del ruido ASE). Esta transformacién lineal, de senal
y ruido éptico a sefial y ruido en el dominio eléctrico, utilizando un oscilador laser como
una referencia de fase perfecta, es el principal factor sobre el cual estriba la demodulacion
coherente respecto a la deteccién directa. La demodulacién directa mediante uno o mas
interferémetros de retardo no permite preservar las propiedades de Gaussianidad en el
ruido.

La varianza de ruido de batido queda determinada de la siguiente manera (ver [62]

para una perspectiva mas detallada):
Oy = 4SpNoPro B, (B.3)

donde S% es la capacidad de respuesta del fotodiodo, Ny es la densidad espectral del
campo de ruido 6ptico mientras que Pro y B. son la potencia 6ptica del oscilador local y
el ancho de banda equivalente del receptor incluyendo conversién optoelectronica y filtro

acoplado, respectivamente.

B.4.2. Ruido de disparo

El ruido de disparo es una manifestacién directa de la naturaleza cuantica de la luz y
se percibe como una fluctuaciéon de la corriente fotonica detectada inclusive si la fuente
del campo 6ptico es de origen deterministico. El ruido de disparo no puede ser obtenido
en forma directa en sistemas de comunicaciones a través de ecuaciones de Maxwell. Su
entendimiento requiere al menos un modelo simplificado de la interacciéon entre la luz
y la materia. Por ejemplo, sea P la potencia constante de un laser ideal sin modular
una cantidad deterministica, la cual idealmente resultarda en una fotocorriente constante
y también deterministica. Sin embargo, si se consideran las caracteristicas cuanticas de
la luz y su interaccion, la fotocorriente generada por esta fuente de radiacion presentard
fluctuaciones aleatorias. En general, la estadistica de esta fluctuacion es comtinmente

aproximada como Poisson con varianza
2 _
Udisp - 2€SDPBea (B4)

en donde e es la carga elemental. Si la potencia éptica varia en el tiempo, como sucede
en cualquier sistema de comunicacion, el proceso de ruido de disparo también varia en

el tiempo y por lo tanto no es estacionario. caso contrario es del ruido de batido que es
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totalmente cancelado en el receptor balanceado ideal. El ruido de disparo es generado
por la potencia éptica total que alcanza a cada fotodetector. De esta manera, debido a la
independencia estadistica de la interacciéon entre luz y materia en los detectores, dichas
fluctuaciones se suman estadisticamente. Por lo tanto, la varianza del ruido de disparo se

puede expresar como
Tisp = 26Sp[|Es(t) + N(t)] + | Epo(t) "] Be. (B.5)

En consecuencia, es posible observar su caracteristica no estacionaria. No obstante, se
puede hacer arbitrariamente estacionario el ruido de disparo incrementando la potencia
de oscilador local laser, en donde |Fro(t)| = PrLo pasa a ser el término dominante. En
el limite Pro > Ps, Py, donde P, y Py representan la potencia del campo éptico de la

senal y el ruido respectivamente. Y por lo tanto la Ec. (B.5) se reduce a
0hisp = 26SpProBe. (B.6)

Y a su vez, en alta potencia del laser local, el ruido de disparo puede hacerse converger

de su naturaleza Poisson a Gaussiana [62].

B.4.3. Influencia del ruido de batido y el ruido de disparo

Una vez definidas las varianzas del ruido de batido y disparo respectivamente, resulta
de particular interés considerar la influencia relativa de ambos ruidos. A partir de (B.3)

y (B.6) la relacion de varianzas es:

O _ 4ShNoPioB.
Ugisp 2€SDPL()B@
2Ny
= = B.7
o (B.7)

Asumiendo que Sp = e/hf es la responsividad de un fotodetector con eficiencia cudntica
perfecta y unitaria, h es la constante de Plank y f es la frecuencia 6ptica. Como se puede
observar en (B.7) la relacién es independiente de la potencia del oscilador local Pro y
el ancho de banda del receptor. Si al mismo tiempo se considera que la distribucién de
las etapas de amplificacién éptica es ideal, la densidad espectral de ruido Ny dado por
KrhfaL. De esta manera, sustituyendo en (B.7) es posible deducir que el ruido de disparo
es despreciable cuando al. >> 1 donde « es el coeficiente de atenuacion de la fibra optica
v L es la longitud del enlace, condiciones bien satisfechas para cualquier enlace razonable

de fibra optica y que hacen posible despreciar el ruido de disparo en el anélisis.
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B.4.4. Ruido térmico y electrénico

En la practica los receptores se encuentran fundamentalmente asociados a ruido tér-
mico como asi también a otras fuentes de ruido puramente electrénico, como puede ser
el ruido de disparo de un transistor, ruido 1/f, etc. En general todas estas fuentes, esta-
disticamente independientes, pueden ser enmarcadas bajo el titulo de ruido electrénico.
Como se vio previamente, la varianza del ruido de disparo como la del ruido de batido
se pueden incrementar arbitrariamente eligiendo la potencia del oscilador laser local lo

suficientemente grande, haciendo que el ruido electronico sea despreciable.

B.4.5. Ruido ASE

Como se menciond en el contexto de la Fig. B.4, el coeficiente de atenuacion de la
fibra éptica agp se encuentra en el rango ~ 0,2 dB/Km en la regiéon de 1550 nm. Para
un enlace de 2000 K'm la pérdida acumulada es aproximadamente 400 dB, lo que se
traduce en una increible atenuacién de la potencia 6ptica de alrededor de 10%° veces.
Claramente, tales niveles de atenuacioén no pueden ser compensados con valores razonables
de potencia transmitida, inclusive dejando de lado el impacto de los efectos no lineales de
la fibra. Por lo tanto, es necesario recurrir a alguna técnica de amplificacion optica a lo
largo del enlace si se desea evitar costosas conversiones de dominio 6ptico a electrénico
y viceversa, habitualmente denominadas regeneraciones. Sin embargo, los amplificadores
opticos producen, en conjunto con la amplificacion de la senal, la amplificacién del ruido
de emisién espontanea amplificada (ASE).

La emisién espontanea es el resultado de la transicion espontanea de un estado de
excitacion a un estado de baja energia en un medio fisico, el cual es seguido de la emision
de un fotén. Al mismo tiempo, la emision estimulada es responsable de la amplificacion
del foton a lo largo del amplificador 6ptico. Dado que la emision estimulada tiene lugar
en forma aleatoria, cada fotéon de la senal que pase a través de un amplificador 6ptico
experimentard un factor de multiplicacién aleatorio, sumado a otros fotones en la mis-
ma condicién. Las fluctuaciones del campo Optico resultantes de la interacciéon cuantica
mecanica se resumen bajo el término de ruido ASE. Afortunadamente, a lo largo de la bi-
bliografia se ha demostrado que el ruido ASE puede ser representado por un campo 6ptico
aleatorio con propiedades de ruido aditivo Gaussiano [62, 29, 98, 99]. Esta equivalencia
permite modelar el ruido ASE como un proceso circularmente simétrico Gaussiano por lo

que puede ser caracterizado completamente por su funciéon de autocorrelacion,

EﬂW@ﬂNW%#H::NfE&z—%ﬁ@—ﬂ% (B.8)

donde N sk es la densidad espectral de potencia del ruido ASE luego de una transmision
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Figura B.5: Esquemas de amplificacion basado en: (a) EDFA (b) Raman.

a una distancia L y ¢ es el funcional de Dirac con parametros temporal y espacial t y z
respectivamente.

Un esquema de amplificacién tipicamente utilizado en comunicaciones épticas consiste
en la insercion periddica de etapas de amplificacién discretas a lo largo del enlace 6ptico,
ver Fig. B.5 (a). En este esquema de amplificacion periddica de la sefial se utilizan amplifi-
cadores EDFA que, por lo general, incluyen aisladores épticos que permiten la propagacién
en un solo sentido haciéndolos unidireccionales. La separacion tipica entre amplificadores
EDFA se encuentra en el rango de los 40 K'm a 120 K'm, dependiendo del tipo de red.
Este rango de distancias se corresponde con un rango de atenuacién por propagacion que
va desde ~8 dB hasta ~24 dB entre etapas de amplificacion.

Para mejorar la relacion sefial a ruido éptica (OSNR) mads alla de las capacidades de
los amplificadores EDFAS, es posible convertir las caracteristicas pasivas de la fibra optica
en un medio de amplificacién introduciendo bombas de potencia éptica, como se puede
apreciar en la Fig. B.5 (b). Este tipo de bomba éptica provee ganancia a lo largo de la
fibra a través de un proceso fisico denominado esparcimiento estimulado Raman (SRS)
evitando la pérdida de potencia de la senal.

