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Resumo

Com o intuito de corresponder as expectativas criadas pela sociedade tecnolégica em que
vivemos e satisfazer a actual procura de servicos que requerem uma elevada eficiéncia espectral,
surge o interesse nos sistemas épticos coerentes, que permitem formatos de modulagdo multi-nivel
e o processamento de sinal no dominio digital. Posto isto, o estudo do desempenho dos algoritmos
de equalizagdo do sinal no dominio digital é essencial com vista a obter as melhores solugées.

Nesta dissertacdo foi desenvolvido e implementado um simulador de um sistema de
comunicacdo Optica coerente com vista ao estudo da equalizacdo da dispersdao cromatica da fibra
Optica e a estimacdo da Relagdo Sinal-Ruido ao longo deste processo de modo a avaliar a qualidade
do mesmo.

Numa primeira parte estudou-se a equalizacdo da dispersdao cromdtica fixa através do
algoritmo Overlap-Save e numa segunda parte estudou-se a equalizacdo da dispersdao cromatica
residual (resultante da variacdo do parametro de dispersdo da fibra devido a varia¢des térmicas)
através do algoritmo LMS. Em relacdo a este algoritmo foi estudada a sua implementacao
convencional, em que apenas sdo usados simbolos anteriores ao simbolo a ser equalizado, e foi
estudada a viabilidade de serem utilizados, adicionalmente, simbolos posteriores.

Neste contexto, ficou demonstrado que a equaliza¢do pelo algoritmo Overlap-Save permite
uma excelente equalizacdo da dispersdao cromatica fixa e que o algoritmo LMS usando simbolos
anteriores e posteriores, relativamente a dispersdo cromatica residual, permite melhores resultados

comparativamente com o caso em que apenas sdo usados simbolos anteriores.

Palavras-chave: Sistema dptico coerente, DSP, SNR, Overlap-Save e LMS.






Abstract

In order to respond to the technologic society expectations and satisfying the nowadays
search of services who required a high spectral efficiency, emerge an interest about coherent optical
systems, that allows multi-level modulation formats and digital signal processing. So, the study of
performance of equalization algorithms at digital domain is essential in order to get the best
solutions.

At this dissertation, a coherent optical communication system was developed using the
MATLAB/SIMULINK programing to study chromatic dispersion equalization of the optical fiber and to
estimate the signal-to-noise ratio along this process in order to rate his quality.

At first, the equalization of fixed chromatic dispersion was studied by Overlap-Save algorithm
and then was studied the equalization of residual chromatic dispersion (resulting from the variation
of fiber dispersion parameter due to thermal variations) by the LMS algorithm. Regarding this
algorithm was studied his conventional implementation, were are only used previous symbols to the
symbol being equalized, and also was studied the availability of being used, additionally, later
symbols.

At this context, was demonstrate that the equalization by Overlap-Save algorithm allows an
excellent equalization of fixed chromatic dispersion and that the LMS algorithm, using previous and
later symbols, due to residual chromatic dispersion, allows better results comparing with the study

were are only used previous symbols.

Keywords: Coherent optical system, DSP, SNR, Overlap-Save and LMS.
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1. Introducao

1.1. Inicio das Comunicacdes Opticas

Se interpretarmos as comunica¢des dpticas no sentido amplo, o uso da luz para fins de
comunica¢do remonta a antiguidade [1]. Por exemplo, o antigo sistema de comunicagdo usado ao
longo da Grande Muralha da China era composto por iniUmeras torres distanciadas por intervalos
regulares e o tamanho de um invasor inimigo era comunicado através de um certo numero de luzes,
repetido de torre em torre [2].

O advento do telégrafo em 1830 marcou o inicio da era das comunicac¢Oes eléctricas [1]. Até
a primeira metade do século XX, devido aos avangos em telegrafia, telefone e radio, os sistemas de
comunicac¢do dptica mantiveram-se na retaguarda. No entanto, devido ao elevado crescimento de
trafego de comunicacdo global em voz e dados, no final do mesmo século, os sistemas de
telecomunicacdes chegaram a um ponto de saturacdo em termos de capacidade e alcance. A titulo
ilustrativo, um sistema de transporte tipico coaxial operando a uma taxa de 200 Mbit/s necessita de
regeneracdo a cada km, o que é dispendioso em termos operacionais [2]. A tendéncia natural foi
voltar ao estudo de sistemas de comunicac¢do éptica, nos quais a taxa de transmissao de dados podia
ser consideravelmente aumentada [2]. Tal solucdo foi impulsionada apds a invencdo do laser em
1960 [1], o que ofereceu uma fonte coerente ao sistema transmissor. Posto isto, o obstaculo
remanescente era encontrar um meio de transmissdo para a luz [2].

Em 1961, Elias Snitzer publicou uma descricdo tedrica sobre a utilizacdo de fibras mono-
modo com implicacbes para o uso de transmissdo de informacdo, referindo que para que a sua
utilizacdo fosse vidvel, a atenuacdo da fibra éptica ndo poderia ser superior a 20 dB/km [3]. Em 1966,
altura em que a fibra dptica apresentava perdas na ordem dos 1000 dB/km [4], Charles Kao e George
Hockam, depois de analisarem as propriedades do vidro, reforcaram a ideia de usar a fibra éptica
como meio de transmissdo de ondas luminosas, argumentando que a elevada atenuagdo nela
presente era causada por impurezas e que podia ser reduzida para valores inferiores a 20 dB/km [2].

Tal como tinham previsto, a situagdo mudou radicalmente e 5 anos mais tarde, surge o
aparecimento de fibras de silica com perdas de 20 dB/km, fabricadas por um grupo de pesquisa da
Corning Glass Incorporated. Progressos futuros neste dominio foram conseguidos e as fibras actuais
apresentam perdas na ordem dos 0.35 dB/km na regido dos 1300 nm e perdas na ordem dos 0.2

dB/km na regido dos 1550 nm [2].



1.2. Sistemas Opticos Coerentes

Os primeiros sistemas de transmissao dptica utilizavam modulacdo em intensidade binaria
(OOK), na qual, a deteccdo do sinal ndo exige grande complexidade por parte dos receptores,
permitindo que a informacdo seja recuperada com o uso de um fotodetector, num esquema de
deteccdo directa [5].

Devido a elevada sensibilidade dos receptores, os sistemas Opticos coerentes foram
extensivamente estudados na década de 80 do século passado, permitindo a transmissao ao longo
de maiores distancias sem recorrer a repetidores [5]. Contudo, o desenvolvimento das tecnologias
coerentes foi retardado cerca de 20 anos devido a sua complexidade e custo inerente e ao
aparecimento do amplificador de fibra dopada com érbio (EDFA) [5], em meados de 1990 [6]. A sua
invencdo e o rapido progresso em sistemas com multiplexagem espectral (WDM) com modulagdo
directa de elevada capacidade tornaram estes sistemas muito atractivos, permitindo a amplificacdo
simultanea de diversos canais [6]. Iniciava-se, assim, uma nova era de comunicagGes dpticas em que
um grande nimero de sinais WDM podia ser transmitido ao longo de milhares de quilémetros [2]. Os
sucessivos avancos tecnoldgicos possibilitaram melhorar a estabilidade dos lasers e construir filtros
Opticos altamente selectivos, permitindo alcancar um espacamento entre canais mais reduzido, e
consequentemente, aumentar o numero de canais WDM numa fibra [6].

Contudo, com o aumento da procura por maiores ritmos binarios, estes sistemas WDM com
amplificagdo atingiram a saturagdo, e tornou-se imperial maximizar a eficiéncia espectral [6]. De
modo a assegurar esta exigéncia, ressurgiu, em 2005, o interesse nos sistemas épticos coerentes [5]
que permitem que a informagao seja codificada na amplitude e na fase da portadora, possibilitando
uma maior flexibilidade em formatos de modulac¢do, tais como: modulacdo em amplitude (ASK),
modulacdo em fase (PSK) e modulagdo em fase e amplitude (QAM) [7]. Outro dos factores que
levaram ao ressurgimento do interesse nas técnicas coerentes foi o rdpido desenvolvimento de
circuitos integrados de alta velocidade, permitindo o uso de processamento digital de sinal (DSP)

para compensacdo das degradacdes impostas pelo sistema éptico [5].

1.3. Motivacao

As telecomunica¢des tém ganho um papel cada vez mais preponderante na sociedade
tecnoldgica em que vivemos, modificando e padronizando o modo de vida actual, sendo cada vez
maior a procura de recursos digitais tais como internet, telefone, televisdo, video on demand,
videoconferéncia, telemedicina, teletrabalho e ensino a distancia. Como tal, tem-se assistido a um

incremento da capacidade de transporte quer em termos de ritmos de transmissdo, quer a nivel de

2



cobertura geografica, dos sistemas de comunicagao por fibra éptica [8]. Este tem-se verificado de tal
modo elevado que ultrapassou a maioria das previsdes, resultando no esgotamento da capacidade
de trafego disponibilizada pelos operadores. Por isto e pela manutencdo de expectativas criadas nos
consumidores, é necessaria uma constante evolucdao no que diz respeito a optimizacdo das redes de
comunicacao [8], tanto em termos de velocidade de transmissdao como de eficiéncia espectral [5].

Tal optimizacdo sé pode ser conseguida através de dois passos essenciais: a criacdo de uma
rede de acesso que suporte elevados débitos e o aumento da capacidade de transporte e de
encaminhamento da informacdo, mantendo a estrutura fisica existente, que ja conta com vdrios
milhdes de quildmetros de fibra dptica instalados [8].

E nesse sentido que surge o interesse na deteccdo coerente empregando formatos de
modulacdo multi-nivel, tornando-se numa das mais promissoras tecnologias para a proxima geragao
de sistemas de transmissdo de alta-velocidade, devido as elevadas poténcia e eficiéncia espectral e a
possivel combinacdo com o processamento digital de sinal, que permite, no dominio eléctrico, uma
equalizacdo significativa das penalidades que afectam severamente o desempenho destes sistemas.
Estas penalidades sdo a dispersdo cromatica, a dispersdo dos modos de polarizacdo, ruido de fase e

os efeitos ndo lineares [5].

1.4. Objectivos

7

Esta dissertagdo é realizada em colaboragdo com a Coriant Portugal e ird focar-se nos
sistemas Opticos coerentes, que possibilitam formatos de modulagdo multi-nivel e permitem a
equalizacdo das penalidades referidas anteriormente através de técnicas de processamento digital
de sinal.

O objectivo desta dissertagdo consiste na implementagao de um sistema de comunicagao
Optica coerente com recurso a programacdo MATLAB/SIMULINK, com vista ao estudo de algoritmos
de equalizacdo do sinal no dominio digital. Também no dominio digital, serdo estudadas técnicas
para a estimag¢do da Relacdo Sinal-Ruido (SNR) a partir dos simbolos obtidos ao longo do processo de
equalizacdo, com vista a quantificar o desempenho e a qualidade do mesmo. Para além disso, sera
estudada a utilizagdo, no processo de equalizacdo, da SNR estimada, com vista a atingir os objectivos
desejados.

Para cumprir o objectivo proposto, irdo ser estudados algoritmos com vista a equaliza¢do da

dispersdao cromatica e sera estudado o uso da SNR no respectivo processo de equalizagdo.



1.5. Estrutura da Tese

A dissertacdao encontra-se dividida em sete capitulos. O primeiro descreve todo o
enguadramento necessario da problematica que ira ser alvo de analise.

No segundo capitulo serdo apresentados os fundamentos tedricos e o estado da arte ao nivel
tecnolégico que servirdo de base ao trabalho a ser desenvolvido.

Os terceiro e quarto capitulos apresentam, respectivamente, uma analise tedrica da
estimacdo da SNR e de algoritmos de equalizacdo de sinal.

O quinto capitulo é responsdvel por descrever a metodologia da simulacdo utilizada,
estabelecendo-se uma relagdo com os critérios tedricos presentes nos capitulos dois, trés e quatro.

No sexto capitulo sdo apresentados e discutidos os resultados obtidos da simulagdo e no

Sétimo capitulo é feita uma andlise somatodria do trabalho desenvolvido nesta dissertacdo e ¢é

proposto trabalho futuro assente na continuidade deste trabalho.



2. Sistemas de Comunicacio por Fibra Optica

Um sistema de comunicacdo por fibra dptica é constituido por trés elementos essenciais: o

transmissor dptico, a fibra dptica e o receptor dptico [1].

2.1. Transmissor Optico

O transmissor éptico é o dispositivo responsdvel pela conversdo do sinal eléctrico em sinal
Optico e pelo seu lancamento na fibra dptica. O principal componente do transmissor dptico é a
fonte 6ptica, a qual apresenta um circuito driver associado responsavel pelas funcdes de polarizacao
eléctrica e de comando da emissdo de poténcia luminosa pelo laser [1].

Os sistemas de comunicacdo por fibra optica usam, geralmente, fontes Opticas
semicondutoras tais como o diodo emissor de luz (LED) e o laser de semicondutor que sdo usados
devido a diversas vantagens tais como tamanho compacto, alta eficiéncia, possibilidade de
modulacdo directa a frequéncias relativamente altas e boa confiabilidade [1]. No entanto, o laser
semicondutor apresenta maior poténcia de emissdo e menor largura de linha espectral, pelo que é
mais indicado para longas distancias e para sistemas WDM [9].

