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Resumo

Inicialmente os componentes dpticos e optoeletronicos que compde um sistema de transmissao optica,
como lasers e moduladores, sdo apresentados juntamente com a modelagem utilizada em projeto e simula-
¢do. Os formatos de modulacdo que podem ser gerados combinando estruturas basicas de modulagao de
fase sdo também apresentados. Neste trabalho as penalidades causadas pelos efeitos de jitter determinis-
tico e ruido de fase em sistemas Opticos utilizando os formatos de modulagdo de alta ordem 64QAM e
256QAM sio avaliadas em ambiente de simulacdo. Os resultados obtidos, aproximadamente 1dB e 3,5dB
de penalidade em OSNR para 64QAM e 256QAM respectivamente no pior cendrio de jitter deterministico
e ruido de fase, revelam que sistemas que utilizam sinais de modulacao de alta ordem sao penalizados de
forma significante por estes efeitos. A BER contada foi utilizada para avaliar o desempenho do sistema
simulado. Este e outros estimadores da BER sao apresentados. Também € apresentado um equalizador
WDM que desenvolvi e implementei afim de facilitar a conducao de experimentos que utilizam sinais

multicanais. O funcionamento deste equalizador e os resultados obtidos também sdo abordados.

Palavras-chave: Estimacdo da BER, jitter deterministico, ruido de fase, modulagcdo de alta ordem,

equalizador em OSNR, equalizador em poténcia.






Abstract

Initially optical and optoelectronic devices that compose an optical transmission system, for instance
lasers and modulators, are presented along with their models used in projects and simulation. The
modulation formats that can be generated combining phase and amplitude modulators are also addressed.
In this work the penalties caused by deterministic jitter and phase noise efects in optical systems using
high order modulation format 64QAM and 256QAM are evaluated in simulation enviroment. The
results, aproximately 1dB and 3.5dB OSNR penalties for 64QAM and 256QAM respectively in the
worst deterministic jitter and phase noise scenario, show that systems using high order modulation are
significantly penalized by those efects. The counted BER was used to evaluate the simulated system
performance. These and other estimators, for instance EVM BER estimator, are addressed. It is also
presented a WDM equalizer that I designed and implemented in order to make experiments using

multichannels signal easy to conduct. The equalizer results and engines are also addressed.

Keywords: BER estimation, deterministic jitter, phase noise, high order modulation, ONSR equalizer,

power equalizer.
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1 Introducao

O aumento progressivo do ndmero de usudrios da internet, a disponibiliza¢do de servicos de
transmissio de video e a implementacdo da Internet das Coisas, (10T, Internet of Things), fazem com que
o aumento do consumo de dados esteja aumentando. Este aumento progressivo exige que os sistemas
opticos utilizados para transmissdo de dados entre data centers, entre continentes e até mesmo entre o
usudrio e uma central de distribui¢do, sejam capazes de transmitir em taxas cada de vez mais altas. Essa
exigéncia for¢a uma mudanga nos sistemas convencionais de transmissio 6ptica que utilizam formatos de

modulacdo de baixa ordem e poucas portadoras, até mesmo uma tnica portadora.

Uma das formas de aumentar a capacidade de transmissao € utilizar formatos de modulagado de
alta ordem, como 64QAM e 256QAM. A geracgdo de sinais com alta ordem de modulag@o tornam os
transmissores mais complexos além de que a recepcao coerente é preferivelmente utilizada, por motivos
de processamento digital, ao invés da deteccdo direta tornando os receptores também mais complexos. As

diferentes técnicas de geracdo e recepcao dos formatos de alta ordem sdo abordadas neste trabalho.