La densidad espectral de potencia de ruido por cada estado de polarizacién para
un escenario con amplificacién EDFA (NFZI4) al final del enlace compuesto por Ny

amplificadores espaciados L4 se encuentra dada de la siguiente manera
NEEFA = Ny (54 = 1) hfyn, (B.9)
donde « es el coeficiente de pérdida de la fibra expresado

Q4B
= = B.10
“ 10logyg(e)’ ( )

y nsp < 1y hf, son el coeficiente de emisién espontdnea y la energia del fotén, respecti-
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vamente.

En el caso de la amplificacién distribuida Raman (DRA) ideal, donde la ganancia
Raman compensa las pérdidas de la fibra continuamente, se mantiene una potencia pro-
medio de la senal constante a lo largo del enlace. La densidad espectral de potencia de
ruido (NDE4) se puede derivar a partir de (B.9), considerando N4 = L/L 4 donde L es la

longitud del enlace y tomando limite para N4 — oo, por lo tanto
NEES = aLhf,Kr, (B.11)

donde ng, es reemplazada por el factor de ocupacién del phonon K7 ~1.13 para amplifi-

cacion Raman [62].

B.4.6. Dispersion doble Rayleigh

En general la dispersién debida al efecto Rayleigh puede ser una importante fuente
de pérdidas en la fibra. Sin embargo, esta también puede ser una importante fuente de
ruido. Esto es asi debido a que una fraccion de la senal transmitida se dispersa por efecto
Rayleigh, es reflejada y capturada en un modo de propagacion de la fibra pero en sentido
opuesto al de la senial. A su vez, una fraccion de esta luz que se propaga en sentido opuesto
se dispersa nuevamente por efecto Rayleigh y es recapturada con la sefial y en el mismo
sentido de propagaciéon. Este efecto es denominado “double Rayleigh backscatter” (DRB).
El DRB se distribuye a lo largo de toda la fibra creando ecos continuos que actiian como
interferencia multi camino (MPI) en la senal y debido a que su amplitud y fase no son
conocidas se considera el MPI como una fuente de ruido.

La potencia del DRB en una fibra con pérdidas y con un coeficiente de pérdida por

efecto Rayleigh ag estd dada por:

el _2(g —a)L — 1

Pprp = Py(agS)? Hg—ay ;

(B.12)

donde Py, es la potencia de la senal de entrada a la fibra de longitud L, mientras que S
es el coeficiente adimensional de recaptura y dispersion inversa, que define la cantidad de
luz dispersa que es recapturada en el modo de propagacion para una fibra en particular.
Los parametros g y « representan la ganancia distribuida y las pérdidas de la fibra por
unidad de longitud respectivamente, asumidos constantes a lo largo de la fibra.

A partir de (B.12), para amplificacion distribuida Raman ideal donde g — « es posible

obtener
(OéRS) 2L2

2

Dependiendo de la longitud de la fibra L, la potencia Pprp puede representar una

Pprp = P (B.13)
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Figura B.6: Cantidades involucradas en la definicion de (a) relacion senala a ruido (SNR),
(b) relacion senal a ruido dptico (OSNR). Ruido aditivo Gaussiano (AWGN).

fraccion significativa de la P, y de esta manera limitar el desempefio de la amplificacion
Raman con ganancias elevadas. Es importante observar que el DRB depende cuadratica-
mente de la longitud de la fibra, por lo tanto, el DRB pude ser reducido dréasticamente si
se insertan aisladores 6pticos, dividiendo asi el enlace de longitud L en N;so segmentos

de longitud L/N;so, por lo que (B.13) puede reescribirse como

(aRS)2L2

P == Pz )
DRB 2N[SO

(B.14)
de modo que, haciendo Nygo suficientemente grande, es posible reducir el DRB a niveles
arbitrariamente bajos al igual que su impacto respecto al ruido ASE.

Por estos motivos es posible concluir que el ruido ASE puede ser considerado el ruido

fundamental y limitante en el desempefio de los sistemas 6pticos de comunicaciones.

B.4.7. Relacion senal a ruido 6ptica

Como en todo sistema de comunicacion, resulta conveniente introducir un pardmetro
de desempefio. En comunicaciones 6pticas dicho pardmetro de desempeno se define como

la relacién senal a ruido éptico (OSNR) y se calcula de la siguiente manera:

P

OSNR = m, (B.15)
en donde P es la potencia total promedio del simbolo de informacién en una sola polari-
zacion, Nagg es la densidad espectral de potencia de ruido ASE dada por (B.9) ¢ (B.11)
y Bres es el ancho de banda de referencia, usualmente establecido en 12.5 GHz, corres-
pondiente a la resolucién de ancho de banda de 0.1 nm de los analizadores de espectro
optico en la region de 1550 nm. En la Fig. B.6 se presenta un esquema de las cantidades
involucradas en la definicién de la OSNR, en comparaciéon con las cantidades correspon-

dientes a la definicién de SNR. Tomando como referencia la definicién clasica de de SNR
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de comunicaciones digitales

E P
SNR = = ,
Nasg  NaspRs

(B.16)

donde Es y Ry = 1/T se definen como la energia del simbolo de informacion y la tasa de

simbolo respectivamente. Sustituyendo (B.16) en (B.15) tenemos,

R
OSNR = SNR—=, (B.17)
ref
o en decibelios R
OSNRdB :SNRdB—{—lOlog <BS ) s (B18)
ref

donde la diferencia radica en el factor de normalizacién B¢
Por lo tanto, la estructura del enlace de la Fig. B.3 se puede reestructurar de la

siguiente manera, como en la Fig. B.7

Figura B.7: Estructura general de un enlace de fibra dptica coherente incorporando ruido
ASE.

B.5. Filtrado 6ptico

Existen dos clases de filtros 6pticos que afectan la senal en su paso a través de la fibra
6ptica. Por un lado, se encuentra el proceso de filtrado pasa todo asociado a la dispersion
cromatica que se origina a partir de la naturaleza dispersiva de la fibra. Mientras que, por
otro lado, se encuentra el proceso de filtrado pasa banda propio de los ROADM necesario
para separar las rutas individuales en funcién de la longitud de onda de la luz en las
ORN. Ambos tipos de filtrados tienen naturalezas diferentes e impactan de plano en el

desempeno del sistema de comunicacion optico.

B.5.1. Dispersion cromatica de la fibra

La dispersién cromética (CD) en fibras épticas monomodo se origina debido a la
dependencia espectral del indice de refracciéon de la fibra. Esta dependencia provoca el
ensanchamiento en tiempo del pulso 6ptico de informacién y en consecuencia genera in-
terferencia intersimbolo (ISI). Por lo tanto la dispersién cromatica limita la distancia

méaxima de transmisién sin regeneracién o compensaciéon [63].
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La velocidad con la que la fase de cualquier componente en frecuencia de una onda

viaja a lo largo de la fibra es igual a

C

v(f) = nnlf)’ (B.19)

donde v, es la velocidad de fase de una componente espectral y n es el indice de refraccion
del material. Como el indice de refraccién n es mayor que 1, la velocidad de propagacion
de la luz en la fibra es inferior a la del vacio. En el caso de las fibras monomodo, las
principales causas de dispersion son el material y la dispersiéon por guia de onda. En el
ultimo caso, no toda la luz queda confinada al nicleo de la fibra y parte del campo se
propaga sobre el revestimiento que posee un indice de refraccién diferente. Mientras que,
la dependencia del indice de refraccién en la frecuencia es denominado dispersion del

material y su impacto en una sefial modulada se expresa en la componente de modo de

propagacion
_2nf
B(f) - Vp(f)
= () (B.20)

La dependencia con la frecuencia de 5(f) puede ser aproximada en forma polinémica,

mediante expansion en series de Taylor,

1 1
B(f) =~ Bo+Bilf = fo) + 552(f — fo)? + 633(f —fo)’ + ... (B.21)
donde [ se define como la k-esima derivada de 3 respecto a la frecuencia
o3
Bk an,Jf:fo (B.22)

En el contexto de la propagacién de un pulso en un segmento de fibra 6ptica, el término
Bo en [1/K'm]| representa un corrimiento de fase constante, mientras que /31 en [ps/Km] se
corresponde con la velocidad de propagacion o grupo de la envolvente del pulso v, = 1//;.
El término de segundo orden (5 define la aceleracién de las componentes espectrales en
el pulso, conocido como la dispersion de la velocidad de grupo (GVD) en [ps*/Km]. El

término de tercer orden 33 en [ps®/Km] es conocido como la pendiente de GVD.