A operacdo responsdvel pela transferéncia dos dados a serem transmitidos do dominio
eléctrico para o dominio éptico é designada por modulacdo. Existem duas grandes categorias de
técnicas de modulagao da fonte déptica, a modulagdo directa e a modulagdo externa [1].

Nos transmissores dpticos empregando modulagao directa, a portadora dptica é modulada
directamente através da variagao da corrente injectada na fonte dptica [1]. Esta variagdo da corrente
conduz a uma variagdo da densidade de electrdes na regidao activa do laser, o que provoca uma
variag¢do dinamica do comprimento de onda, designada como chirp. Desta forma, o sinal na saida do
laser modulado directamente é simultaneamente modulado em intensidade e em frequéncia [10]. O
chirp, por si s6, ndo é problema para sistemas IM/DD, no entanto, quando aliado a dispersio
cromatica da fibra, é um factor que limita o desempenho a ritmos de transmissdo elevados [11],
iguais ou superiores a 10 Gbit/s [1]. Uma das técnicas possiveis para minimizar este efeito consiste na
modulac¢do externa do laser [10].

Nos transmissores Opticos empregando modulacdo externa, o laser é submetido a uma
corrente de polarizagdo constante, isto €, o laser é polarizado de modo a gerar um sinal éptico com
intensidade constante e, como tal, pode ser visto como uma fonte de luz de onda continua (CW).

Considerando que o laser é ideal, o campo eléctrico do sinal éptico é dado pela expressao 2.1 [9]:



Ecws(t) = Acws * el st ) (2.1)

onde A, representa a amplitude do campo, w é a frequéncia angular da portadora éptica e a fase
inicial foi considerada nula por simplificacdo. Posteriormente, a portadora éptica é modulada por um
modulador éptico externo através do sinal eléctrico de informacdo [9]. Consoante a técnica de
modulacdo pretendida, diferentes estruturas de moduladores épticos podem ser usadas, sendo as
principais: o modulador de fase (PM), o modulador Mach-Zehnder (MZM) e o modulador de fase e

qguadratura (IQM) [1].

2.1.1. Modulador de Fase

Um modulador de fase é composto por um guia de onda contido num substrato electro-
optico, normalmente LiNbO;. Ao utilizar o facto de que o indice de refrac¢do do guia de onda pode
ser alterado através da aplicacdo de uma voltagem externa por meio de um eléctrodo revestido, o
campo eléctrico da portadora éptica de entrada pode ser modulado em fase. A figura 2.1 ilustra o
esquema de um PM [9].
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electro-optico

/
u(t) p
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Figura 2.1: Esquema de um modulador de fase.

Nas especificagdes do modulador de fase, existe um valor de tensdo aplicada necessaria para
desfasar o campo eléctrico do sinal de entrada em m radianos, designada por tensdo v,. Dessa
maneira, a relagdo entre os campos eléctricos da portadora 6ptica de entrada, E;,(t), e do sinal
modulado de saida, E,,;(t), € dada por 2.2 [9]:

Eout (t) _ j#n’

~l—p = eJeru(®) (2.2)
Ein(t)

onde @py,(t) é a modulagdo de fase.



2.1.2. Modulador Mach-Zehnder

Pelo principio da interferéncia, o processo de modulacdo de fase também pode ser usado
para realizar a modulacdo da intensidade de uma portadora dptica. A figura 2.2 ilustra o esquema de

um MZM [9].
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Figura 2.2: Esquema de um modulador Mach-Zehnder.
Neste modulador, o sinal éptico de entrada é dividido em dois caminhos, cada um contendo
um modulador de fase que pode ser controlado de forma independente. Depois de realizada a
modulacdo de fase em cada ramo, os dois campos épticos sdo recombinados. A interferéncia, apds a
recombinacdo, pode ser construtiva ou destrutiva, dependendo do desvio de fase relativo entre cada
braco. Sem considerar as perdas de insercdo, a funcado de transferéncia de um MZM é dada por 2.3:

Eoue® _1 . ; j
== (eJ?1() 4 giP2(D)) (2.3)
Ein(t) 2 ( )

onde ¢4 (t) e @, (t) representam, respectivamente, os desvios de fase nos ramos superior e inferior
do MZM.

Quando o MZM se encontra a operar no modo push-push, isto é, os desvios de fase nos dois
ramos sdo iguais (¢, = ¢,), entdo, uma modulagdo puramente de fase é obtida, tal como no caso
do modulador de fase. No entanto, quando o MZM se encontra no modo de operagao push-pull, isto
é, os desvios de fase nos dois ramos sdo iguais em mddulo mas possuem sinais opostos (¢; = —¢@,),
entdo, uma modulagdo de amplitude pode ser obtida. Neste Ultimo caso, a relacdo entre os campos

de entrada e saida do MZM é dada por 2.4:

Eoue(t) cos <A<PMZM(t)> — cos (u(t) n) , (2.4)

Eqn(t) 2 20,

onde Az (t) = @1(t) — @, (t) = 2¢,(t) é o desvio de fase induzido entre os campos de ambos
os bragos do MZM.



2.1.3. Modulador de Fase e Quadratura

O modulador éptico de fase e quadratura é composto por um PM e dois MZMs, tal como é

ilustrado na figura 2.3 [9].

(1)
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Figura 2.3: Esquema de um modulador de fase e quadratura.

O sinal de entrada E;,(t) é igualmente dividido em dois caminhos, um para gerar a
componente em fase (I) e outro para gerar a componente em quadratura (Q). Em ambos os bracos,
uma modula¢do de amplitude do campo eléctrico é realizada pelos MZMs no modo push-pull no
ponto de transmissdo minima. Além disso, um desvio de fase relativa de /2 é aplicado no braco Q,
através de um PM, para que os sinais nos ramos | e Q sejam ortogonais. Desta forma, qualquer
simbolo pode ser representado no plano complexo IQ, depois de serem recombinados os sinais dos
dois bragos. Sem considerar as perdas de insergao, a fun¢do de transferéncia de um IQM é dada por

2.5:

Eoue (8) _ 1 ] u (1) 1 Uq ®)
m—z cos<2vn n>+]2 cos( 20, n), (2.5)

onde u,(t) e Ug (t) sdo, respectivamente, as tensdes independentes aplicadas aos MZMs dos bracos

leQ.



2.1.4. Modulacoes M-PSK e M-QAM

As redes de comunicacdo éptica modernas exigem uma transmissao com elevada eficiéncia
espectral. Os formatos de modulacdo binaria sdo predominantemente usados em sistemas de
transmissdo Odptica devido a simplicidade dos seus transmissores e receptores [12]. No entanto, o
estudo das modulag¢des bindrias permite concluir que estas ndo sdo espectralmente eficientes pois
apenas permitem transmitir 1 bit/s/Hz [12]. A exigéncia de uma maior eficiéncia espectral em muitas
aplicagdes do mundo real dita a necessidade de outras técnicas de modulagcdo que ndo sejam
bindrias. A titulo de exemplo, a comunicacdo de dados sobre a rede publica de telefone comutada
exige uma eficiéncia espectral de 8.4 bit/s/Hz [13]. Como tal, surge o interesse nas modulacées multi-
nivel que permitem aumentar a eficiéncia espectral, embora exijam transmissores e receptores mais
elaborados [12].

Uma modulacdo M-aria emprega um conjunto de M sinais de energia finita para representar
um conjunto de M = 2¥ simbolos, sendo que cada simbolo é codificado com k bits. Assim, o periodo

de simbolo e o periodo de bit apresentam a relacao dada por 2.6 [13]:
Tsimb = k . Tb = lng M - Tb . (26)

O ritmo bindrio e a frequéncia de simbolo sdo dados, respectivamente, através das equacdes 2.7 e

2.8:

1
Rb =, (27)
Tp
1
fsimb = T . (2.8)
simb



Modulacdo M-PSK

Numa modula¢do M-PSK, a fase da portadora pode tomar um dos M valores possiveis dados

por 2.9 [14]:
21
6;t)=—-i , i=1,..,M. (2.9)
(© =
Desta forma, durante cada intervalo de duracdo Ty, @ fase da portadora altera-se para codificar a
informacao digital, sendo este processo representado pela equacdo 2.10:
s;(t) = A, - cos[w.t + 6;(t)] (2.10)

onde A, e w. sdo, respectivamente, a amplitude e a frequéncia angular da portadora. Nas
modula¢cdes M-PSK, a energia do sinal por simbolo é sempre igual, isto é, os simbolos apresentam

todos a mesma energia, dada por 2.11:

Tsimb
2 A 5
Bamp = 1im [ 51O de =5+ Ty (2.11)
_ sizmb

Tendo em conta a relacdo existente entre a energia de sinal por simbolo e a amplitude da portadora,

a expressao relativa aos sinais M-PSK pode ser reescrita através da expressao 2.12 [14]

s;(t) = ZEsimp cos[w.t + 6;(t)] , (2.12)

simb

que pode ser reescrita por 2.13:

si(t) = ZT%i:- [ cos[8;(t)] cos(w,t) — sen[B;(t)]sen(w.t) ] . (2.13)

Desta forma, cada sinal s;(t) pode ser expandido em termos de duas fungbes-base ortonormais,

dadas por 2.14 e 2.15:

P,(t) = cos(wt) , 0=t <Tgmp, (2.14)

simb

sen(w.t) 0<t<Tgmp- (2.15)

Yo (t) =

simb
Posto isto, a expressdo de cada sinal s;(t) é dada por 2.16:

Si(t) = Esimb COS[Qi(t)] '¢1(t) A/ Esimb Sen[ei(t)] 'lljz (t) . (2-16)
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Deste modo, os M pontos correspondentes aos M simbolos podem ser representados pela

notagdo complexa s;(t) + jso(t), onde

s1(£) =y Esimp cos[0;(t)], (2.17)
So ) = V Esimp sen[6;(D)] . (2.18)

A constelacdo da modulagcdao M-PSK é, assim, bi-dimensional e pode ser representada no
plano complexo. Os M pontos estdo igualmente espagados e num circulo de raio / Eg;mp € centro na
origem, como é ilustrado na figura 2.4 para o caso de M igual a 8. Também na figura, estdo

representados, como linhas tracejadas, os limiares das diferentes regiées de decisdo de cada
simbolo.
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Figura 2.4: Constelagdao da modulagdo 8-PSK.
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Modulacdo M-QAM

As modula¢gdes M-QAM s3do uma combinacdo entre a modulagdo ASK e a modulacdo PSK.
Cada sinal s;(t), enviado durante o intervalo de duragéo Tg;,;,; € representando um dos M simbolos

é dado pela expressao 2.19 [14]:

2E,

Tsimb

Eo

si(t) = “b;-sen(wet) , i=1,..,M, (2.19)

-a; - cos(w,t) —
Tsimb
onde ,/E, representa a amplitude | e Q do simbolo mais préximo da origem e a; e b; representam as
variacoes das amplitudes | e Q. Tal como nas modulacdes M-PSK, nas modulagdes M-QAM cada sinal
s;(t) pode ser expandido em termos das duas fungdes-base ortonormais 7.10 e 7.11 e a sua

expressao é, entdo, dada por 2.20:

si(t) = \JEo - a; $1(6) = Eo - b - () (2.20)

A constelagdo da modulagdo M-QAM é, também, bi-dimensional e pode ser representada no
plano complexo. Os M pontos correspondentes aos M simbolos podem ser representados pela

notagdo complexa s;(t) + jso(t) , onde

si(0) =Ey-a; , (2.21)

A energia média, < E >, da constelagdo depende do valor de E, e os valores para os casos

de M igual a 4, 8, 16, 32 e 64 sdo apresentados na tabela 2.1.

Modulagdo 4-QAM 8-QAM 16-QAM 32-QAM 64-QAM

<E> 2 E, 6 E, 10 E, 20 E, 42 E,

Tabela 2.1: Energia média das modulacées 4-QAM a 64-QAM.
Para que a energia média da constelagdo seja unitdria, o valor de E, deve variar consoante a
modulagdo, diminuindo com o aumento de M. Com a diminui¢do de E;, diminui a distancia minima
entre simbolos adjacentes, dada por d,;;, = 2/Ey, 0 que torna a descodificagdo mais sensivel a
erros.

Dependendo do valor de M, podem ser distinguidas duas constelagdes QAM distintas,
conforme o numero de bits k que codifica cada simbolo. Quando k é par, as constelagdes tém um
formato quadrado e quando k é impar, as constela¢des apresentam um formato em cruz.

No caso par, considerando L = VM, as coordenadas {a;, b;} sdo dadas pela matriz quadrada

2.1 de dimensdo L x L. Como exemplo, a constelagdo 16 — QAM é ilustrada na figura 2.5 (a).
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- (-L+1,L—-1)
(—L+1,L—3)

| (-L+1,-L+1)

(=L +3,L—1)
(=L +3,L—3)

(=L+3,-L+1)

(L-—1,L—1) 7
(L—1,L—3)

(L—1,-L+1) |

Matriz 2.1: Coordenadas {a;, b;} das constela¢des quadradas.

modulacdo 8-QAM em que a constela¢do tem um formato rectangular.

2k=3 oimbolos

No caso impar, os 2% simbolos estdo distribuidos como ilustra a figura 2.5 (b), excepto na

(a)
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Figura 2.5: (a) Constela¢do da modulagdo 16-QAM. (b) Distribuicdo dos simbolos nas constelagées em cruz.