En comunicaciones épticas es habitual utilizar los términos de dispersiéon (D) y la
pendiente de dispersion (S), que define el cambio de la GVD y la pendiente de la GVD

respecto a la longitud de onda respectivamente. Ambos parametros se relacionan con [,
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Figura B.8: Dispersion en funcion de la longitud de onda de diferentes tipos de fibras
opticas comunmente empleadas en comunicaciones.

y B3 de la siguiente manera:

0B 2mc
p - W ey (B.23
oD 2me Tc
S = ﬁzﬁ(ﬁvaTﬁi&) (B.24)

En donde D tiene unidades [ps/nm/Km] y S [ps?/nm/Km]|. La longitud de onda
en la cual D se hace cero se denomina longitud de onda de cero dispersion (\g). Es la
longitud de onda en la cual la dispersion por guia de onda y del material poseen igual
magnitud pero signos opuestos. Es habitual emplear el término “dispersiéon cromatica”
para hacer referencia a la dispersiéon de la fibra. Sin embargo, esto no es correcto, dado que
la dispersion cromética implica que las diferentes componentes espectrales se propagen con
diferentes velocidades. La dispersion en la fibra se vincula con la dispersion de la velocidad
de grupo y no con la velocidad de grupo de las diferentes componentes espectrales. En
la Fig. B.8 se puede observar la variacion de la dispersion de la fibra en funcion de la
longitud de onda [63]. Una caracteristica distintiva es que la variaciéon de la dispersién
con la frecuencia, como la pendiente de dispersién, puede ser manipulada para no tener
dispersién sobre un amplio rango de frecuencias. Sin embargo, por lo general se evita la
utilizacién de la zona de dispersion cero debido a que los efectos de las no linealidades

son magnificados dramaticamente.

De acuerdo a esto y retomando el modelo de la Fig. B.7, la dispersion de la fibra se
puede introducir como un proceso de filtrado pasa todo y con respuesta en fase dependiente

de la frecuencia [29, 63|, como en la Fig. B.9.
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Figura B.9: Segmento ORN simplificado incorporando procesos de filtrado. Hop(f) Ter-
mino de dispersion cromdtica. Hg(f) Término de filtrado en el ruteo dptico.
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Figura B.10: Efecto de la concatenacion de filtros pasa banda : (a) roll-off de amplitud
pronunciado (b) filtro éptico idealizado.

B.5.2. Filtrado en el ROADM

El enrutado de canales individuales WDM en una ORN requiere de la utilizacién de
filtros pasa banda 6pticos en los ROADM. El niimero de ROADM necesarios para enrutar
una senal desde el extremo transmisor hacia el extremo receptor como en B.1 es variable
y por lo tanto una gran cantidad de filtros pasa banda pueden resultar concatenados. Las
caracteristicas del moédulo de la respuesta en frecuencia de los filtros empleados afecta el
resultado del proceso total de filtrado. Como se puede observar en la Fig. B.10 (a) la caida
suave debido al factor de roll-off del filtro puede resultar en un angostamiento espectral
considerable. Sin embargo, si la respuesta en frecuencia del filtro es mas abrupta Fig. B.10
(b), lo que deja fuera de banda a los canales aledanos, el efecto de angostamiento puede
ser evitado. Es necesario aclarar que este tipo de respuesta en frecuencias no es posible de
lograr en la préactica debido a su caracteristica no causal. No obstante, es posible obtener
aproximaciones eficientes utilizando filtros FIR con retardos moderados con el propdsito

de alcanzar la causalidad.

Dada la independencia de la dispersién cromética y el filtrado ROADM, es posible

conglomerar ambos procesos de filtrado en

H(f) = Hep(f)Hr(f)- (B.25)

Finalmente, el modelo de sistema se puede diagramar como en la Fig. B.11
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Figura B.11: Segmento ORN simplificado incorporando procesos de filtrado.

B.6. No linealidades de la fibra (Efecto Kerr)

El efecto Kerr recibe el nombre por John Kerr quien en 1875 observd cémo cambiaba
el indice de refraccion de un medio de transmisién cuando es atravesado por un campo
eléctrico, influenciado en ese caso externamente por un campo magnético. En el caso
particular de la fibra oOptica el campo electromagnético puede alcanzar intensidades del
orden de 1 GW/m? [62] provocando el cambio del indice de refraccion a través del efecto
Kerr. En general es posible diferenciar dos tipos de no linealidades Kerr: las instantaneas

y las no instantaneas.

B.6.1. No linealidades de Kerr instantaneas

El cambio instantaneo debido al efecto Kerr hace referencia a cambios rapidos del
indice de refraccién de la fibra en presencia de un campo eléctrico intenso. La propaga-
cion del campo eléctrico en presencia de pérdidas, ganancias, no linealidades de Kerr y

despreciando dispersion se puede expresar de la siguiente manera

E(zt —
OLC0) | (a=9) g 2B 1) = 0. (B.26)
0z 2
El coeficiente de no linealidad es
NoWg
— B.27
7 CAe f ’ ( )

donde ny es el indice de refraccion no lineal, wy, = 27 f es la frecuencia angular optica,

mientras que ¢y A,y son la velocidad de la luz y el drea efectiva de la fibra respectivamente.

La solucién exacta a la ecuacién (B.26) viene dada por

(x—g)

E(z,t) = E(0,t)e” 2

Zejd)NL(z)’ <B28)
donde la fase no lineal integrada ¢y (z) se define como
one(z) = Y[ E(0,1)*Leg(2), (B.29)

siendo vy L.y el coeficiente de no linealidad de la fibra y la longitud efectiva de la fibra
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respectivamente
L Lo comer B.30
ef(2) = ——m, .
)= (B.30)
con z representando la longitud de la fibra. Cuando las ganancias se compensan exacta-

mente con las pérdidas, esto es cuando g — o entonces Loy — 2.

De este modo, la componente de fase no lineal integrada en funciéon de una potencia

de senal arbitraria se define

owul(2) = [ AIE(s)ds (B.31)

B.6.2. No linealidades de Kerr no instantaneas

La componente no instantanea del efecto Kerr provoca la aparicion de dos procesos
adicionales denominados Brillouin y esparcimiento Raman en donde estos procesos pueden
ser espontaneos o estimulados por la presencia de una onda de entrada. Ambos fenéme-
nos pueden ser interpretados como ondas mecéanicas de baja frecuencia, para el caso del
Brillouin (phonon acustico) y de alta frecuencia para el esparcimiento Raman (phonon
optico).

Uno de los fenémenos mas importantes asociados a esparcimiento Brillouin estimulado
(SBS) es la amplificacion 6ptica en sentido inverso localizada espectralmente 10 GH z por
debajo de las componentes de la senial de informacién y con un ancho de banda aproximado
de 100 M Hz. Este tipo de amplificaciéon puede resultar perjudicial para la transmision,
sin embargo existen técnicas que permiten disminuir el efecto en cuestion. También el
esparcimiento Raman estimulado (SRS) provoca amplificacién éptica con mayor ancho de

banda, aproximadamente 10 THz. Ambos efectos son dependientes de la polarizacion.

B.6.2.1. Esparcimiento Raman estimulado intercanal

En los sistemas de transmision WDM la ocurrencia de SRS puede darse entre diferen-
tes longitudes de onda del espectro WDM, produciendo la amplificaciéon no homogénea del
espectro WDM, esto es, las componentes espectrales de alta frecuencia son disminuidas
y las componentes de baja frecuencia son amplificadas. Este tipo amplificacion resulta
perjudicial para el desempeno del sistema de comunicaciéon, sin embargo es posible com-
pensar tal desbalanse de amplificaciéon aplicando amplificaciéon en sentido inverso o pre
ecualizacion.

La amplificacién no homogénea es un efecto promedio de lo provocado por la SRS
inter canal. Algunas otras caracteristicas son variaciones de la potencia y polarizaciéon en

el tiempo lo que conlleva a variaciones de la ganancia temporales.
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Intra canal Inter canal
Senal a ruido Senal a senal Senal a ruido Senal a sefial
Amplificacion No linealidades
NLPN paramétrica SPM NLPN WDM
) ) SPM ) )
SPM-inducida XPM-inducida
MI ulso IXPM IFWM XPM FWM
NLPN a}’sla i NLPN

Figura B.12: Descomposicion de las no linealidades instantineas de Kerr. NLPN:ruido
de fase no lineal, SPM: auto modulacion de fase, NL: no lineal, MI: inestabilidad de
modulacion, XPM: modulacion cruzada de fase, FWM: four-wave mixing, IXPM: XPM
intra canal, IFWM: FWM intra canal .