Densidade espectral de poténcia dos sinais M-PSK e M-QAM

O sinal em banda-passante, x(t), é obtido a partir do sinal em banda-base, x5 (t), através da

expressao 2.23 [15]:
x(t) = Re {xp(t) - e7¥ct}. (2.23)

A PSD do sinal em banda-passante, S, (f), pode ser calculada a partir da PSD do sinal em

banda-base, Sg(f), tal como representa a expressdo 2.24:

1
Sx(f) = 7 [Se(f — fo) + Sp(—f — f)] . (2.24)

Deste modo, torna-se essencial a determinacdo desta ultima. Considerando pulsos

rectangulares, a PSD do sinal em banda-base é dada por 2.25:

Se(f) = 2 Egimp Sincz(f *Tsimb) - (2.25)

Posto isto, a PSD do sinal em banda-passante é dada por 2.26 [16]:

S0 = 52 [Sinc2[(f ~ ) Tugmp] + Sinc[(~ — £2) Tamo]]. (2.26)

A sua representacdo grafica é ilustrada na figura 2.6 [16].

50

Esims Y S _

Figura 2.6: PSD dos sinais M-PSK e M-QAM.

Analisada a PSD das modulagdes M-PSK e M-QAM, é agora possivel calcular a sua eficiéncia

espectral.
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Eficiéncia Espectral das Modulacoes M-QAM e M-PSK

A eficiéncia espectral obtida através do uso de técnicas de modulagdo digital corresponde ao
ritmo de transmissdao que se consegue transmitir numa determinada largura espectral. Considerando
apenas as frequéncias positivas, os sinais M-QAM e M-PSK apresentam uma largura espectral do
I6bulo principal igual a 2f;,, € uma eficiéncia espectral dada pela expressdo 2.27 [17]:

_ Ry _ fsimb ' 1092 M _ 1092 M
2 'fsimb 2 'fsimb 2

n [bit /s /Hz]. (2.27)

Tal como referido anteriormente, o aumento de M permite aumentar a eficiéncia espectral,
isto é, aumentando o valor de M é possivel aumentar o ritmo binario mantendo a largura de banda
ocupada. A titulo de exemplo e tendo em conta apenas as frequéncias positivas, considerando uma
largura espectral ocupada igual a 20 GHz, uma modulagdo 2-PSK permite um ritmo R} igual a 10

Gbit/s e uma modulagdo 4-PSK permite um ritmo R}, igual a 20 Gbit/s.
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2.2. Receptor Optico

O receptor dptico tem a funcdo de recuperar a informacdo eléctrica transmitida com o
maximo de fidelidade, a partir do sinal éptico recebido, que chega ao receptor atenuado e distorcido.
O principal componente do receptor dptico é o fotodetector, responsdvel pela conversao do sinal
Optico em sinal eléctrico [1].

Relativamente aos métodos de deteccdo dptica, os receptores dpticos podem ser divididos
em receptores ndo coerentes e receptores coerentes.

Na recepgdo ndo coerente, o receptor calcula as varidveis de decisdo com base na medigao
de energia do sinal. A deteccdo directa, que usa apenas um fotodiodo, é um exemplo de deteccao
nado coerente e é representada na figura 2.7. Este tipo de deteccdo é usado no caso da modulagdo
em intensidade, tanto bindria como multi-nivel (M-ASK) [7]. O fotodiodo é seguido por um
amplificador eléctrico que, normalmente é um amplificador de transimpedancia (TIA) para converter

a fotocorrente num sinal modulado em tensdo [18].

E(®) It V(o
e 4’D—D Decisdo [—»

TIA

Figura 2.7: Receptor ndo coerente para modulagoes ASK.
Outro exemplo de deteccdo ndo coerente é a detec¢do de sinais modulados na frequéncia. A figura
2.8 ilustra o receptor ndo coerente para o caso da modulacdo binaria FSK, sendo que os
componentes w; e w, representam filtros Opticos que seleccionam as frequéncias das duas

portadoras dpticas utilizadas [7].

(0 V(D)
» Wy > >
E (1) — A > .
Decisdo |—>»
* I(®) V(D)
» @, > >
TIA

Figura 2.8: Receptor ndo coerente para modulagdes 2-FSK.

No entanto, a detecgdo ndo coerente apresenta limitagdes. A detec¢do com base na medicdo da
energia apenas permite a codifica¢cdo, por portadora, com um grau de liberdade por polarizagao,
reduzindo a eficiéncia espectral e a sensibilidade. Para além disso, a perda de informagdo de fase
durante a detec¢do é uma transformacado irreversivel, o que impede a equalizagdo completa, por
filtro lineares, das imparidades lineares do canal tais como a dispersdao cromatica e a dispersao dos

modos de polarizacgdo [7].
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Os receptores coerentes permitem recuperar a informag¢dao completa da portadora dptica,
nomeadamente a amplitude e a fase da amplitude complexa do campo eléctrico dptico e o estado de
polarizacdao (SOP) do sinal. Como tal, os receptores coerentes sao sensiveis a fase e ao SOP do sinal
de entrada no receptor e para lidar com este problema, a configuracao dos sistemas coerentes torna-
se muito mais complexa do que a dos sistemas IM/DD. A dependéncia do estado de polarizacdo é
superada pelo uso de um controlador de polarizacdo ou pela técnica de diversidade de polarizacao
[19].

Na seccdo 2.2.1 é abordado o principio da deteccao coerente considerando que a polarizacao

do sinal a entrada do receptor estd sempre alinhada com a polarizacao do sinal do oscilador local.

2.2.1. Principio da Deteccao Coerente

Num esquema de deteccdo dptica coerente, o sinal recebido proveniente da fibra dptica é
combinado com o sinal éptico gerado num oscilador local, originando uma corrente eléctrica
proporcional ao sinal de informacdo eléctrico. O esquema basico da detecgdo coerente é

apresentado na figura 2.9 [19].

E.(0) Eq (D)
—_— ] > 1D
Acoplador Optico _’ I(t)
Epo(t) 3dB E2 (D)
> 15109]
Fotodetector

‘ Balanceado

Figura 2.9: Esquema basico de um receptor coerente.

O campo eléctrico do sinal dptico modulado que chega ao receptor pode ser descrito pela

equacdo 2.28 [19]:
E(t) = Ag(t) - e/ost - g (2.28)

onde A,(t) representa a amplitude complexa do campo e {i; o seu vector de polarizagdo.

Considerando o ruido de fase do laser, esta é dada por 2.29 [20]:
As(t) = Apys - a(t) - e/ (6O +ens®) (2.29)

onde 6(t) representa a modulagdo de fase, ¢,(t) representa o ruido de fase e a(t) representa a

modulacdo de amplitude, de tal modo que a(t) = 1 para formatos de modulagdo PSK. Tal como o
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laser, o oscilador local também pode ser visto como uma fonte dptica continua. Como tal, o seu

campo eléctrico pode ser descrito pela expressdo 2.30 [19]:
Epo(t) = Ao - /@10t -y, (2.30)

onde w; representa a frequéncia angular do oscilador local, A; 5 a amplitude complexa do campo e

(i, 0 seu vector de polarizagdo. Considerando o ruido de fase do laser, esta é dada por 2.31 [20]:
Ao = Acwro ej( PnLo(t)) , (2.31)

onde A, .o representa a amplitude do campo, ¢, (t) representa o ruido de fase e a fase inicial foi
considerada nula por simplificagdo. As amplitudes complexas A; e A;, estdo relacionadas,
respectivamente, com as poténcias do sinal éptico modulado e do sinal do oscilador local pelas

expressoes 2.32 e 2.33 [19]:

2 2, 2
P.(t) = |[As(®)] _ Acws™ " a (t)’ (2.32)
s 2 2
|AL0|2 AchOZ
P, . = — ) (2.33)

A deteccdo balanceada é normalmente introduzida no receptor coerente, de forma a
suprimir a componente DC e maximizar o sinal da fotocorrente. O conceito baseia-se na utilizacdo de
um acoplador éptico de 3 dB que combina os dois sinais dpticos e divide o sinal resultante por duas
saidas com um desvio de fase 180° entre elas. Quando os dois sinais dpticos estdo co-polarizados, os

campos eléctricos incidentes nos fotodiodos sdo dados pelas equagdes 2.34 e 2.35 [19]:

1

Ei(t) = ﬁ [Es(t) + ELo(t)], (2.34)
1

Ey(t) = N [Es(t) — ELo(t)]. (2.35)

As fotocorrentes presentes na saida de cada fotodetector interno do fotodetector balanceado,

provenientes dos campos E; (t) e E,(t), sdo dadas pelas expressdes 2.36 e 2.37 [19]:
R
L(®) = 5 |P (O +Pio + 2RO Pio - cos{wipt + 8(0) + pa(0)}] (2.36)
R
LM = - |[P(6) + Pro = 2RO Pro - cos{wppt + () + 0n(®}] | (2.37)

onde w,r representa a frequéncia intermédia dada por w;r = |ws — w;pl, R é a responsividade do

fotodiodo dada pela equagdo 2.38 e ¢, (t) € o ruido de fase total dado pela expressdo 2.39 [19]:

en
R = ) .
P (2.38)

Pn(t) = Qns(t) — PnLo(t), (2.39)
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em que h é a constante de Planck, e é a carga do electrdo e 1 é a eficiéncia quantica do fotodiodo. O
fotodetector balanceado converte o sinal dptico numa corrente eléctrica I(t) = I;(t) — I,(t), dada

por 2.40 [19]:

I(t) = 2R\/Ps(t) Pro - cos{ wipt + 0(t) + @, (t)}. (2.40)

A mistura do sinal recebido com o sinal gerado no oscilador local funciona como um
amplificador dptico sem aumento de ruido, proporcionando desta forma maiores sensibilidades de
recepcdo, comparativamente com a detec¢do da modulagao OOK. Posto isto, torna-se assim possivel
aumentar as distancias de transmissao sem necessidade de amplificacdo éptica intermédia [18].

Quanto a configuracdo, existem dois tipos de receptores dpticos coerentes: homodinos e
heterodinos. Nos receptores homodinos, o oscilador local e o laser tém iguais frequéncias, isto é, a
frequéncia intermédia, w;r, é nula, fazendo com que o conteudo espectral da fotocorrente fique
directamente em banda-base. Nos receptores heterodinos, as frequéncias dos lasers sdo distintas,
isto é, a frequéncia intermédia, w;r, ndo é nula [19].

Nas seccoes 2.2.2 e 2.2.3 sdo abordadas as diferencas entre as configuracdes homodina e

heterodina e na seccdo 2.2.4 é apresentada a implementacado de diversidade de polarizacao.
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2.2.2. Receptor Heterodino

A deteccdo heterodina refere-se ao caso em que a fotocorrente resultante do fotodetector
balanceado apresenta uma frequéncia intermédia |w;r| > w,/2, onde w,, é a largura de banda da
portadora éptica modulada que é determinada pela taxa de simbolo.

Posteriormente, ja no dominio digital, a amplitude complexa em banda-base contendo as
componentes em fase e em quadratura do sinal modulado pode ser obtida a partir de I(t) [19] e

expressa pela equacdo 2.41 [21]:

E(t) = \/Ps—(t) eJ(0®) +onr(1)) (2.41)

De forma a descodificar os simbolos correctamente pode ser usada uma PLL eléctrica, responsavel
por sincronizar o ruido de fase do oscilador local e o ruido de fase do laser, de tal forma que o ruido

de fase total, ¢, (t), seja reduzido ou nulo [19].
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2.2.3. Receptor Homodino

A deteccdo homodina refere-se ao caso em que w;r = 0. Como tal, do fotodetector

balanceado resulta uma fotocorrente dada pela expressdo 2.42 [19]:

I(t) = 2R\/P.(t) Pyo - cos{O(t) + @, (t)}. (2.42)

No entanto, esta equac¢do apenas fornece a componente em fase do sinal modulado, sendo que a
componente em quadratura ndo pode ser detectada. Deste modo, este tipo de receptores
homodinos ndo pode ser usado para extrair toda a informacdo da amplitude complexa do sinal, ndo
permitindo a deteccdo de sinais modulados em fase e quadratura. A solucdo para este problema
passa pelo uso de diversidade de fase na recep¢ao homodina [19].

De forma a implementar esta técnica, o acoplador éptico deve ser substituido por um hibrido
Optico de 90° do tipo 2x4 (2 entradas e 4 saidas) e devem ser usados dois fotodetectores
balanceados em vez de um. Como tal, o esquema do receptor homodino com diversidade de fase é

ilustrado na figura 2.10 [19].

Ey(D) -
EZ (0 % ’ II (t)
E.(1) v
Hibrido 90°
Epo(t)
E3 (t) _) fq[t)
Ev©)

Figura 2.10: Esquema do receptor homodino com diversidade de fase.

Os campos eléctricos a saida do hibrido dptico de 90° sdo dados pelas equacgdes 2.43 a 2.46 [19]:

E;(t) = %[Es () +Eo®], (2.43)
E2(0) = 5 [Es(0) ~ Eio (0], (2.49
Ea() = 5 [Es(0) + Euo (0] (2.45
EA() = 5 [Es(0) ~ JEuo (0] (2.46

Posteriormente, os quatro sinais Opticos resultantes do hibrido s3o direccionados a dois
fotodetectores balanceados, originando dois sinais eléctricos, a fotocorrente em fase, I;(t), e a

fotocorrente em quadratura, I, (t), dadas, respectivamente, por 2.47 e 2.48 [19]:
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I;(8) = L, (t) = I, (t) = Ry Ps(t) Ppo - cos[B(t) + @n(D)], (2.47)
Io(®) = 14(t) = I3(t) = R Ps(t) Pro - sen[0(t) + @n(t)]. (2.48)

De forma a descodificar os simbolos correctamente, o ruido de fase do oscilador local e o
ruido de fase do laser devem estar sincronizados, de tal forma que o ruido de fase total, ¢,,(t), seja
nulo. Esta funcdo é realizada por uma PLL éptica, cuja implementagdao ndo é simples e acrescenta
complexidade a configuragdo homodina [19].

No entanto, a conjugacdo dos sistemas 6pticos coerentes com o processamento digital de
sinal permite o uso de algoritmos para compensar o ruido de fase, evitando-se, deste modo, a
complexidade associada ao uso de PLLs. Para além disso, o processamento digital de sinal no dominio
eléctrico permite a equalizagdo de outras imperfei¢cdes da fibra.

Tanto o receptor homodino com diversidade de fase como o receptor heterodino podem
restaurar a amplitude complexa dptica. No entanto, uma vez que gera o sinal directamente em
banda-base, o receptor homodino é mais vantajoso face ao receptor heterodino que tem que lidar
com uma frequéncia intermédia bastante elevada [19].

Até agora, foi assumido que a polarizacdo do sinal a entrada do receptor esteve sempre
alinhada com a polarizacdo do sinal do oscilador local, através da utilizacdo de um controlador de
polarizacdo. De forma a evitar a complexidade associada a este, é introduzida, no receptor coerente,

uma técnica denominada por diversidade de polarizacdo [19], abordada na seccdo 2.2.4.
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2.2.4. Diversidade de Polarizacao

Devido a alteracdes aleatdrias na birrefringéncia da fibra, é impossivel prever o estado de
polarizacdo do sinal a entrada do receptor e, consequentemente é dificil que as polarizacdes dos dois
sinais permanecam alinhadas. Como tal, é necessario introduzir, no receptor coerente, uma técnica
denominada por diversidade de polarizacao, que é conseguida com o uso de dois divisores de feixe
por polarizacao (PBS). Com esta implementacdo, o sinal a entrada do receptor com um estado de
polarizacao arbitrario, é separado em duas componentes lineares de polarizagdo, o mesmo
acontecendo com o sinal do oscilador local que apresenta um estado de polarizagado fixo [19].

A diversidade de polariza¢gdo implementada no receptor heterodino e no receptor homodino

com diversidade de fase sdo ilustradas, respectivamente, nas figuras 2.11 [21] e 2.12 [22].

E..(t i Ey (1)
E.(t) ==(0) Acoplador Optico !
PBS 4 > 1,.(1)
3dB

Y

Y

E; (D

|

Epo(t) £

Figura 2.11: Esquema do receptor heterodino com diversidade de polarizagao.
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| BH— 1.0
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Figura 2.12: Esquema do receptor homodino com diversidades de fase e de polarizagao.

Assumindo que apenas uma componente de polarizacdo da portadora éptica é modulada no
transmissor, entdo, as duas componentes de polarizagdo x e y resultantes do sinal a entrada do

receptor sdo dadas pela expressdo 2.49 [19]:
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] [\/: faeA] jost (2.49)

onde a representa a relacdo de poténcia das duas componentes de polarizacdo e & representa a
diferenca de fase entre elas. Estes parametros sdo dependentes da birrefringéncia da fibra de
transmissdo e da variagao do tempo. Por outro lado, as componentes de polarizagdo x e y sdo
igualmente separadas a partir do oscilador local polarizado linearmente e sdo dadas pela expressao
2.50[19]:

E 1 .
LO"‘] = —[ALO] eJoLot (2.50)
Eroyl 214

Os campos eléctricos resultantes dos hibridos dpticos de 90° do receptor homodino sdo dados pelas

equacdes 2.51 a 2.54 [19]:

Eip= %(Es,x + ELO,x) ) (2.51)
E3q = %(Es,x ijELO,x) ) (2.52)
Ese = %(Esy T Eio y) (2.53)
Eyg = %(Ew tJjELo0y) - (2.54)

As fotocorrentes resultantes dos quatro fotodetectores balanceados do receptor homodino sdo

dadas pelas expressdes 2.55 a 2.58 [19]:

Ix = fapg(zﬂ- cos[O(t) + @, (t) + 6], (2.55)
Iox = /M -sen[0(t) + @, (t) + 6], (2.56)
: J(l —0 3O cosio@) + pae] (2.5
= J a- a) EOPO. entoee) + pn ()] . (2.58)
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2.2.5. Processamento Digital de Sinal

O rapido desenvolvimento de circuitos integrados de alta velocidade permitiu a conversao
das componentes em fase e em quadratura do dominio analdgico para o dominio digital através de
conversores A/D de alta velocidade [19]. Este facto tornou o DSP uma abordagem muito atraente
gue permite a implementac¢do de algoritmos para recuperar a informacdo do sinal modulado a partir
do sinal recebido em banda-base [23]. Como tal, em compara¢do com o caso homodino, o DSP do
receptor heterodino deve incluir, adicionalmente, a conversdao do sinal de frequéncia intermédia
para banda-base que permite determinar as componentes em fase e em quadratura a partir da

componente em fase, tal como ilustra a figura 2.13.

DSP I,(8) DSP

(a) (b)

Figura 2.13: Introdugdo do bloco DSP no caso (a) heterodino e (b) homodino.
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2.3. Factores Limitativos nos Sistemas Opticos

O desempenho de um sistema de transmissdao por fibra dptica de alta velocidade é
severamente afectado pelo ruido de fase, dispersao cromatica, dispersao dos modos de polarizacdo e

efeitos nao lineares [5].

2.3.1. Ruido de Fase do Laser

A emissdo de fotGes no laser semicondutor é um processo de amplificacdo dptica baseado na
emissdo estimulada de fotdes. Embora nos lasers a emissdao estimulada seja dominante, a emissdo
espontanea também estd presente. Esta Ultima pode ser vista como uma fonte de ruido que vai
provocar flutuagdes na amplitude e na fase do campo eléctrico, designadas, respectivamente, por
ruido de intensidade e ruido de fase [9], este Ultimo com maior relevancia.

Diferentes modelos matematicos podem ser adoptados para modelar o ruido de fase
relacionado com o laser e com o oscilador local [24]. Regra geral, utiliza-se o processo de Wiener em

gue o ruido de fase pode ser modelado através da equacdo 2.59 [25]:

k
(pnk = (pnk—l + Ak = 2 Am , (259)

m=0
onde ¢y, € o ruido de fase presente no simbolo k e Ay e A, sdo variaveis aleatorias com distribui¢do

gaussiana de média nula e variancia dada por 2.60:
2 _
07 =21 AV Tsimp (2.60)

onde Av é a soma das larguras de linha dos dois lasers, definidas como as larguras espectrais a 3 dB.
Como consequéncia do ruido de fase, o simbolo recebido no instante k, 13, sofre uma

rotacdo de fase ¢,,,, como é descrito por 2.61 [25]:
T = S ek, (2.61)

onde sy € o simbolo transmitido no instante k e ¢, € o ruido de fase total no instante k.
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2.3.2. Dispersao Cromatica

A dispersao cromdtica manifesta-se por meio de um alargamento temporal dos impulsos ao
longo da sua propagacao na fibra dptica [8] e torna-se um sério problema em transmissdes com
ritmos superiores a 10 Gbit/s [26]. Este fendmeno ocorre originado pela incapacidade de emissdo de
impulsos dpticos puramente monocromaticos e estd associado ao facto de a fibra dptica ser um
elemento dispersivo. Como a velocidade de propagacdo de grupo dos impulsos é fungdo do
comprimento de onda, as componentes espectrais de um dado impulso apresentam um atraso entre
si apds a propagacdo ao longo da fibra, originando um alargamento no dominio temporal e
provocando interferéncia inter-simbdlica [8].

A dispersdo cromatica total de uma fibra éptica resulta de duas contribui¢Ges: a dispersao
material e a dispersdo do guia de onda. A dispersdo material é intrinseca a silica, cujo indice de
refraccdo varia com o comprimento de onda e a dispersdo do guia de onda deve-se a um incompleto
confinamento da poténcia dptica no nucleo da fibra, propagando-se uma fraccao residual na bainha
a uma velocidade diferente, pois o indice de refrac¢ao da bainha é inferior ao do nucleo [8].

Ignorando a PMD e os efeitos ndo lineares da fibra e considerando apenas a dispersao
cromatica e a atenuacdo, o campo eléctrico do sinal dptico propagado na direccdo z ao longo da fibra
pode ser descrito pela equacdo 2.62 [27]:

2 3
onde a representa o coeficiente de atenuacdo e 5, e 3 representam a dispersdo cromatica e ambos
podem ser obtidos a partir da constante de propagacdo f(w). O parametro 8, representa a
dispersdo da velocidade de grupo (GVD) e é dado por 2.63 [27]:

_ ?B(@)

p _Ho” Dy
2 dw? '

e (2.63)

wW=wq
onde w, representa a frequéncia angular de referéncia em que a GVD é avaliada, 1, representa o
respectivo comprimento de onda e D, representa o parametro de dispersdo nesse comprimento de
onda, expresso em ps/nm/km. O pardmetro [5(z) representa a GVD de 22 ordem que consiste na
variagdo da GVD com a frequéncia angular e é dado por 2.64 [10]:

2 3
Ao’ Ao Dy
- <2_nc> Sty toaes (2.64)

_ 0*B(w)
T w3

Bs

wW=wyg

onde S, representa o declive do parametro D, . Por norma, para expressar a dispersdo cromatica

da fibra é usado o parametro D em vez do parametro [, [27]. A titulo de exemplo, na figura 2.14 é
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ilustrada a variacdo do parametro D em fun¢do do comprimento de onda numa fibra mono-modo

padrdo (SSMF) [5].

-~ Dispersdo Material

B
o
I

20 -

b - - -

Dispersdo Cromatica

Pardametro D (ps/nm/km)
o

Dispersdo do Guia de onda

1200 1400 1600 1800

Comprimento de onda (nm)

Figura 2.14: Variagcao do parametro de dispersao em fun¢do do comprimento de onda numa SSMF.

Tal como se pode observar da figura 2.14, a SSMF apresenta D igual a 0 ps/nm/km para 1310 nm e D
igual a 16 ps/nm/km para 1550 nm.

Considerando a auséncia de atenuac¢do de forma a compreender isoladamente o efeito da
dispersdo cromdtica e notando que parametro ;3 tem pouco peso na dispersdo quando comparado

com o parametro f3,, resulta uma equagao linear descrita por 2.65 [27]:

oE 0°E
OF [ B0E_ (2.65)
0z 2 0t?
A equacdo pode ser resolvida no dominio da frequéncia através da expressdo 2.66, seguindo-se a
transformacdo no dominio do tempo através do uso da transformada rapida de Fourier inversa

(IFFT), tal como é expresso em 2.67 [27].

(2.66)

c

Di A2 (f—Ff)2-L
Eout(f)=Em(f)-exp<—j 1t (f — fo) >

Eout(t) = IFFT { Eout(f) } (2.67)
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2.3.3. Dispersao dos Modos de Polarizacdo

Em fibras épticas mono-modo, qualquer sinal éptico pode ser representado como uma
sobreposicao linear de dois modos polarizados ortogonalmente [28].

Numa fibra éptica ideal, o nucleo apresenta uma seccao transversal perfeitamente circular
[5] e, como tal, o guia de onda apresenta simetria cilindrica. Dadas estas caracteristicas, os dois
modos polarizados ortogonalmente sdao degenerados, isto é, as propriedades de propagacdo siao
idénticas [27], pelo que os dois modos viajam a mesma velocidade [5].

No entanto, numa fibra dptica real existe uma anisotropia que origina a perda de simetria
cilindrica na mesma [28]. Essa perda ocorre devido a imperfeicGes relacionadas com o fabrico da
fibra e a deformacgdes causadas por variagdes mecanicas e variagdes térmicas. Posto isto, os dois
modos ortogonais vao-se tornando ligeiramente ndo degenerados [27], resultando numa diferenca
nas constantes de propagacdo locais para os dois modos designada por birrefringéncia [28]. A
birrefringénica é responsavel por originar a propagacao a velocidades diferentes dos dois modos,
resultando num atraso de grupo diferencial (DGD), representado por At. Este fendmeno é conhecido
como dispersdo dos modos de polarizacdo (PMD) e é exemplificado na figura 2.15 que ilustra o

atraso entre os dois modos ortogonais ao longo da fibra [5].

Figura 2.15: Atraso entre os dois modos de polariza¢do ortogonais devido a PMD.

Se for considerado um pequeno troco de fibra, pode-se assumir que as perturbacdes que
actuam nesse trogco sdo constantes ao longo da propagacdo e, como tal, a birrefrinéncia é dada por
2.68 [28]:

Bi=fr== (=), (2.68)
onde f5; e B, representam as constantes de propagac¢do dos eixos lento e rdpido, respectivamente, ¢
é a velocidade da luz no vdcuo, w é a frequéncia angular da portadora e n; e n, representam os
indices de refracc¢ao efectivos, respectivamente, segundo os eixos lento e rapido. O DGD por unidade
de comprimento do trogo considerado pode ser calculado a partir da derivada da expressdo 2.68 e é

dado por 2.69 [28]:
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At d m-n w d

T = a0 BB =— T"'?'%(nl_nr): (2.69)

AT, . . ~ . . o e as .
onde — ¢ designada como a dispersao devido aos modos de polarizacao intrinseca da fibra ou PMD
de curta distancia, isto é,

At

PMDcurta_distﬁncia = T (2.70)

Esta definicdo é aplicavel a pequenos trocos de fibra onde se assume que a birrefringéncia é
constante, logo o atraso de grupo diferencial varia linearmente com a distancia de propagacao.
Trogos maiores de fibra apresentam uma variacdo estatistica nas propriedades de
polarizacao, cuja funcdo densidade de probabilidade segue uma distribuicio de Maxwell e apresenta
uma dependéncia do DGD com a raiz quadrada da distancia de propagacao, sendo a PMD dada por

2.71[28]:

(AT)

PMDlonga_disténcia = ﬁ, (2.71)

onde L é a distancia de propagacdo e (A7) é o valor médio do atraso de grupo diferencial. Em SSMF,
os valores de PMD encontram-se entre 0.1 ps/vkm e 1 ps/+vkm [5].