B.7. Propagacion en la fibra 6ptica
La ecuacién que describe la evolucion del campo 6ptico E(z,t) y contiene:
» Canales WDM
» Amplificacién distribuida Raman ideal
» Ruido ASE

se puede representar por la ecuacién diferencial estocastica no lineal de Schrodinger

OF « Py O?F By PFE , ‘
2. - 3 j;ﬁ é)ﬁ - JIEPE 4+ jN(zt), (B.32)
~ — ~— No linealidad Kerr  Ruido ASE

Atenuacion Dispersion  Pendiente de dispersion

en donde los términos (o, f3 y v son los generadores de memoria y no linealidades en
el canal de fibra éptica. El término N(z,t) representa la generacién de ruido ASE para
amplificacion distribuida Raman ideal.

Las interacciones no lineales que resultan del efecto Kerr instantdneo se pueden clasi-
ficar en “intra canal” e “inter canal” y a su vez descomponer en interaccion senal a senal,
senal a ruido y ruido a ruido. A modo ilustrativo la Fig. B.12 presenta la descomposicion
en términos elementales de interaccion no lineal. Sin embargo, un anélisis pormenorizado
de tales interacciones queda fuera del foco de la presente Tesis y se recomienda al lector

los trabajos [62, 12, 63, 100].

B.8. Compensacién de la dispersion e interferencias

Como se menciond en la seccién B.5.1, es posible emplear fibras con coeficientes de

dispersion ajustados para diferentes zonas espectrales, lo que permite reducir la dispersion
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N(t)

S
™) & (=
Figura B.13: Segmento ORN equivalente aplicando compensacion electronica de la disper-
sion e interferencias.

acumulada a lo largo del enlace. Sin embargo, la baja dispersién exacerba la influencia de
los efectos no lineales. Al mismo, tiempo, como se menciond, es posible ajustar el coeficien-
te de dispersion para efectuar compensacion pasiva con segmentos de fibra, habitualmente
llamadas fibras de compensacién [63].

En el dominio digital es posible aplicar técnicas de procesamiento digital de senales
(DSP) para llevar a cabo compensacion activa de la dispersion, filtrado éptico pasa banda
como asi también dispersion por modo de polarizacién (PMD). Los métodos de ecualiza-
cién digital o compensacion electronica pueden ser aplicados tanto en el transmisor como
en el receptor eficientemente, respectivamente [29, 27, 64, 30, 26].

Otra alternativa es la utilizacién de la técnica de propagacién inversa (del Inglés back-
propagation) en el dominio digital para compensar los efectos de la interaccién no lineal
intra canal como asi también los efectos dispersivos (CD) sobre la senal. En ausencia de
ruido 6ptico y filtrado optico pasa banda es posible efectuar una compensacién perfecta.
La ecuacién de propagaciéon inversa se obtiene de (B.32) igualando a cero el término de
ruido ASE y haciendo z = —z. Esta técnica puede ser aplicada utilizando técnicas de
procesamiento digital de senales indistintamente en el lado receptor o transmisor [62].

En funcién de lo desarrollado, es posible dotar al transmisor o receptor con las herra-
mientas necesarias para compensar tales efectos dispersivos como asi también la interfe-
rencia generada por procesos no lineales intra canal. A su vez, las interacciones no lineales
sobre la senal no compensadas, se consideraran como una fuente de ruido que limitara la
capacidad del enlace [62].

De esta manera, es posible arribar a un modelo de sistema de comunicacién optica
coherente realista y que se ajuste, sin perdida de generalidad, al foco de la presente Tesis.

La Fig. B.13 representa el modelo de canal que se considera en lo subsiguiente.

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 147



APENDICE B. EFECTOS DE DEGRADACION EN SISTEMAS OPTICOS
COHERENTES

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 148



APENDICE C

Codigo RTL Verilog

149



10

11

12

13

14

15

16

17

18

20

21

22

23

24

26

27

28

29

30

31

32

33

34

35

36

37

38

39

40

41

42

43

44

45

APENDICE C. CODICO RTL VERILOG

//
// Filename

// Description
// Author
// Created On

// Last Modified By:
// Last Modified On:
// Update Count

// Status

—x— Mode: Verilog —x—
class_block.v
: Symbols Classification .
: P. Gianni, M. R. Hueda
Tue Dec 18 15:52:33 2012

2

Unknown, Use with caution!

module class block

#(

parameter INPUT SAMPLES 1 = 5,
parameter INPUT _SAMPLES 2 = 11,

parameter OUTPUT_ SAMPLES

I
o

parameter PARALLELISM = 80

)

input [(INPUT_SAMPLES 1xPARALLELISM) — 1 : 0] i_phase, // 80 = 5 bits

input [(INPUT _SAMPLES 1) — 1 : 0] i_nco, // 80 = 5 bits

output

);

localparam RHOL

(

input [(INPUT SAMPLES 2+PARALLELISM) — 1 : 0] i mag, // 80 x 11 bits
(
[

OUTPUT SAMPLES*PARALLELISM — 1 : 0] o_samples // 80 =z 5 bits

11°b10000011000;

localparam RHOU = 11’b11010100000;

localparam PIO4

57b10000;

localparam LSYM = 5°b00111;
localparam USYM = 5’b11001;

wire [OUTPUT SAMPLES«+PARALLELISM — 1 : 0] tmp_o_samples;

generate

genvar

ii;

for (ii=0;ii <PARALLELISM; ii=ii+1) begin:class_block_gen

wire
wire
wire

wire

tmp_mag;
tmp_mag 1;
tmp_mag g;
tmp_ ph;

wire [INPUT_SAMPLES_1-1:0] twos_comp_nco;
wire [INPUT SAMPLES 1-1:0] tmp_ calc;

wire [1

0] opcode;

assign tmp_mag | = (i_mag[(ii+1)«xINPUT_SAMPLES_2-1 —: INPUT_SAMPLES_2]
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assign tmp_mag g =

assign tmp_mag

>RHOL) ;

(i_mag[( ii+1)«INPUT_SAMPLES 2-1 —: INPUT SAMPLES 2]

<RHOU ) ;
(tmp_mag 1)7?((tmp_mag g)?(1’b1):(1’b0)

):(1°b0);

assign twos_comp_nco = (~i_nco)+{{(INPUT_SAMPLES 1-1){1’b0}},1’bl};

assign tmp_ calc

assign tmp_ph

assign opcode

i phase[(ii+1)«xINPUT_SAMPLES I-1 —: INPUT SAMPLES 1] +

twos__comp_ nco;
tmp_ calc [INPUTfSAl\/[PLESil— 1} ;
{tmp_mag, tmp_ph };

assign tmp_o_samples[( ii41)*OUTPUT _SAMPLES-1 —: OUTPUT_SAMPLES]
= (opcode==2"b10)?(LSYM): (( opcode==2’b11)7? (USYM): (PIO4));
end // block: class_block_gen

endgenerate

assign o_samples = tmp_o_samples;

endmodule // class_block
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//
// Filename

// Description
//

// Author

// Created On

// Last Modified By:
// Last Modified On:

// Update Count
// Status

—x— Mode: Verilog —x—

w_block__adder tree.v

input adders row.

: P. Gianni, M. R. Hueda

Wed Dec 19 02:13:56 2012

2

Unknown, Use with caution!

module w_block adder tree

#(

parameter INPUT SAMPLES 1 = 5,
parameter INPUT SAMPLES 2 = 13,

parameter OUTPUT SAMPLES = 13,
parameter INPUT LANES = 80
)

(

input [(INPUT SAMPLES 1«INPUT LANES) — 1

input [INPUT SAMPILES 2 — 1 : 0]
input [INPUT_SAMPLES 2 — 1 : 0]

input

input

output [OUTPUT SAMPLES — 1 : 0]

E

wire [INPUT_SAMPLES 2 — 1 : 0] ncop;
wire [OUTPUT_SAMPLES — 1 : 0] twos_comp_i_samples_2;
wire []NPUTfSAlV[PLESﬁl -1 : O] dif _samples []NPUTfLANES -1

reg [OUTPUT SAMPLES — 1 : 0] dif__phase_d;
reg [OUTPUT _SAMPLES — 1 : 0] full adder;
reg [OUTPUT_SAMPLES — 1 : 0] tmp_ dif samples

integer iis
generate
genvar ii;
//Phase compensation — Combinational path

0] i_samples,

i_reset,
clock ,

o_samples

b

: Adder tree with register in output samples and

// 80 x 5 bits
i_samples_2,//
i_samples_3,//

//
//
//

18 bits
13 bits
1 bit
1 bit
18 bits

for (1i=0;ii <INPUT_ LANES; ii=ii+1) begin: assign_vectot_to_matrix

wire [INPUT SAMPLES 1 — 1

assign twos_comp_i_ samples_ 3
= (~i_samples_ 3 [INPUT_SAMPLES 2 — 3 —: INPUT_SAMPLES_1]) +