A PMD é responsdvel por um alargamento temporal dos impulsos e consequentemente pelo
aumento da interferéncia entre simbolos, resultando na degradacao do desempenho do sistema [28]
e tornando-se um problema sério na transmissdo de longas distancias com ritmos de 10 Gbit/s e

distancias mais curtas para maiores ritmos de transmissao [26].

2.3.4. Efeitos nao Lineares

Para elevados valores de intensidade do campo electromagnético, a resposta dos materiais
dieléctricos torna-se nao linear, como acontece, por exemplo no caso da silica. Embora a silica nao
seja intrinsecamente um material altamente ndo linear, a geometria do guia de onda, que confina o
sinal para uma pequena seccdo transversal ao longo da fibra, faz com que os efeitos nao lineares se
tornem bastante importantes, na projeccao de sistemas de transmissao 6ptica [1].

As ndo linearidades da fibra podem ser divididas em duas categorias: i) o espalhamento
estimulado, incluindo o espalhamento estimulado de Raman (SRS) e o espalhamento estimulado de
Brillouin (SBS); ii) o efeito de Kerr, incluindo a auto-modulagdo de fase (SPM), a modulagdo de fase-

cruzada (XPM) e a mistura de quatro-ondas (FWM) [29].
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Em sistemas de comunicacdo por fibra éptica com elevados ritmos de transmissao e longas

distancias, a ndo linearidade de Kerr assume a principal imparidade nao linear de transmissao [5].

2.3.4.1. Nao-Linearidade de Kerr

Devido ao alto confinamento da luz dentro do nucleo da fibra mono-modo, existe uma
grande intensidade do sinal éptico no interior da fibra, podendo exceder MW/cm?. Tais intensidades
Opticas elevadas induzem mudangas no indice de refrac¢do da fibra, efeito este denominado como
ndo-linearidade de Kerr [27].

A evolugdo do campo eléctrico do sinal dptico de uma Unica polarizagdo, E(z, t), na presencga
da ndo linearidade de Kerr instantanea pode ser descrita pela Equacdo nao-linear de Schrodinger

(NLSE), dada por 2.72 [27]:

0E  Po(2)0%E  B3(2) 3E  a(2) g
98 _ _ _ (2.72)
oz 3 9 "6 o3 Tz ETJVIEFE

Como tal, considerando apenas a ndo linearidade de Kerr, a NLSE resultante é dada por 2.73:

0E
S =JIVIEPE, (2.73)

onde y é o coeficiente ndo linear de Kerr, definido como

n, wo

C Aeff

onde 71, é o coeficiente do indice de refrac¢do ndo linear, w, é a frequéncia angular do sinal dptico e
Agfr € a area efectiva do nucleo da fibra.

Para sistemas de transmissao WDM, as nao linearidades de Kerr podem introduzir limitagdes
resultantes de dois tipos de interferéncias: inter-canal e intra-canal. Os efeitos ndo-lineares inter-
canal referem-se a interferéncia entre diferentes canais WDM e incluem a XPM e a FWM. Os efeitos
ndo-lineares intra-canal referem-se a interferéncia no mesmo canal WDM e incluem a SPM, a XPM
intra-canal (I-XPM) e a FWM intra-canal (I-FWM) [5].

A importancia de cada uma destas classes depende significativamente do ritmo binario de
cada canal. Em sistemas de transmissdo com ritmos binarios iguais ou inferiores a 10 Gbit/s sdo os
efeitos ndo-lineares inter-canal que afectam predominantemente os sistemas WDM. Em sistemas de
transmissdo com ritmos binarios superiores a 10 Gbit/s sdo os efeitos ndo-lineares intra-canal que

afectam predominantemente os sistemas WDM [27].
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3. Estimacao da SNR na Presenca de AWGN

A Relac¢do Sinal-Ruido (SNR) é uma métrica de desempenho comum para avaliar a qualidade
da comunicagdo, sendo uma medida directa da poténcia relativa de ruido comparada a do sinal [30].
A SNR pode ser utilizada para prever o desempenho do sistema em termos de correc¢do da
recepcdo, podendo ser usada, nos receptores, para minimizar o efeito das diversas perturbacdes
presentes no sinal recebido, melhorando, assim, o seu desempenho [31]. Como tal, é essencial uma
medicdo precisa da SNR. Considerando que o sinal recebido é apenas corrompido por ruido aditivo
branco gaussiano (AWGN), a SNR pode ser estimada a partir das curvas gaussianas que a distribuicdo
dos pontos recebidos apresenta [31] ou a partir da magnitude do vector de erro (EVM), que constitui
uma figura de mérito amplamente usada para avaliar a qualidade do desempenho dos sistemas de
comunicacao [32].

Devido a presenca de AWGN, as amplitudes | e Q do simbolo recebido sdo dadas,

respectivamente, por 3.1 e 3.2 [31]:

yr=s +ng, (3.1)
onde s; e sy sdo, respectivamente, as amplitudes | e Q do simbolo enviado e n; e n, sdo,
respectivamente, as componentes | e Q do ruido e sdo varidveis aleatdrias gaussianas independentes

com média zero e varidncia g2. Consoante a regido de decisio em que se encontra o simbolo

recebido, € estimado o simbolo correspondente a essa regido com amplitudes z; e z; .
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3.1.SNR a partir das Curvas Gaussianas

A funcdo densidade de probabilidade de y;,, quando z;,, =m € uma curva gaussiana

com médiam e variancia e 6® dada pela equacdo 3.3 e expressa na figura 3.1 [31].

Gug=m) (3.3)

1
fOise) NP

m Yi/q

Figura 3.1: Representacgdo grafica de uma distribui¢cdo gaussiana de média m.

A estimacdo da SNR por este método segue os seguintes passos:

1. Para cada regido de decisdo, obter as duas distribuicdes gaussianas correspondentes as

amplitudes y; e v, .
2. Obter a média e a varidncia para cada gaussiana criada.

3. Estimar a SNR para cada curva gaussiana através da expressao 3.4:
variancia

4. Calcular a média de todas as SNR calculadas.
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3.2. SNR a partir da EVM

A medicdo da EVM pode fornecer uma grande quantidade de estatisticas sobre o
desempenho de sistemas de comunicac¢des digitais. Primariamente uma medida de qualidade do
sinal, a EVM proporciona uma figura de mérito quantitativa simples para sinais modulados
digitalmente e uma metodologia simples de grande alcance para identificar exactamente o tipo de
degradacOes e atacar as causas associadas a estas [33].

O vector de erro instantaneo consiste na diferenca vectorial entre o simbolo de referéncia
ideal transmitido e o simbolo recebido, representando o ruido residual e a distor¢cao existentes no
sinal ideal [33]. A EVM pode ser definida como o valor quadratico médio (RMS) do vector de erro ao
longo do tempo nos instantes de simbolo [32] e pode ser descrita a partir da poténcia de pico dos
simbolos da modulagdo escolhida ou a partir da poténcia média de todos os simbolos da modulagdo
escolhida. Utilizando esta ultima definicdo daqui em diante, a expressdao que representa a EVM sera

entdo, dada por 3.5 [32]

P, .
EVMRMS = M. (35)

P, simbolo_média

A poténcia média de todos os simbolos da modulagdo é dada pela expressao 3.6:

1
Psimboto_media = M z Psimb m » (3.6)

m=1
onde Pg;mp m representa a poténcia correspondente ao simbolo m e é dada pelo quadrado da sua

distancia a origem e expressa por 3.7:

=sp? =5, > +5q, 7. (3.7)

P simb_m

Nos receptores data-aided ha conhecimento dos simbolos verdadeiramente enviados, e

como tal, para um conjunto de N simbolos recebidos, a poténcia de erro é dada por 3.8 [32]:

N
1 1 2
Perr_media = N § [Yn — snl? =N g Vi, — SIn + |YQn SQn| ) (3.8)

Nos receptores non-data-aided, a estima¢do dos simbolos enviados é feita tendo em conta a
regido de decisdo dos simbolos recebidos. Como tal, para um conjunto de N simbolos recebidos, a

poténcia de erro é descrita pela expressao 3.9 [32]:

|y1n - Z]nlz + |an - ZQTL 2 . (39)

IIMZ

1
P L= E —z |2 =—
err_media |Yn Zn I N



Tendo em conta as diferengas mencionadas, € facil constatar que a Pgyy meqiq dOs receptores
data-aided nunca é inferior a Pyyy meqiq dos receptores non-data-aided, sucedendo o mesmo com a
EVM. Quando todos os simbolos estimados sdo iguais aos simbolos transmitidos (SER nula), os dois

tipos de receptores apresentam iguais valores de P 1eqiq € EVM [32].

Relacdo entre a SNR e a EVM

Nos receptores data-aided, a SNR e a EVM relacionam-se através da equacao 3.10 [32]:

1

EVM = |——. (3.10)
SNR

Quanto aos receptores non-data-aided, a expressdo 3.10 sé se aplica quando a SER é nula,

pois neste caso os dois tipos de receptores apresentam iguais valores de EVM, como ja referido

anteriormente [32].
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4. Algoritmos de Equalizacao

Considerando que apenas uma componente de polarizacdo da portadora dptica é modulada
no transmissor e atendendo a dispersao cromatica, a dispersdo dos modos de polarizagao e ao ruido
de fase dos lasers, o diagrama de blocos que constitui o circuito do DSP é tipicamente composto pela

sequéncia de opera¢bes mostrada na figura 4.1 [25].

E.(m) Equalizacio Fixa

— —»]
da CD . Sequéncia
Combinagéo Equalizagdo Estimagéo . de Simbolos
Equalizagao
das —> da —>] do —> —» Descodificador [—

Adaptativa

E Polarizages PMD Erro de Fase
Ji(n) Equalizagio Fixa
—

da CD

Figura 4.1: Diagrama de blocos do DSP.

Inicialmente, as amplitudes complexas E,(n) e E,, (n) correspondentes as duas componentes
de polarizacdo sdo processadas por um equalizador fixo responsdvel pela compensacao da dispersao
cromatica fixa. Este pode ser realizado por filtros digitais no dominio do tempo e no dominio da
frequéncia. No dominio do tempo, o mais utilizado é o filtro FIR de coeficientes fixos e no dominio da
frequéncia, os mais utilizados sdo o filtro envolvendo o método Overlap-save e o filtro envolvendo o
método Overlap-add [5]. A Combinagdo das polarizagdes é responsavel por alinhar o estado de
polarizacdo do sinal de entrada e pode ser realizado pelo Método de Combinacdo de razao maxima
[25]. A equalizacdo da PMD é normalmente realizada no dominio do tempo com a equalizacdo
adaptativa LMS e CMA. A estimagdo do erro de fase pode realizada através de algoritmos de re-
alimentagdo e permite mitigar o ruido de fase proveniente do laser e do oscilador local. A
Equalizagdo Adaptativa é realizada no dominio do tempo pelo filtro digital envolvendo o algoritmo
LMS e permite equalizar a dispersdao cromatica residual que resulta da variagdo do parametro de
dispersao D devido as variagdes térmicas [5].

Nos sub-capitulos 4.1 e 4.2 sdo abordadas, respectivamente, a equaliza¢do fixa da dispersao
cromatica através do filtro evolvendo o método Overlap-Save e a equalizacdo adaptativa através do

filtro envolvendo o algoritmo LMS.
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4.1. Filtro Overlap-Save

O esquematico da equalizacdo no dominio da frequéncia com o método Overlap-Save é

ilustrado na figura 4.2 [34].

NC |-‘- -“'-l r'l—-]
e ——— - e —

!

L=}
¢
|

FDE

FDE

d

¢

FDE

i

¢
@

FDE

@

Figura 4.2: Representa¢do do método Overlap-Save.