0] twos_comp_ i samples_3;
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{{(INPUT_SAMPLES 1-1){1°b0}},1°b1};

assign dif_samples[ii]

= i_samples [(1i+1)«xINPUT_SAMPLES 1 — 1 —: INPUT_SAMPLES_1] +

twos__comp_i_samples_3;
end

endgenerate

//Tree adder — Combinational path
always@ ()
begin
full _adder = {OUTPUT SAMPLES{1’b0}};

for (jj=0;jj <INPUT_LANES; jj=jj+1) begin
tmp_ dif _samples = dif__samples[jj];

full adder = full_adder + tmp_ dif samples;
end
end
assign twos_comp_i samples 2 = (~i_samples_2)+
{{(OUTPUT_SAMPLES—1){1’b0}},1 bl };
assign ncop = full_adder + twos_comp_i_samples_2 + i_samples_3;

// Output registration
always@ (posedge clock)
begin
if(i_reset)
begin
dif phase_d <= {OUTPUT SAMPLES{1’b0}};
end
else
begin
dif _phase_d <= ncop;
end
end // always@ (posedge clock)

assign o_samples = dif_ phase d;

endmodule // adder_tree_v2
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//
// Filename :

// Description
// Author

// Created On
// Last Modified By:
// Last Modified On:
// Update Count

// Status

—x— Mode: Verilog —x—
f_block__adder_tree.wv

: Adder tree with register in output samples.
: P. Gianni, M. R. Hueda

Tue Dec 18 10:26:03 2012

1

Unknown, Use with caution!

module f block adder tree

1 bit
1 bit
18 bits

#(
parameter INPUT SAMPLES 1 = 5,
parameter OUTPUT SAMPLES = 13,
parameter INPUT LANES = 80
)

(
input [(INPUT_SAMPLES_1«INPUT_LANES) — 1 0] i_samples, // 80 = 5 bits
input i_reset, //
input clock, //
output [OUTPUT SAMPLES — 1 : 0] o_samples //
);

reg [OUTPUT SAMPLES
reg [OUTPUT SAMPLES
reg [OUTPUT SAMPLES

integer

— 1 : 0] full_adder;
— 1 : 0] full _adder_d;
— 1 : 0] tmp_1i_samples;

jis

// Tree adder — Combinational path

always@ (x)
begin

full_adder = {OUTPUT_SAMPLES{1’b0}};

for (jj=0;jj <INPUT_ LANES; jj=jj+1) begin

tmp_i_samples

full adder
end

end

= i_samples[(jj+1)xINPUT_SAMPLES 1 — 1 —:
INPUT_SAMPLES_1];
= full_adder + tmp_i samples;

// Output registration

always@ (posedge cloc

k)
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begin
if(i_reset)
begin
full adder d <= {OUTPUT SAMPLES{1’b0}};
end
else
begin
full adder d <= full__adder;
end
end // always@ (posedge clock)

assign o_samples = full adder_ d;

endmodule // f block_adder_tree
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//
// Filename

// Description
// Author

// Created On
// Last Modified
// Last Modified
// Update Count
// Status

module top_ typel
#(

—x— Mode: Verilog —x—
top__typel_ pll.v
: Top level imodule.
: P. Gianni, M. R. Hueda
: Wed Dec 19 12:52:00 2012
By:
On: ...
0

Unknown, Use with caution!

_pll

parameter INPUT SAMPLES 1 = 5,
parameter INPUT SAMPLES 2 = 13,
parameter INPUT SAMPLES 3 = 11,
parameter OUTPUT SAMPLES 1 = 5,
parameter OUTPUT_ SAMPLES 2 = 13,
parameter PARALLELISM = 80

)
(

input [(INPUT_SAMPLES 1+PARALLELISM) — 1 : 0] i_phase,
input [(INPUT_SAMPLES 3+«PARALLELISM) — 1 : 0] i_mag,

input

input

i_reset ,

clock

output [OUTPUT SAMPLES 2+xPARALLELISM — 1 : 0] o_samples

E

wire [INPUT_SAMPLES 2-1 : 0] nco;
wire [INPUT_SAMPLES 1xPARALLELISM—-1 : 0] o_ uclass_block;

reg [(INPUT_SAMPLES 1xPARALLELISM) — 1 : 0] phase_d;

class__block #(.INPUT_SAMPLES 1(INPUT_SAMPLES 1),
INPUT_SAMPLES 2(INPUT SAMPLES 3),
.OUTPUT _SAMPLES(OUTPUT SAMPLES 1),
.PARALLELISM (PARALLELISM ) )

uclass_ block (
5 bits

5 bits

5 bits

.i_phase(i_phase),

.i_mag(i_mag),
.i_nco(nco [INPUT_SAMPLES_2-3 —: INPUT_SAMPLES 1]),

.o_samples(o_uclass_block));

V]
/) 11
/)b
// 80
// 80 x

// 80 z 11
//

// 80 x
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assign nco = o_samples [PARALLELISM«OUTPUT _SAMPLES 2-1 —: OUTPUT_SAMPLES 2];

generate

genvar ii;
for (ii=1;ii <=PARALLELISM; ii=ii+1) begin:top_conections
wire [OUTPUT SAMPIES 2 — 1 : 0] tmp_o_sample w_mod;

wire [INPUT_SAMPLES 2 — 1 : 0] {_to_w_block;

if (ii==1) begin

assign f to w_block = {{(INPUT SAMPLES 2-INPUT SAMPLES 1){1’b0}},

o_uclass_ block [INPUT_SAMPLES_1-1 : 0]};
assign o_samples [OUTPUT_SAMPLES 2-1 : 0] = tmp_o_sample_w_mod;

// First \rho sinchronization respect to the
// tree adders registered output.
reg [INPUT SAMPLES 2 — 1 : 0] f to_w_block d;
always@ (posedge clock)
begin
if (i_reset)
f to w block d <= {INPUT SAMPLES 2{1°b0}};
else
f to_w_block_d <= f to_w_block;

end

w_ block_adder_tree #(.INPUT_ SAMPLES 1(INPUT SAMPLES 1), // &
INPUT_SAMPLES 2(INPUT_SAMPLES 2), // 183
.OUTPUT_SAMPLES(OUTPUT SAMPLES 2), // 13
.INPUT_LANES(ii)) /) 1

uw__block__adder_tree (.i_samples (phase_d [INPUT_SAMPLES_1-1:0]),

.i_samples_2(f to_w_Dblock _d),
.i_samples_3(nco),
.i_reset (i_reset),
.clock (clock),
.o_samples (tmp_o_sample_w_mod) );
end
else begin
f block adder_ tree #( .INPUT SAMPLES 1(INPUT SAMPLES 1), // &
.OUTPUT_SAMPLES(OUTPUT SAMPLES 2), // 13

INPUT LANES(ii)) /) 2 to 80
uf_block_adder_tree (.i_samples(o_uclass_block[ii*INPUT_SAMPLES 1-1:0]),

.o_samples (f_to_w_block),
.i_reset (i_reset),
.clock (clock));

w__block__adder_tree #(.INPUT_SAMPLES_1(INPUT_SAMPLES 1), // &
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INPUT_SAMPLES 2(INPUT SAMPLES 2), // 13
.OUTPUT_SAMPLES(OUTPUT _SAMPLES 2), // 13

INPUT_LANES(ii))

// 2 to 80

uw__block__adder_tree (.i_samples (phase_d[ii«INPUT_SAMPLES_1-1:0]),

.i_samples_2(f to_w_block),
.i_samples_3(nco),
.i_reset(i_reset),

.clock (clock),

.o_samples (tmp_o_sample_w_mod) );

assign o_samples [ ii*OUTPUT SAMPLES 2-1 —: OUTPUT SAMPLES 2]

= tmp_o_sample_w_mod;
end
end

endgenerate

// Input registration for W blocks.
always@ (posedge clock)
begin
if(i_reset)
begin
phase d <= {(INPUT_SAMPLES 1+xPARALLELISM){1 b0} };
end
else
begin
phase_d <= i_phase;
end
end // always@ (posedge clock)

endmodule // top_typel_ pll
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APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

>k >k >k >k ok ok sk sk ok ok sk sk ok ok sk sk sk ok ok sk sk ok 3k sk 3k ok sk sk ok ok sk sk ok ok skokok

Report : Summary Report
Design : top_typel pll
Version : G—2012.06—SP2
Date : Thu Dec 20 07:40:19 2012

>k >k >k >k ok ok sk sk ok ok sk sk ok ok sk sk ok ok ok 3k ok ok 3k 3k 3k 3k 3k 3k ok sk sk sk ok ok skokok

Elapsed time: 0 day(s) 00:28:29 hs

Frequency clock: 400.0 MHz

Timing Information

WNS: 0 ns

TNS: 0

Failing Endpoints: 0
Margin: NA ns

Cells Information

Combinational Cell Count: 86425
* Buf/Inv Cell Count: 28415
Sequential Cell Count: 2480

Leaf Cell Count: 88905

Design Area

Sequential Area: 7962.502450 um2
Combinational Area: 140288.398284 um2

Total Cell Area: 148250.900734 um?2

Check Design Summary

Shorted outputs (LINT—31): 159

Constant outputs (LINT—52): 80

Nets connected to multiple pins on same cell (LINT—33): 13
Unloaded nets (LINT-2): 320
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APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

Library Usage

Vth Group Cells Percentage
SVT 88905 100.00%
Vth Group Area Percentage
SVT 148250.90 100.00%
Counters

Number of Input Ports: 1281
Registered Inputs: N/A
Unregistered Inputs: 1281

Number of Output Ports: 1040
Registered Outputs: 1040
Unregistered Outputs: 0

Number of Clock Ports: 1

Number of Nets in Top: 9876

Number of Hierarchical Nets: 163916

Operating Conditions

Operating Condition Name: ssOp81v0c
Process: 1.00

Temperature: 0.00 C

Voltage: 0.81 V

Paths Summary

Rundir:
/projects /Work/pgianni /IMPLEMENTATION/SYN/synopsys_new/synthesis/adder_tree/
top_typel pll/e5 topo_3/dc
Out Data:
/projects /Work/pgianni /IMPLEMENTATION/SYN/synopsys_new/synthesis/adder_tree/
top__typel pll/e5_topo_3/dc/../outData
RTL Sources:
/projects /Work/pgianni /IMPLEMENTATION/SYN/synopsys_new/synthesis/adder_tree/
top_typel pll/e5 topo_3/dc/./override/verilog_list.lst
Include Path
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/projects /Work/pgianni /IMPLEMENTATION/SYN/synopsys new/synthesis/adder_ tree/

top_typel_ pll/e5_topo_3/dc/
Results Path:

/projects /Work/pgianni /IMPLEMENTATION/SYN/synopsys_new/synthesis/adder_tree/

top_typel pll/e5 topo_3/dc/results_ _Dec20 06:36:19
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APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

Information: Updating design information ... (UID-85)

K ok ok oK ok ok K ok oK K R oK K R KK K KK R KK K KK R KK R KK R KK R KK Kk
Report : timing
—path full
—delay max
—max_ paths 1000
Design : top__typel_pll
Version: F—-2011.09—-SP2
Date : Thu Dec 20 08:19:33 2012

>k >k >k >k ok ok sk sk ok sk sk sk ok sk 3k sk ok 3k 3k 3k sk 3k 3k 3k sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk ok skookok

x Some/all delay information is back—annotated.

Operating Conditions: ssOp81lvOc Library: tcbn28hpmbwp35ssO0p81v0c_ ccs

Wire Load Model Mode: Inactive.

Startpoint: i_phase[186]
(input port clocked by vir CLOCK)

Endpoint: top_conections_54 _ uf block adder_ tree/full adder d_ reg 9

(rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)
Path Group: I2R
Path Type: max

Point Incr Path
clock vir CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
clock network delay (ideal) 0.00 0.00
input external delay 0.50 0.50 f
i phase[186] (in) 0.01 0.51 f

uclass_block/i_phase[186] (class_block INPUT SAMPLES 15 INPUT SAMPLES 211

_OUTPUT _SAMPLES5 PARALLELISM80_TTIPLL 0)

0.00
uclass_ block /U877/ZN (OAI210PTREPBD1BWP35) 0.04
uclass__block /U1893/ZN (AOI210PTREPBD2BWP35) 0.05
uclass_block /U584 /ZN (OAI220PTPBDABWP35) 0.04
uclass_ block /U878/Z (XOR20PTNDS8BWP35) 0.06
uclass_block /U615/ZN (IND2XD6BWP35) 0.06

ES

*

0.51 f
0.55 r
0.60 f
0.64 r
0.70 r
0.76 f

uclass_block/o_samples[186] (class_block INPUT_SAMPLES_15_INPUT_SAMPLES

_211_OUTPUT_SAMPLES5_PARALLELISM80_TTIPLL_0)

0.00
U10539/Z (BUFFXDI12BWP35) 0.07
U10538/Z (BUFFXDI12BWP35) 0.05

ES

*

0.76 f
0.83 f
0.89 f

uclass_block/o_samples_186__ hfs_netlink_531 (class_block INPUT_ SAMPLES
_15 INPUT_SAMPLES_211_OUTPUT_SAMPLES5_ PARALLELISM80_TTIPLL_0)
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0.00 0.89 f
uclass__block /U1470/ZN (INVD12BWP35) 0.04 x 0.93 r
uclass_block/o_samples[189] (class_block INPUT_SAMPLES_15_INPUT_SAMPLES
_211_OUTPUT_SAMPLES5 PARALLELISM80 TTIPLL_0)

0.00 0.93 r
U14138/7Z (BUFFXD12BWP35) 0.05 = 0.98 r
top__conections_ 54 uf_ block_adder_tree/i_samples[189] (f_block_adder_tree
_INPUT_SAMPLES_15_OUTPUT_SAMPLES13_INPUT_LANES54 TTIPLL 0)

0.00 0.98 r
top__conections_ 54 uf block adder_ tree/DP_OP_161J17_126 393 U99/S (FAID4BWP35)

0.15 x 1.13 f
top_conections_ 54 uf block adder_tree/DP_OP_161J17_126_ 393 U83/S (FA1D4BWP35)

0.15 = 1.28 r
top__conections_54___ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U69/S (FAID4BWP35)

0.14 = 1.42 f
top_ conections_ 54 uf block adder_tree/DP_OP_161J17_ 126 393 U67/CO (FA1ID4BWP35)

0.14 =« 1.56 f
top_conections_ 54 uf block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U37/S (FA1D4BWP35)

0.15 = 1.71 f
top__conections_54___ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U382/Z (XOR20PTND4BWP35)

0.05 = 1.77 f
top__conections_ 54 uf block_ adder_tree/DP_OP_161J17_ 126_393 U381/Z (XOR20PTND4BWP35)

0.05 x 1.82 f
top__conections_54___ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U32/CO (FAID2BWP35)

0.15 = 1.97 f
top__conections_54___ uf_block_adder__tree/DP_OP_161J17_126_393_U19/S (FAID4BWP35)

0.15 = 2.11 r
top_conections_ 54 uf block adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_ U385/ZN (CKND2BWP35)

0.02 x 2.14 £
top__conections_54___ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U278/ZN (IND2XDI1BWP35)

0.02 x 2.15 r
top__conections_ 54 uf block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393 U273/ZN (TPND2D2BWP35)

0.03 =« 2.18 f
top_conections_ 54 __ uf block_adder_tree/DP_OP_161J17 126 393 U384 /ZN (ND20PTPAD4BWP35)

0.02 x 2.21 r
top__conections_54__ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U270/ZN (ND20PTPAD4BWP35)

0.02 = 2.23 f
top_ conections_ 54 uf block_ adder_ tree/DP_OP_161J17 126 393 U275/ZN (ND20PTPAD4BWP35)

0.02 x 2.24 r
top__conections_54___ uf_ block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U380/ZN (ND20PTPAD2BWP35)

0.02 = 2.26 f
top__conections_54___ uf_block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393_U379/ZN (ND20PTPAD2BWP35)

0.02 = 2.28 r
top_conections_ 54 uf block_adder_tree/DP_OP_161J17_126_393 U269/ZN (XNR20OPTND2BWP35)

0.05 = 2.33 r

top__conections_54___ uf_block_adder_tree/U5/Z (AN2D4BWP35)
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0.06 = 2.39 r

top__conections_54___ uf_block_adder_tree/full_adder_d_reg_9_ /D (SDFQOPTMADSBWP35)
0.00 = 2.39 r

data arrival time 2.39

clock CLOCK (rise edge) 2.50 2.50

clock network delay (ideal) 0.00 2.50

inter —clock uncertainty —-0.13 2.37

top__conections_ 54 uf block_ adder_tree/full adder_d_reg 9 /CP (SDFQOPTMADSBWP35)
0.00 2.37 r

library setup time 0.02 2.39

data required time 2.39

data required time 2.39

data arrival time —2.39

slack (MET) 0.00

Startpoint: i_phase[310]
(input port clocked by vir CLOCK)
Endpoint: top_conections_79__ uf block_ adder_tree/full adder_d_reg 11
(rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)
Path Group: I2R
Path Type: max