As amostras a equalizar sdo divididas em blocos sobrepostos de tamanho N. e com um
tamanho de sobreposicao designado N,. A cada bloco é aplicada a transformada rdpida de Fourier
(FFT) e posteriormente é realizada a equalizagdo no dominio da frequéncia (FDE) através da
multiplicacdo pelos coeficientes fixos calculados usando a fungdo de transferéncia da equagdo 4.1

[34]:

2 2
DA nzf>' (4.1)

Ge(z,f) =exp <J

onde D representa o parametro de dispersdo da fibra, A o comprimento de onda central do sinal
Optico, z o comprimento da fibra, c a velocidade da luz e f a frequéncia eléctrica do sinal, que deve

estar limitada conforme a inequacdo 4.2 [34]:
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S

<f< (4.2)

1]

N | o
N | o

onde F; é a frequéncia de amostragem do conversor A/D. Posteriormente, as sequéncias de dados
sdo transformadas no dominio do tempo através da IFFT, como mostra a figura 4.2. Finalmente, as
N, amostras bilaterais de cada bloco sdo simetricamente descartadas e os blocos resultantes sdo
combinados [5]. O valor de N, é o parametro fundamental deste método e deve obedecer a

inequacgado 4.3 [34]:

cLDF
> szfmax
fe

onde fiqx representa a frequéncia maxima do sinal transmitido, ou seja, quando o sinal ocupa F; Hz,

) (4.3)

L F , . - . . . ~
fimax € igual a= [34]. O nimero minimo de coeficientes de um filtro usado para equalizar a dispersdo
2

cromatica fixa é dado pela expressao 4.4 [35]:

T
N¢_min = [T =2 l (4.4)
samp

onde T.p representa o comprimento do canal em dispersdo e é dado por 4.5:
c
TCD=_2'|D|'L'Bopt ’ (4.5)
fe

onde B, representa a largura de banda do sinal.
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4.2. Filtro Adaptativo LMS

O filtro adaptativo LMS é um filtro que se adapta automaticamente através do algoritmo dos
minimos quadrados. Consiste num método estocastico de gradiente descendente em que os
coeficientes do filtro adaptativo sdo obtidos por forma a minimizar o erro quadratico médio (MSE)
entre o valor recebido e o valor decidido [36]. O principio do filtro LMS é dado por trés equagdes. A
primeira consiste na determinagdo da magnitude complexa do simbolo equalizado, y(n), e é dada

por 4.6 [5]:
ym) = & (n)-i(n), (4.6)

onde 1i(n) representa o vector com as magnitudes complexas dos simbolos recebidos, w(n) o vector
dos coeficientes e @ (n) a transformada Hermitiana de @(n). A segunda equagdo consiste no

calculo do erro, e(n), entre o simbolo equalizado e o simbolo decidido e é dada por 4.7 [5]:
e(n) =z(n)—ymn), (4.7)

onde z(n) representa a magnitude complexa do simbolo decidido consoante a regido de decisdo em
gue se encontra o simbolo equalizado. A terceira equacao consiste no calculo dos novos coeficientes

do filtro, w(n + 1), e é dada por 4.8 [5]:

on+1)=wn)+u-un)-e*(n), (4.8)

onde e*(n) representa o conjugado de e(n) e u representa um coeficiente real designado por passo

de adaptacdo do algoritmo. De forma a garantir a convergéncia do vector de coeficientes w(n), o

~ . . - 1 . .
passo de adaptagdo u precisa de satisfazer a condicdo 0 < u < T, emque Amax € © maior valor
max

préprio da matriz de correlacdo R = u(n) - u" (n).

Uma caracteristica que dificulta a aplicacdo deste algoritmo é a necessidade de inicializacdo
dos coeficientes. Uma forma de efectuar esta inicializacdo é aplicar uma sequéncia de treino
(sequéncia de simbolos conhecida introduzida na sequéncia de informagdo digital) para adaptar o
filtro do equalizador, designando-se que nesta fase o algoritmo se encontra no modo de treino.

Neste modo, a equagao que calcula o erro é dada por 4.9 [37]:

e(n) =d(n)—y(n), (4.9)

onde d(n) representa a magnitude complexa do simbolo enviado conhecido da sequéncia de treino.
Apds ser atingida a convergéncia, o algoritmo transita para o designado modo dedicado a decisdo
(DD) que funciona sem qualquer apoio de treino, comecando entdo, a transmissdo de informacao

util. Neste modo a equacdo que calcula o erro é dada por 4.7 [37].
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Segundo [38], a convergéncia é atingida quando o valor do MSE no modo de treino atinge um
valor suficientemente baixo. Neste trabalho de forma a explorar o uso dos estimadores de SNR como
critério de convergéncia, foi definido que a transicdo para o modo DD é efectuada apds um certo
numero de simbolos equalizados consecutivos apresentarem uma determinada SNR requerida. Se o
objectivo definido for obter uma SER nula, a SNR requerida estd relacionada com a distancia entre
dois simbolos adjacentes da modulacdo. Considerando o caso das modulacdes M-QAM, esta
distancia é igual a 2\/E_0 e, assim, para que um simbolo se encontre na regido de decisdo correcta, a
sua poténcia de erro deve ser inferior a E, correspondente a uma SNR requerida. Considerando que
a poténcia média de todos os simbolos da modulagdo é unitaria, a SNR requerida é dada, em dB, pela
expressao 4.10:

1
SNRyeq = 10logq (E_o) . (4.10)

O esquema basico da equalizacdo envolvendo o algoritmo LMS é ilustrado na figura 4.3 [38].

u(n) Filtro y(n)

do Equalizador

Correcgdo dos e(n) =

Coeficientes do i—E—] Decisor

Filtro

d(n z(n
Armazenamento da (n) )
—— 0 Cg——— |
Sequéncia de Treino i
Treino DD

Figura 4.3: Diagrama de blocos do filtro LMS.

Usualmente, o algoritmo LMS apenas usa simbolos anteriores correspondentes a um
determinado simbolo para o equalizar. No entanto, neste trabalho, foi também estudado o
desempenho do algoritmo usando simbolos anteriores e posteriores. De forma a distinguir estas
duas configuragBes, daqui em diante, o algoritmo que apenas considera simbolos anteriores é
designado por LMS_Pre e o algoritmo que considera tanto simbolos anteriores como posteriores é

designado por LMS_Dual.
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Algoritmos LMS_Pre e LMS_Dual:

Considerando que se pretende equalizar uma sequéncia de simbolos corrompida por
dispersdao cromatica residual, para equalizar um determinado simbolo, o algoritmo LMS usa um
numero de simbolos anteriores igual a Neg 4, € um nimero de simbolos posteriores igual @ Neg post
qgue é zero no algoritmo LMS_Pre. Deste modo, a equalizacdo pelo filtro LMS ndo equaliza os
primeiros Neg qne € 0s Ultimos Ngg p0s: Simbolos da sequéncia corrompida e o numero de

coeficientes do filtro do equalizador é dado por 4.11:
Leq = Neq_ant + Neq_post + 1. (411)

Atendendo ao algoritmo LMS_Pre e considerando que sdo usados 2 simbolos anteriores, a
figura 4.4 ilustra uma sequéncia de 13 simbolos corrompida por dispersdao cromatica, a respectiva
constituicdo do vector u(n) ao longo do algoritmo e a respectiva sequéncia de simbolos equalizados.
O vector u(1) é constituido pelos primeiros trés simbolos da sequéncia contendo dispersio
cromatica, o vector u(2) é constituido pelos simbolos s, a s, e assim sucessivamente para todos os
valores de n, tal como ilustra a figura 4.4 (b), que apresenta, também, a sombreado, os simbolos que
serdo equalizados em cada instante. A sequéncia de simbolos equalizados pelo algoritmo LMS_Pre é

representada na figura 4.4 (c).

S1 | S2|S3|Sa4|S5|S6 | S7| S8 | S9 |S10]S11| S12] S13

(a)

1_1.)(1)' Sl 52 S3

ﬁ(Z) SZ 53 54

u(3): S | S4 | Ss

u(11): S11| S12| S13

(b)

Y3 | Va | Vs | Ve | Y7 | Vs | Yo | Vio| V11| V12| V13

(c)

Figura 4.4: (a) Sequéncia de 13 simbolos corrompidos por dispersdo cromatica. (b) Variagdo do vector u ao longo do

algoritmo LMS_Pre. (c) Sequéncia de simbolos equalizados pelo algoritmo LMS_Pre.
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Atendendo ao algoritmo LMS_Dual e considerando que sdo usados 2 simbolos anteriores e 1
simbolo posterior, a figura 4.5 ilustra uma sequéncia de 13 simbolos corrompida por dispersao
cromatica, a respectiva constituicdo do vector u(n) ao longo do algoritmo e a respectiva sequéncia
de simbolos equalizados. O vector u(1) é constituido pelos primeiros quatro simbolos da sequéncia
contendo dispersdo cromdtica, o vector u(2) é constituido pelos simbolos s, a ss e assim
sucessivamente para todos os valores de n, tal como ilustra a figura 4.5 (b), que apresenta, também,
a sombreado, os simbolos que serdo equalizados em cada instante. A sequéncia de simbolos

equalizados pelo algoritmo LMS_Dual é representada na figura 4.5 (c).

S1 | S2|S3|Sa|S5|S6 | S7| S8 | So |S10]|S11| S12] S13

(a)

U(): | sy | sy | 83| sa

u(2): Sy | S3 | S4 | Ss

u(3): S3 | Sy | Ss | Sg

4 (10): S10| S11| S12| S13

(b)

Y3 | Ya | V5 | Ve | V7 | Vs | Vo | Vio| V11| V12

(c)

Figura 4.5: (a) Sequéncia de 13 simbolos corrompidos por dispersdo cromatica. (b) Variagdo do vector u ao longo do

algoritmo LMS_Dual. (c) Sequéncia de simbolos equalizados pelo algoritmo LMS_Dual.
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5. Simulador

O sistema de comunicacdo por fibra dptica foi simulado usando software MATLAB e a
plataforma Simulink com ele compativel, que constitui uma ferramenta que permite a modelagem,
simulacdo e andlise de sistemas dindmicos. O esquema desenvolvido permite simular um sistema de
comunicag¢do usando as modulacées M-QAM e M-PSK. No esquema de simulagdo, é implementada a
dispersdao cromatica da fibra com parametro de dispersao varidvel e a respectiva equalizacdo fixa
através do filtro envolvendo o método Overlap-Save seguida da equalizacdo adaptativa através do

filtro envolvendo o algoritmo LMS.

5.1. Transmissor Optico

O transmissor 6ptico implementado é constituido por um modulador digital em banda-base

seguido por um laser, tal como ilustra a figura 5.1.

Bits xg(t) x(t)
Modulador
R —— . Laser ———»
Digital

Figura 5.1: Diagrama de blocos do transmissor 6ptico, considerando pulsos rectangulares.
O modulador digital é responsavel por transformar a sequéncia de bits, representativa do
sinal eléctrico a transmitir, na respectiva sequéncia de simbolos correspondentes a modulagdo
escolhida. Considerando as modula¢des M-QAM e M-PSK, o sinal em banda-base resultante do

modulador é dado por 5.1:
xp(t) = x;(t) +j xo(0). (5.1)

O laser funciona como uma fonte dptica continua e o campo eléctrico do seu sinal dptico é

dado por 5.2:

el@ct = cos(wt) +j sen(wct) . (5.2)

simb Tsimb simb

Ec(t) =

Posteriormente, o laser € modulado pelo sinal em banda-base e o campo eléctrico do sinal dptico em

banda-passante é dado por 5.3, correspondente as expressdes tedricas 2.16 e 2.20:
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2
x(t) = Re {xp(t) - E.()} = x,(t)

cos(wct) — xo(t)
Tsimb simb

sen(w,t) . (5.3)

5.1.1. Pulse Shaping

Os pulsos rectangulares correspondentes aos sinais em banda-base requerem uma grande
largura de banda [39], tornando-se inadequados para sistemas de transmissao modernos [40]. Por
isto, no seu lugar sao enviados pulsos formatados que transmitem a mesma informagdao mas usam
menores larguras de banda e tém outras boas propriedades como a rejeicao da interferéncia inter-
simbdlica [39]. Desta forma, o esquema do transmissor éptico é alterado de forma a conter um filtro

responsdvel pelo pulse shaping, como ilustra a figura 5.2.

Bits
Modulador Pulse
B >

. Laser >
Digital Shaping

h

Figura 5.2: Diagrama de blocos do transmissor 6ptico implementado.
Um dos pulsos mais usados para realizar esta formatacdo é o raised cosine, que é um pulso

de Nyquist, permitindo que a interferéncia inter-simbdlica seja nula [41]. A resposta impulsiva do

filtro é dada por 5.4 e representada na figura 5.3 (a) [41]:

cos (TE B t)
T.:
h(t) = sinc( ) . simbs. 5.4
Tsimb 1— 4 BZ t22 ( )
Tsimb

onde 3 é o factor de excesso de banda do filtro, que pode assumir valores entre0e 1 (0 < 5 < 1).
No dominio da frequéncia, a resposta impulsiva normalizada é dada pela expressdo 5.5 e
representada na figura 5.3 (b) [41]. No caso em que 8 = 0, o filtro passa-baixo é ideal, que, tal como

referido anteriormente, é fisicamente irrealizavel.

( 1 < =P
’ lfl T2 Tsimb
H(f)=<1[1+cos(m [|f|— 1-8 )] P <ifl < p (5.5)
2 B 2T simb "2Tsimp — = 2Tsimb
\ 0 ,caso contrario
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Figura 5.3: Representagdo grafica do pulso raised cosine (a) no dominio do tempo e (b) no dominio da frequéncia.