Point Incr Path
clock vir CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
clock network delay (ideal) 0.00 0.00
input external delay 0.50 0.50 r
i_phase[310] (in) 0.02 0.52 r

uclass_block/i_phase[310] (class_block INPUT SAMPLES 15 INPUT SAMPLES 211

_OUTPUT_SAMPLES5 PARALLELISMS80_TTIPLL 0)

0.00 0.52
uclass block /U1205/ZN (CKND2BWP35) 0.04 = 0.56
uclass block /U656/ZN (AORIOPTREPBD2BWPS5) 0.04 * 0.60
uclass_block /U152/ZN (OAI220PTPBDABWP35) 0.04 * 0.64
uclass_block /U565/ZN (XNR20PTND6BWP35) 0.07 = 0.72
uclass_block /U1203/ZN (TPND2D4BWP35) 0.06 x 0.78

uclass_block/o_samples[312] (class_block INPUT_SAMPLES_15_INPUT_SAMPLES
211 OUTPUT SAMPLES5 PARALLELISM80 TTIPLL 0 )

0.00 0.78
U14793/Z (BUFFXDI2BWP35) 0.06 = 0.84
U14790/Z (BUFFXDI2BWP35) 0.06 x 0.90

-

-k

T

T

T

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/i_samples[311] (f_block_adder_tree
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_INPUT SAMPLES 15 OUTPUT SAMPLES13 INPUT LANES79 TTIPLL 0)

0.00

0.90 r

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U365/S (FAID2BWP35)

0.19 =

1.09 f

top__conections_ 79 uf block adder_tree/DP_OP_236J10_ 125 8428 U300/S (FA1D2BWP35)

0.15 x

1.24 r

top__conections_79__ uf_ block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U285/S (FAID2BWP35)

0.19 =

1.42 f

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U278/S (FAID4BWP35)

0.13 =

1.55 f

top__conections_79__ uf block_ adder_tree/DP_OP_236J10_125_ 8428 U275/CO (FA1D4BWP35)

0.14 =

1.69 f

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428_ U206/CO (FAID4BWP35)

0.15 =

1.84 f

top__conections_79__ uf block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_ 8428 U133/CO (FA1D4BWP35)

0.13 =«

1.97 f

top_conections_79__uf block adder_tree/DP_OP_236J10_125 8428 U97/S (FA1D2BWP35)

0.08 =

2.06 r

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U393 /ZN

(ND20PTPADIBWP35)

0.03 =*

2.09 f

top__conections_79__ uf block_ adder_tree/DP_OP_236J10_125_ 8428 U396/ZN (CKND2BWP35)

0.03 =

2.12 r

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U392/ZN

(AOI210PTPBD2BWP35)

0.03 =*

2.15 f

top__conections_ 79 uf block adder_ tree/DP_OP_236J10_ 125 8428 U389/ZN

(OAI2IOPTREPBD4BWP35)

0.04 x

2.19 r

top__conections_79__ uf_block_adder_tree/DP_OP_236J10_125_8428 U382/ZN

(AOI2IOPTREPBD4BWP35)

top__conections_79__ uf block_adder_tree/DP_OP_236J10_125 8428 U3/ZN

(OAI2I0PTREPBDS8BWP35)

top__conections_79___ uf_block_adder_tree/U7/ZN (ND20OPTPAD6BWP35)

top__conections_ 79 uf block adder_ tree/Ul4/ZN (INVDSBWP35)

top_conections_79__ uf block adder_tree/full adder_d_reg 11 /D (SDFQOPTMADSBWP35)

data arrival time

clock CLOCK (rise edge)
clock network delay (ideal)

inter —clock uncertainty

0.06 = 2.25 f
0.07 = 2.31 r
0.04 = 2.36 f
0.03 = 2.38 r
0.00 = 2.38 r
2.38
2.50 2.50
0.00 2.50
—0.13 2.37
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184 top_conections_ 79 uf block adder_tree/full adder_d_ reg 11 /CP (SDFQOPTMADSBWP35)
185 0.00 2.37 r
186 library setup time 0.02 2.39
187 data required time 2.39
188

189 data required time 2.39
190 data arrival time —2.38
191

192 slack (MET) 0.00
193

194 Startpoint: top_conections_80__ uw_block adder_tree/dif phase_d_reg 1

195 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

196 Endpoint: top_conections_55__ uw_ block_adder_tree/dif phase_d_reg 12_

197 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

198 Path Group: R2R

199 Path Type: max

200

201 Point Incr Path
202

203 clock CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
204 clock network delay (ideal) 0.00 0.00
205 top__conections_80___ uw_ block adder_tree/dif phase d_reg 1 /CP (SDFQOPTMADSBWP35)
206 0.00 0.00 r
207 top__conections_80__ uw_block_adder_tree/dif phase_d_reg_1_/Q (SDFQOPTMADSBWP35)
208 0.12 0.12 f
209 top__conections_80___ uw_block_adder_tree/o_samples[1] (w_Dblock_adder

210 _tree_h_ 759 242 666_TTIPLL_0)

211 0.00 0.12 f
212 U8781/7Z (BUFFXD8BWP35) 0.05 = 0.17 f
213 U8756/7Z (BUFFXD12BWP35) 0.06 =* 0.23 f
214 U8747/7 (BUFFXDSBWP35) 0.06 = 0.29 f
215 top__conections_ 55 uw_ block_adder_tree/i_samples_3_1__ hfs netlink_ 932

216 (w_Dblock_adder_tree_h_623_ 242 751 TTIPLL_0)

217 0.00 0.29 f
218 top__conections_55___ uw_block_adder_tree/U405/Z (CKBD6BWP35)

219 0.07 = 0.36 f
220 top__conections_ 55 uw_ block_adder_tree/intadd_1541 U4 /CO (FA1D1IBWP35)

221 0.15 = 0.51 f
222 top__conections_ 55 uw_ block_adder_tree/intadd_ 1541 U3/CO (FA1D1BWP35)

223 0.08 = 0.59 f
224 top__conections_55__ uw_block_adder_tree/intadd__1541_U2/CO (FAIDIBWP35)

225 0.08 = 0.66 f
226 top__conections 55 uw_ block adder_tree/U321/Z (XOR3D1IBWP35)

227 0.13 x 0.79 f
228 top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U123/S (FA1D4BWP35)
229 0.13 = 0.92 r
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top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U97/CO (FA1D1BWP35)

0.12 = 1.04 r
top__conections_55__ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124_3254_U59/S (FAIDIBWP35)
0.16 = 1.21 f
top__conections 55 _ uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U56/S (FA1D1IBWP35)
0.14 =« 1.34 f
top__conections_55__ uw_ block_adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U51/S (FAIDIBWP35)
0.13 = 1.48 f
top__conections_55__ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U48/S (FAIDIBWP35)
0.14 =« 1.61 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U46/S (FA1D4BWP35)
0.09 = 1.70 r
top__conections_55__ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124_3254 U45/S (FAIDIBWP35)
0.09 x 1.79 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U9/CO (FA1D2BWP35)
0.13 =« 1.92 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U8/CO (FA1D2BWP35)
0.06 = 1.98 f
top__conections_55__ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124_3254 U7/CO (FAID2BWP35)
0.08 x 2.06 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U6/CO (FA1D2BWP35)
0.07 = 2.13 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U5/CO (FA1D2BWP35)
0.06 = 2.19 f
top__conections_55__ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124_ 3254 U4/CO (FAID2BWP35)
0.07 * 2.26 f
top_ conections 55 _ uw_ block adder_tree/DP_OP_392J25 124 3254 U3/CO (FA1D2BWP35)
0.07 = 2.33 f
top__conections_ 55 uw_ block_adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U311/ZN (CKND2BWP35)
0.02 x 2.35 r
top__conections_55___uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124 3254_U312/ZN (NR2XD1BWP35)
0.02 x 2.38 f
top__conections_ 55 uw_ block_adder_tree/DP_OP_392J25_ 124 3254 U315/ZN (MUX2NOPTD2BWP35)
0.04 = 2.42 r
top__conections_55___ uw_block_adder_tree/DP_OP_392J25_124 3254_U313/ZN (TPND2D2BWP35)
0.03 = 2.45 f
top__conections_55___uw_block_adder_tree/U4/ZN (INR2D4BWP35)
0.04 x 2.49 f
top__conections_ 55 uw_ block adder_tree/dif phase_d_reg 12 /D (SDFQOPTMADSBWP35)
0.00 = 2.49 f
data arrival time 2.49
clock CLOCK (rise edge) 2.50 2.50
clock network delay (ideal) 0.00 2.50
inter —clock uncertainty —-0.03 2.47

top__conections_55__ uw_block_adder_tree/dif_phase_d_reg_12_ /CP (SDFQOPTMADSBWP35)
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276 0.00 2.47 r
277 library setup time 0.02 2.49
278 data required time 2.49
279

280 data required time 2.49
281 data arrival time —2.49
282

283 slack (MET) 0.00
284

285

286 Startpoint: phase_d_reg 6__

287 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

288 Endpoint: top_conections_64__uw_ block_adder_tree/dif phase_d_reg 12_

289 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

290 Path Group: R2R

291 Path Type: max

292

293 Point Incr Path
294

295 clock CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
296 clock network delay (ideal) 0.00 0.00
297 phase_d_reg 6_ /CP (SDFQD2BWP35) 0.00 0.00 r
208 phase_d_reg 6_/Q (SDFQD2BWP35) 0.16 0.16 f
209 U10709/Z (CKBD6BWP35) 0.05 = 0.21 f
300 U10703/Z (BUFFXD6BWP35) 0.05 = 0.26 f
301 U10701/Z (BUFFXD8BWP35) 0.05 = 0.31 f
302 U10698/Z (CKBD4BWP35) 0.07 = 0.38 f
303 top__conections_ 64 uw__block_adder_tree/i_samples[6] (w_block_ adder_tree
304 _h 399 242 209 TTIPLL_0)

305 0.00 0.38 f
306 top__conections_64____uw_block_adder_tree/U270/ZN (INVDIBWP35)

307 0.05 = 0.43 r
308 top__conections_ 64 uw__block_adder_tree/intadd_2080_U4/CO (FA1D1IBWP35)

309 0.13 = 0.56 r
310 top__conections_64___uw_block_adder_tree/intadd__2080_U3/CO (FAIDIBWP35)

311 0.07 = 0.63 r
312 top__conections_ 64 uw_ block adder_tree/intadd_2080_U2/S (FAIDIBWP35)

313 0.09 x 0.72 f
314 top__conections_ 64 uw_ block_adder_tree/U200/ZN (INVDIBWP35)

315 0.02 x 0.74 r
316 top__conections_64__ uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U191/S (FAIDIBWP35)
317 0.17 = 0.91 f
318 top_ conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_ 124 6508 U171/S (FAID1BWP35)
319 0.14 = 1.05 f
320 top__conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 U156/CO (FAIDIBWP35)
321 0.13 = 1.18 f
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322

323

324

325

326

327

328

329

330

331

332

333

334

335

336

337

338

339

340

341

342

343

344

345

346

347

348

349

350

361

362

363

364

365

366

367

APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

top__conections_ 64 uw__block adder_tree/DP_OP_455J26 124 6508 U94/S (FA1D2BWP35)
0.08 = 1.27 r

top__conections_64___uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U87/S (FAIDIBWP35)
0.16 = 1.43 f

top__conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_ 124 6508_U83/CO (FAID1IBWP35)
0.14 =« 1.57 f

top__conections_ 64 uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 _U50/S (FAID4BWP35)
0.14 = 1.70 r

top__conections_64____ uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U48/S (FAID4BWP35)
0.13 = 1.83 f

top__conections_ 64 uw__block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 _U9/CO (FA1D2BWP35)
0.13 =« 1.96 f

top__conections_64__ uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U8/CO (FAID2BWP35)
0.06 = 2.02 f

top__conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 _U7/CO (FA1D2BWP35)
0.06 = 2.09 f

top__conections_ 64 uw__block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 _U6/CO (FA1D2BWP35)
0.06 = 2.15 f

top__conections_64__ uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U5/CO (FAID2BWP35)
0.06 = 2.21 f

top__conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 _U4/CO (FA1D2BWP35)
0.06 = 2.27 f

top__conections_ 64 uw__block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 U3/CO (FA1D2BWP35)
0.07 x 2.34 f

top__conections_64___uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_ 6508_U359/ZN (CKND2BWP35)
0.02 = 2.37 r

top_ conections_ 64 uw_ block adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508 U355/ZN (NR2D2BWP35)
0.02 x 2.38 1

top__conections_ 64____uw_ block_adder_tree/DP_OP_455J26_124 6508_U357/ZN (MUX2NOPTD2BWP35)
0.04 = 2.42 r

top__conections_64___uw_block_adder_tree/DP_OP_455J26_124_6508_U354/ZN (ND20PTPAD2BWP35)
0.03 = 2.45 f

top__conections_ 64 uw_ block_ adder_tree/U13/ZN (INR2D4BWP35)
0.04 =« 2.49 f

top__conections_64__ uw_block_adder_tree/dif_phase_d_reg_12_ /D (SDFQOPTMADSBWP35)
0.00 = 2.49 f

data arrival time 2.49

clock CLOCK (rise edge) 2.50 2.50

clock network delay (ideal) 0.00 2.50

inter —clock uncertainty —0.03 2.47

top_ conections_ 64 uw_ block adder_tree/dif phase d_reg 12 /CP (SDFQOPTMADSBWP35)
0.00 2.47 r

library setup time 0.02 2.49

data required time 2.49

Ing. Gianni, Pablo Pagina: 170



APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

368 data required time 2.49
369 data arrival time —2.49
370

371 slack (MET) 0.00
372

373 Startpoint: top_conections_80_ _ uw_block adder_ tree/dif phase d_reg 11

374 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

375 Endpoint: o_samples[1038]

376 (output port clocked by vir_ CLOCK)

377 Path Group: R20

378 Path Type: max

379

380 Point Incr Path
381

382 clock CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
383 clock network delay (ideal) 0.00 0.00
384 top__conections_80__ uw_ block adder_tree/dif phase_d_reg 11 /CP (SDFQDIBWP35)
385 0.00 0.00 r
386 top__conections_80__ uw_block_adder_tree/dif_phase_d_reg_11_/Q (SDFQDIBWP35)
387 0.28 0.28 f
388 top__conections_80__ uw_ block_adder_tree/o_samples[11] (w_block_ adder_tree
389 _h 759 242 666_TTIPLL_0)

390 0.00 0.28 f
301 U9135/Z (CKBD2ZBWP35) 0.19 « 0.47 f
302 U9122/7 (BUFFXDSBWP35) 0.10 * 0.58 f
393 U9121/Z (BUFFXD8BWP35) 0.07 * 0.65 f
304 U9120/Z (CKBDABWP35) 0.16 = 0.81 f
395 o_samples[1038] (out) 0.00 = 0.81 f
396 data arrival time 0.81
397

398 clock vir CLOCK (rise edge) 2.50 2.50
399 clock network delay (ideal) 0.00 2.50
400 inter —clock uncertainty -0.13 2.37
401 output external delay —-0.50 1.87
402 data required time 1.87
403

404 data required time 1.87
405 data arrival time —-0.81
406

407 slack (MET) 1.06
408

409

410 Startpoint: top_conections 80 _uw_block adder_ tree/dif phase d_ reg 7

411 (rising edge—triggered flip—flop clocked by CLOCK)

412 Endpoint: o_samples[1034]

413 (output port clocked by vir_CLOCK)
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414

415

416

417

418

419

420

421

422

423

424

425

426

427

428

429

430

431

432

433

434

435

436

437

438

439

440

441

442

443

444

APENDICE D. REPORTES DE SINTESIS

Path Group: R20
Path Type: max

Point Incr Path
clock CLOCK (rise edge) 0.00 0.00
clock network delay (ideal) 0.00 0.00
top__conections_80__ uw_block_adder_tree/dif phase_d_reg 7_/CP (SDFQD2BWP35)
0.00 0.00 r

top__conections_ 80 uw_ block adder_tree/dif phase d_reg 7 /Q (SDFQD2BWP35)

top__conections_80__ uw_block_adder_tree/o_samples|[7]
_h 759 242 666_TTIPLL_0)

0.
(w_Dblock adder_tree

15

0.15 f

0.00 0.15 f
U10434/7Z (CKBD4BWP35) 0.10 0.26 f
U10430/Z (CKBD4BWP35) 0.18 0.43 f
U10427/7Z (CKBD4BWP35) 0.13 0.57 f
U10426/7Z (CKBD4BWP35) 0.17 0.74 f
o_samples[1034] (out) 0.00 0.74 f
data arrival time 0.74
clock vir CLOCK (rise edge) 2.50 2.50
clock network delay (ideal) 0.00 2.50
inter —clock uncertainty —-0.13 2.37
output external delay —0.50 1.87
data required time 1.87
data required time 1.87
data arrival time —0.74
slack (MET) 1.13
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