O filtro permite reduzir a largura de banda do sinal para 2B, sendo B dado por 5.6 [41]:

_fsmb g 4 py. (5.6)

B
2

O periodo de amostragem do filtro é definido de forma a que existam 32 amostras por

simbolo, isto é, é dado por 5.7:

T.:
Tsamp = S;;b . (5.7)

O atraso de grupo do filtro, que define a duracdo de h(t) foi definido como sendo igual a 4 €,

assim, o pulso é sempre zero em instantes de tempo t definidos pela expressdo 5.8:

el > Tsimp 4 - (5.8)
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5.1.2. Sinal WDM

O sinal WDM criado na simulag¢do é composto por 3 canais multiplexados. Tal como referido
anteriormente, o sinal correspondente a cada canal apresenta uma largura de espectral igual a 2B,
sendo B dada pela expressdo 5.6. Deste modo, o espagamento Af entre as frequéncias centrais de

cada canal deve respeitar a inequagdo 5.9:
Af > 2B & Af > foimp - (L + ) . (5.9)
Definindo § = 0.2, o espagamento entre as frequéncias foi definido como:

Af =2 fsimp - (5.10)

De forma a manter a frequéncia de amostragem implementada pelo pulse shaping, cada
laser mantém o mesmo nimero de amostras em cada periodo de simbolo, isto &, fsamp = 32 fsimp-
Pelo teorema da amostragem, para que seja possivel reconstituir o sinal original é necessario que a
frequéncia de amostragem seja, no minimo, igual ao dobro da frequéncia maxima contida no sinal

analdgico, tal como é expresso na inequagao 5.11:

fsamp =2 (fc + B) . (5.11)

Conjugando a expressdo 5.11 e o valor definido para fs,mp, a frequéncia de qualquer um dos lasers

do sinal WDM deve respeitar a inequagao 5.12:
fC S 16 'fsimb - B . (512)

Considerando que a frequéncia central do canal 2 é a frequéncia central do sinal WDM, as

frequéncias centrais de cada canal foram definidas pelas expressdes 5.13 a 5.15:

fcz =12 fsimp (5.13)
fcl = fcz —Af =10" fsimp (5.14)
fc3 = fcz +Af =14 fsimp - (5.15)
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5.1.3. Evolucao do Sinal nho Dominio do Tempo

Nesta seccdo é mostrada a evolucdo, ao longo do transmissor dptico, do sinal de um Unico
canal ao longo do tempo para uma determinada sequéncia de bits. Considerando uma modulagao 4-
QAM, foi extraida uma sequéncia de 16 bits, a qual corresponde uma sequéncia de 8 simbolos.

Como tal, foram definidos os quatro simbolos da modulagao 4-QAM ilustrados na figura 5.4,

. . | 1
cujas amplitudes em fase e em quadratura podem ter valores iguais a ZoUT-

T T T T
e E A [ ]
m x x
£ 53 51
F T Tl e S -
=]
m
=
o
E
v 0
2
=
a
=
[=]
g I - Ot - D EEEEEET TR -
o !
o . x x
. 53 54
L S s L S SR N -
| | | |
1 0.5 0 0.5 1

Componente em fase

Figura 5.4: Distribui¢cdo dos simbolos na modulagio 4-QAM.

A tabela 1 apresenta, na 12 linha, a sequéncia dos primeiros 16 bits de um sinal e, na 22 linha,

a correspondente sequéncia de 8 simbolos.

S; S, S3 S, S; S3 S; Sy

Tabela 1: Sequéncia de 16 bits e respectiva sequéncia de simbolos.

Considerando um ritmo binario igual a 40 Gbit/s, o periodo de simbolo (Tg;;,p) € igual a
0.5x10™ s e desta forma, a variacdo das amplitudes | e Q, correspondente a sequéncia de simbolos
anteriormente enunciada é ilustrada na figura 5.5. As amplitudes correspondentes aos primeiros 8

simbolos devem ser retiradas nos seguintes instantes:

i'Tsimb ) i=0)112;3,4‘;5,6,7.
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Figura 5.5: Variacdo das amplitudes | e Q no dominio do tempo, antes do pulse shaping.

Na figura 5.6, sdo ilustradas as amplitudes | e Q do sinal apds o pulse shaping. Dado o atraso
de 4 simbolos do pulse shaping, as amplitudes correspondentes aos primeiros 8 simbolos devem ser

retiradas nos seguintes instantes:

i Tsmp » i =45,6789710,11.

Componente
em fase

=
2 5
G
52
e 3
E T
S§

-2 | | | | | | |

2 25 3 35 4 45 ] 55

-10
Tempo (s) =10

Figura 5.6: Variacao das amplitudes | e Q no dominio do tempo, depois do pulse shaping.
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O sinal o6ptico na banda de simulagdo é ilustrado na figura 5.7, onde sdo claramente

evidentes as 32 amostras por simbolo.

Amplitude do sinal dptico

-10
=10

Figura 5.7: Sinal 6ptico no dominio do tempo.

5.1.4. Evolucao da PSD

Nesta seccdo é mostrada a evolugdo da PSD do sinal ao longo do transmissor e a PSD do sinal
WDM, considerando um ritmo bindrio por canal igual a 40 Gbit/s, M igual a 4 e a gama de

frequéncias dada por 5.16:

_fsamp Sf < fsamp .
2 2 (5.16)

O valor de fimp, obtido através da expressdo 2.8, € igual a 20 Gbit/s e o valor de fsqm,, obtido
através da expressdo 5.7, é igual a 640 GHz.
As densidades espectrais de poténcia do sinal antes e depois do pulse shaping sdo mostradas

na figura 5.8.
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Figura 5.8: PSD (a) antes do pulse shaping e (b) depois do pulse shaping.

-00

As frequéncias centrais dos trés canais sdo dadas por: f. =200 GHz, f., = 240 GHz e

fe, = 280 GHz. A PSD do sinal WDM ¢ ilustrada na figura 5.9.

PSD (dBW/Hz)

B LR | e -

‘RBW: 625 MHz, NFFT: 1537

|
-300 -200 -100 0 100 200 300
Frequéncia (GHz)

Figura 5.9: PSD do sinal WDM.
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5.2. Implementacao da Dispersao Cromatica

A dispersdo cromatica que afecta um determinado canal WDM com frequéncia central f;, é
implementada no dominio da frequéncia através do filtro cuja funcao de transferéncia é dada pela

expressao 5.17:

.Dlo 302” (f_fo)z L) . (5.17)

Hep(f) = exp <_J c
Neste trabalho apenas foi considerado o receptor correspondente a um dos canais WDM e como tal,
apenas foi aplicada a dispersdao cromatica correspondente a esse canal. O diagrama de blocos usado
para implementar a dispersdo cromatica é ilustrado na figura 5.10. Inicialmente, através da FFT, o
sinal WDM ¢é transformado no dominio da frequéncia e ai é multiplicado pela funcdo de transferéncia

do filtro. Por fim, o sinal volta ao dominio do tempo através da IFFT.

Sinal WDM

—» FFT

Hep(f)

IFFT —

Y

Y

Figura 5.10: Diagrama de blocos da dispersao cromatica implementada.

5.3. Receptor Optico

Neste sub-capitulo é apresentado o receptor éptico coerente simulado e relativo a um
determinado canal WDM. Quanto a configuragdo do receptor, foi definido que apresenta uma
configuragdo homodina com diversidade de fase e que a polarizacdo do sinal a entrada do receptor
estd sempre alinhada com a polarizacdo do sinal do oscilador local. Tal como referido na sec¢do
2.3.3, deste tipo de receptor resultam duas fotocorrentes, uma proporcional 3 componente em fase
do sinal de informacdo eléctrico e outra proporcional a componente em quadratura. O receptor
simulado neste trabalho foi definido com o objectivo de obter apenas a informacdo correspondente

as componentes em fase e em quadratura e é ilustrado na figura 5.11.

Oscliador | Filtro Vs (t)_

DSP
Local Passa-Baixo

Figura 5.11: Diagrama de blocos do receptor implementado.

53



Ap0Os a propagacgdo ao longo da fibra, devido a dispersdo cromatica, o sinal transmitido, x(t),
por cada um dos canais WDM sofre alteragdes. Ignorando o pulse shaping, o sinal recebido por cada

um dos canais é dado por 5.18:

y(©) = y1(8) " [ cos(wct) = yo() - /—m sen(wct) (5.18)

No receptor, inicialmente, o sinal dptico WDM é multiplicado pelo sinal dptico do oscilador
local de forma a transferir o sinal do canal desejado para banda-base. De seguida, o sinal WDM
resultante é aplicado a um Filtro Passa-Baixo de forma a seleccionar apenas o canal desejado na

recepcao. Assumindo que o campo eléctrico do oscilador local é dado por 5.19:

T .
Epo(t) = —Slzmb -2 - eJ@Lot (5.19)

o resultado da multiplicagdo do sinal recebido y(t) por E;,(t) é dado por 5.20:

y,(6) - [ej(wc+wLo)f + e]'(wLo—wc)t] + jyo () - [e]'(wc"'ww)t - ej(wLo—wc)t] ) (5.20)
Definindo wg;, = —w, , a expressdo 5.20 é reescrita por 5.21:
i) + () - e 720t — jiyo (£) - e 720t + iy, (1) (5.21)

Definindo a frequéncia de corte do filtro passa-baixo por 5.22:

feorte = fsimb » (5.22)

as componentes de frequéncia —2w, da expressdo 5.21 sdo eliminadas e é obtido o sinal yg(t) em

banda-base dado por 5.23:

ye(©) =y(t) +j yo(@). (5.23)

Numa terceira etapa, as componentes em fase e em quadratura sdo transferidas do dominio
analdgico para o dominio digital através de uma sub-amostragem realizada com uma frequéncia

dada por 5.24:

fsamp_AD =2 fsimp - (5.24)

Finalmente é realizado o processamento digital. Primeiro é aplicado o algoritmo Overlap-
Save que permite equalizar a dispersdo cromatica fixa, de seguida é realizada uma sub-amostragem a
frequéncia de simbolo e, por fim, é aplicado o algoritmo LMS que permite equalizar a dispersdo

cromatica residual.
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6. Resultados

Neste capitulo sdo apresentados os resultados correspondentes a uma comunicagao
afectada por dispersdao cromdtica com pardmetro de dispersdo varidvel. Foram consideradas as
modulacdes 4-QAM a 64-QAM e foi definido que todas as modula¢des apresentam poténcia média
de todos os simbolos unitdria.

O sub-capitulo 6.1 apresenta os efeitos da dispersdao cromatica na constelacao dos simbolos
recebidos. O sub-capitulo 6.2 aborda a equalizacao fixa pelo filtro Overlap-Save e os sub-capitulos 6.3
e 6.4 abordam a equalizacdo da dispersao cromatica residual, respectivamente, pelos filtros LMS_Pre

e LMS_Dual. Nos sub-capitulos 6.2, 6.3 e 6.4 é considerada uma fibra com 500 km.

6.1. Efeitos da Dispersao Cromatica

Os efeitos da dispersdo cromatica, fixa e residual, aumentam com o aumento do
comprimento da fibra e com o aumento da largura espectral do sinal, isto é, com o aumento da
frequéncia de simbolo.

A dispersdo cromatica provoca uma desconcentracdo dos simbolos em torno da posicdo ideal
e uma rotagdo da constelacdo, tal como é ilustrado na figura 6.1. Esta retrata a variacdo de uma
constelacdo 16-QAM em func¢do da variacdo do comprimento da fibra, considerando um ritmo

bindrio R, igual a 65 Gbit/s e considerando o parametro de dispersdo D igual a 16 ps/nm/km.

3 T 3 T 3

R * o w @ R S " ........ ER
H : B : B
: : : :
: I - ". :
3o . 30 : i
i d.
g - £ . g
5 oo L Sesg &

E i i i L L H L L i L E i i i L
i 2 R 0 1 2 3 -3 -2 -1 o 1 2 3 -3 2 -1 1) 1 2 3

Componente em fase Componente em fase Componente em fase

(a) (b) (c)
Figura 6.1: Efeitos da dispersao cromatica na constelagao 16-QAM considerando um comprimento da fibra igual a

(a) 5 km, (b) 15 km e (c) 25 km.
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6.2. Overlap-Save

Os efeitos da dispersdao cromatica residual sdo visiveis apds a equalizacao pelo filtro Overlap-
Save e sdo o resultado do seu desempenho. Os resultados obtidos permitiram concluir que o
desempenho do filtro Overlap-Save, medido através da EVM, é tanto melhor quanto menor for a
variacdo de D (4D) em relagdo a 16 ps/nm/km e é idéntico para valores de D cuja variagdo é igual,
tal como ilustra a tabela 2. Posto isto, o desempenho obtido ao longo do processo de equalizagao é

similar quando a variagdo de D é igual.

AD (ps/nm/km) D (ps/nm/km) EVM (dB)
15.75 -2.527
0.25
16.25 -2.526
15.5 -0.07567
0.5
16.5 -0.07566
15 0.8765
1
17 0.8766

Tabela 2: Efeito da variacdo de D na EVM da equalizagdo Overlap-Save.

A estimacdo da SNR a partir da EVM, através da expressdo 3.10, torna-se valida a partir da
equalizacdo Overlap-Save, onde as componentes em fase e em quadratura apresentam uma
distribuicdo gaussiana tal como ilustra a figura 6.2 relativa a uma frequéncia de simbolo igual a 20

Gbit/s e a modulagdo 16-QAM.

500 T T T T T
S00
400

300

Nimero de ocomncias

200

100

Componente em fase

Figura 6.2: Distribuicdo da componente | apds o filtro Overlap-Save, numa modulagdo 16-QAM.
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Quando 4D é nula, a equalizagdo pelo filtro Overlap-Save permite uma equalizacdo perfeita

da dispersao cromatica, tal como é ilustrado na figura 6.3.

Componente em guadratura
o

Componente em fase

Figura 6.3: Constelagdo apds o filtro Overlap-Save, considerando a variagdo de D nula.
No entanto, quando AD ndo é nula, resulta uma dispersdao cromatica residual apds o filtro
Overlap-Save. Considerando fmp igual a 20 Gbit/s, as figuras 6.4 e 6.5 ilustram a equalizagdo

realizada pelo filtro Overlap-Save, considerando, respectivamente, AD igual a 0.25 ps/nm/km e 0.5

ps/nm/km.
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Figura 6.4: Constelagdo (a) na pré-equalizagio e (b) ap6s Overlap-Save, quando AD igual a 0.25 ps/nm/km.
3
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Figura 6.5: Constelagdo (a) na pré-equalizagio e (b) ap6s Overlap-Save, quando AD igual a 0.5 ps/nm/km.
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6.3. LMS Pre

Neste sub-capitulo é apresentado o desempenho do filtro LMS Pre a medida que vao
aumentando os efeitos da dispersao cromatica através do aumento da variacao de D e da frequéncia
de simbolo. Primeiramente é analisada uma variacdo de 0.25 ps/nm/km e posteriormente é
analisada uma variagdo de 0.5 ps/nm/km. Em ambos os casos sdo estudados os valores de fsimp
iguais a 20 Gbit/s, 25 Gbit/s, 30 Gbit/s e 40 Gbit/s e é considerado um passo de adaptagdo u igual a
1/15A nay

O ndmero minimo de coeficientes de um filtro usado para equalizar a dispersdo cromatica
fixa é dado pela expressdo 4.4. De forma a calcular o nimero minimo de coeficientes para equalizar a
dispersdao cromdtica residual, foi encontrada a dispersdo cromatica fixa equivalente a dispersdo
cromatica residual. Como tal, foi obtida a frequéncia de simbolo para a qual a dispersdo cromatica
fixa apresenta uma EVM igual a da dispersao cromatica residual no caso original.

A titulo de exemplo, considerando uma frequéncia de simbolo igual a 20 Gbit/s e D igual
16.25 ps/nm/km, a constelacdo dos simbolos equalizados pelo filtro Overlap-Save apresenta uma
EVM igual a -8.361 dB e é representada na figura 6.6 (a). Estes efeitos sdo equivalentes aqueles

obtidos na pré-equalizacdo quando é considerada uma frequéncia de simbolo igual a 2.4808 Gbit/s,

cuja EVM é igual a -8.361 dB e cuja constelacdo é representada na figura 6.6 (b).

Componente em quadratura

Componente em guadratura

Componente em fase Componente em fase

(a) (b)

Figura 6.6: (a) Constelagdo apds o filtro Overlap-Save considerando fg;,,,; igual a 20 Gbit/s. (b) Constelagdo dos

simbolos pré-equalizados considerando f g;,,;, igual a 2.4808 Gbit/s.
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6.3.1. Variacdo de D: 0.25 ps/nm/km

Por simulacdo, obteve-se que o numero minimo de coeficientes é igual a 13, 21, 29 e 52,

respectivamente, para os valores de fg;,p iguais a 20 Gbit/s, 25 Gbit/s, 30 Gbit/s e 40 Gbit/s.

Considerando o numero minimo de coeficientes, a figura 6.7 ilustra a evolucdo da SNR obtida

ao longo do algoritmo LMS_Pre e os valores da SNR requerida com o objectivo de obter uma SER

nula.
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Figura 6.7: Evolucdo da SNR obtida ao longo do algoritmo LMS_Pre, considerando f,, igual a

(a) 20 Gbit/s, (b) 25 Gbit/s, (c) 30 Gbit/s e (d) 40 Gbit/s.
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Analisando a figura 6.7 e considerando que a equalizagdo LMS_Pre é eficaz se a SNR obtida,
apods a convergéncia, ndo possui valores abaixo da SNR requerida com o objectivo de obter uma SER
nula, constata-se que nos 20 Gbit/s todas as modula¢bes sdo vidveis. No caso dos 25 Gbit/s, a
equalizacdo LMS_Pre n3o mostra ser eficaz na modulacdo 64-QAM, no caso dos 30 Gbit/s, nio
mostra ser eficaz nas modulag¢bes 32-QAM e 64-QAM e no caso dos 40 Gbit/s, a equalizacdo apenas
se mostra eficaz na modulagdo 4-QAM.

Considerando a modulacdao 4-QAM, nas figuras 6.8 e 6.9 é mostrada a constelacdo dos
simbolos antes e depois do filtro LMS_Pre, respectivamente para f;mp igual a 20 Gbit/s e 40 Gbit/s.
Apds andlise da figura 6.7 foi definida que a transicdo para o modo dedicado a decisdao ocorre apds
200 simbolos consecutivos apresentarem uma SNR requerida igual a 17 dB e 5 dB, respectivamente,

para 20 Gbit/s e 40 Gbit/s.

Componente em quadratura
o
Componente em quadratura

Componente em fase Componente em fase

(a) (b)
Figura 6.8: Constelagdo dos simbolos (a) apds Overlap-Save e (b) ap6s LMS_Pre, quando f ;.. igual a 20 Gbit/s.
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Figura 6.9: Constelagdo dos simbolos (a) apds Overlap-Save e (b) ap6s LMS_Pre, quando f ;.. igual a 40 Gbit/s.
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6.3.2. Variacdo de D: 0.5 ps/nm/km

Por simulagdo, obteve-se que o nimero minimo de coeficientes é igual a 26, 41, 58 e 104,
respectivamente, para os valores de f;,,;, iguais a 20 Gbit/s, 25 Gbit/s, 30 Gbit/s e 40 Gbit/s.
Considerando o numero minimo de coeficientes, a figura 6.10 ilustra a evolucdo da SNR

obtida ao longo do algoritmo LMS_Pre e os valores da SNR requerida com o objectivo de obter uma

SER nula.
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Figura 6.10: Evolugao da SNR obtida ao longo do algoritmo LMS_Pre, considerando f;,, igual a

(a) 20 Gbit/s, (b) 25 Gbit/s, (c) 30 Gbit/s e (d) 40 Gbit/s.
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Analisando a figura 6.10 e considerando que a equalizacdo LMS_Pre é eficaz se a SNR obtida,
apods a convergéncia, ndo possui valores abaixo da SNR requerida com o objectivo de obter uma SER
nula, constata-se que nos 20 Gbit/s a equalizacdo nio é viavel nas modulacdes 32-QAM e 64-QAM.
No caso dos 25 Gbit/s, a equalizacdo LMS_Pre apenas se mostra eficaz nas modulacdes 4-QAM e 8-
QAM, no caso dos 30 Gbit/s apenas se mostra eficaz na modulacdo 4-QAM e no caso dos 40 Gbit/s a
equalizacdo LMS_Pre nao é eficaz para nenhuma das modulacgdes.

Considerando a modulacdo 4-QAM, nas figuras 6.11 e 6.12 é mostrada a constelacdo dos
simbolos antes e depois do filtro LMS_Pre, respectivamente para f;mp igual a 20 Gbit/s e 30 Gbit/s.
Apds analise da figura 6.10 foi definida que a transicdo para o modo dedicado a decisdo ocorre apds
200 simbolos consecutivos apresentarem uma SNR requerida igual a 11 dB e 4 dB, respectivamente,

para 20 Gbit/s e 30 Gbit/s.
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Figura 6.11: Constelagdo dos simbolos (a) ap6s Overlap-Save e (b) apés LMS_Pre, quando f g;,,,;, igual a 20 Gbit/s.
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Figura 6.12: Constelagdo dos simbolos (a) ap6s Overlap-Save e (b) apés LMS_Pre, quando fg;,,,;, igual a 30 Gbit/s.
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6.4. LMS Dual

O uso de simbolos posteriores no filtro LMS permite o aumento da SNR obtida ao longo do
algoritmo. Neste sub-capitulo é apresentado o desempenho do algoritmo LMS_Dual, considerando o

passo de adaptacgdo u igual a 1/15A,,,,, e a frequéncia de simbolo igual a 40 Gbit/s.

6.4.1. Variacdo de D: 0.25 ps/nm/km

Por simulacdo, verificou-se que sao conseguidos aumentos no valor da SNR obtida a medida
que se aumenta o valor de Ngq p,05¢ € que estas melhorias estabilizam a partir de Ngg 504 igual a 13.
A figura 6.13 ilustra a SNR obtida ao longo dos algoritmos LMS_Pre e LMS_Dual, considerando

Neg ant iguala 51 e Neg pos: igual a 13.

100 : ‘ : : ‘ :

1] SRR SRS SRS NSNS NSRRI O o

e s St S S

SNR obtida (dB)
SNR obtida (dB)

4 4
Nimero de iteragbes x10 Nimero de iteragtes x10

(a) (b)
Figura 6.13: Evolugdo da SNR obtida ao longo do algoritmo (a) LMS_Pre e (b) LMS_Dual.

Analisando a figura 6.13 (b), constata-se que, apds a convergéncia, o algoritmo LMS_Dual
apresenta uma SNR obtida nunca inferior a 50 dB. Como tal, foi definido que a transi¢ao para o modo
dedicado a decisdo é efectuada apds 200 simbolos consecutivos apresentarem uma SNR requerida
igual a 50 dB. As constela¢des dos simbolos equalizados nas modulacGes 4-QAM e 64-QAM sao

apresentadas na figura 6.14.
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Figura 6.14: Constelagdo dos simbolos equalizados pelo filtro LMS_Dual, considerando a modulagao

(a) 4-QAM e (b) 64-QAM.

6.4.2. Variacdo de D: 0.5 ps/nm/km

Por simulacdo, verificou-se que sdao conseguidos aumentos no valor da SNR obtida a medida
que se aumenta o valor de Ngg 505 € que estas melhorias estabilizam a partir de Nyg pos: igual a 16.
A figura 6.15 ilustra a SNR obtida ao longo dos algoritmos LMS Pre e LMS_Dual, considerando

Neg ant igual a 103 e Neg pos: igual a 16.

SNR obtida (dB)
SNR obtida (dB)

4 4
Nimero de iteragées x10 Nimero de iteragdes x10

(a) (b)
Figura 6.15: Evolugdo da SNR obtida ao longo do algoritmo (a) LMS_Pre e (b) LMS_Dual.

Analisando as figura 6.13 (b) e 6.15 (b), constata-se que o algoritmo LMS_Dual converge mais
lentamente quando a variagao de D é maior, e, consequentemente, o nimero de simbolos de treino
necessario € maior. Através da figura 6.15 (b), é visivel que, apds a convergéncia, o algoritmo
LMS_Dual apresenta uma SNR obtida nunca inferior a 50 dB. Como tal, foi definido que a transicdo

para o modo dedicado a decisdo é efectuada apds 200 simbolos consecutivos apresentarem uma
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SNR requerida igual a 50 dB. As constelacdes dos simbolos equalizados nas modula¢des 16-QAM e

32-QAM sdo apresentadas na figura 6.16.

Componente em quadratura
Componente em quadratura

Componente em fase Componente em fase

(a) (b)
Figura 6.16: Constelagdo dos simbolos equalizados pelo filtro LMS_Dual, considerando a modulagdo

(a) 16-QAM e (b) 32-QAM.
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7. Conclusoes

Neste documento foram estudados os sistemas 6pticos coerentes, que permitem formatos
de modulagdao multi-nivel e o processamento do sinal no dominio digital. Este trabalho envolveu o
estudo e a implementacdo de algoritmos de equalizacdo de sinal e de técnicas de estimacdo da
relacdo sinal-ruido, com vista a avaliar o desempenho do processo de equalizacdo e a maximiza-lo.

Com recurso a programacido MATLAB/SIMULINK foi desenvolvido o simulador de um sistema
de comunicacdo 6ptica coerente afectado por dispersdao cromatica. Com vista a mitigar o efeito da
dispersdao e equalizar o sinal no dominio digital, no receptor foram implementados os algoritmos
Overlap-Save e LMS, que permitem equalizar, respectivamente, a dispersdo cromatica fixa e a
dispersdao cromdtica residual. Para além disso, foi estimada a SNR ao longo do processo de
equalizacdo.

Quanto a equalizagdo pelo filtro Overlap-Save, foi possivel concluir que é extremamente
eficaz na equalizacdo da dispersdo cromatica fixa, pelo que a sua aplicacdo seria suficiente caso o
parametro de dispersdo da fibra ndo variasse.

Quanto ao algoritmo LMS, foram implementadas duas configuracdes distintas. A primeira
apenas usa simbolos anteriores ao simbolo a ser equalizado e a segunda usa, adicionalmente,
simbolos posteriores. Comparando os dois casos, foi possivel concluir que o uso de simbolos
posteriores permite um aumento da SNR obtida ao longo do algoritmo, possibilitando uma menor
vulnerabilidade a modulagdes mais eficientes espectralmente, maiores comprimentos de fibra e a
maiores variagdes do parametro de dispersao.

A estimag¢do da SNR ao longo do processo de equalizacdo revelou-se bastante interessante
na implementacgdo do filtro LMS, na medida em que permite que a transmissdo de informacao util
seja apenas iniciada quando é atingida uma determinada SNR desejada.

Para além de pela dispersdao cromatica, o desempenho dos sistemas Opticos de alta
velocidade é severamente afectado pelo ruido de fase, dispersdao dos modos de polarizacdo e efeitos
nao lineares. Como trabalho futuro, seria interessante a implementagdo, no sistema desenvolvido,
destas restantes penalidades e de respectivos algoritmos de equalizagdo, de forma a atingir uma

maior aproximacdo do cendrio real das comunicacées dpticas.
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