O aumento na complexidade dos transmissores e receptores faz com que efeitos indesejados
gerados pelos componentes que compde os mesmos, antes despreziveis, penalizem de forma significante o
desempenho do sistema. Assim, para utilizar formatos de alta ordem é necessdrio caracterizar a influéncia
destes efeitos de forma a poder quantifici-los e compensé-los, ou controld-los quando a compensagdo nao
é possivel. Neste estudo se avalia em simulacdo a influéncia de alguns efeitos indesejados gerados pelos

conversores e lasers no desempenho de um sistema 6ptico que utiliza alta ordem de modulacio.

Ademais, para que o desempenho medido em um sistema simulado possa ser expandido para
um sistema real, a métrica utilizada bem como o estimador associado, devem ser eficiente e consistente,
respectivamente. Assim, a métrica utilizada em simulacdo e seu valor como estimador também sao

abordados neste trabalho.

Além dos efeitos indesejados, o aumento da complexidade dos transmissores e receptores aumenta
o custo da transmissdo. Porém, o uso de formatos de alta ordem aumentam a eficiéncia espectral, bits por

segundo por hertz, do sinal transmitido diminuindo o custo por bit transmitido.

Uma das formas de também aumentar a eficiéncia espectral é o aumento do nimero de canais,
nimero de portadoras, enviados numa mesma banda. A necessidade dos sistemas serem capazes de
transmitir sinais com grande quantidade de canais multiplexados faz com que seja necessdrio a utilizacao
de técnicas mais eficientes de experimentagdo. Metodologias de experimentacio sdo necessdrias para
validar experimentalmente os novos sistemas. Os resultados obtidos em ensaios podem modificar a
viabilidade do novo sistema obtida teoricamente influenciando na decisio de produzi-los e comercializa-
los. O aumento do nimero de canais dos novos sistemas faz necessdrio a utilizacdo de novas técnicas
utilizadas na experimentagdo. Uma destas técnicas € a equalizag¢do do sinal multicanal a ser transmitido.
Dessa forma, o estudo apresentado nesta monografia de conclusdo de curso, pela primeira vez, até onde

temos conhecimento, propde um equalizador automatico desenvolvido para sinais multicanais.
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2 Desenvolvimento

Nesta seco os principais componentes dpticos e optoeletrdnicos que compde um sistema de
transmissdo Optica sdo apresentados juntamente com a modelagem utilizada em projeto e simulagdo. Os
formatos de modulacdo que podem ser gerados combinando estruturas bdsicas de modulagdo de fase sdo
também apresentados. A modelagem dos efeitos de jitter e do ruido de fase sdo apresentadas assim como
o setup de simulagdo utilizado para avaliar a penalidade causada por estes efeitos, os resultados obtidos
executando a simulag@o e a discussdo destes resultados. Os algoritmos do equalizador WDM automatico
que desenvolvi e implementei sdo apresentados assim como o funcionamento e o resultado obtido com a

implementacdo dos mesmos.

2.1 Modelagem de Sistemas Opticos

A implementacdao de um novo sistema 6ptico visando atender as novas demandas somente é
possivel depois que o mesmo foi validado experimentalmente. Anteriormente a validacio experimental, o
sistema 6ptico em questao deve ser validado em simulacdo. Um simulador 6ptico deve apresentar uma
modelagem que mais se aproxima dos sistemas reais para que sistemas simulados sejam mais provaveis
de obter um validacdo experimental. Visando descrever os médulos usados numa simulacdo sistémica, a

seguir sdo apresentados modelos dos varios componentes dpticos que compdem um sistema optico.

2.1.1 Transmissores Opticos

Esta secdo é dedicada aos transmissores Opticos que sdo compostos por componentes opticos
(laser e moduladores) e componentes elétricos/eletronicos (formatadores de impulsos, multiplexadores
e codificadores). Este trabalho é dicado a formatos de modulagcdo de ordem superior do tipo ASK
(ASK, Amplitude Shift Keying), PSK (PSK, Phase Shift Keying) e QAM (QAM, Quadrature Amplitude
Modulation). Assim, a geragdo destes formatos também € apresentada nesta secio.

2.1.1.1 Laser

Uma portadora ideal para transmissdo Optica € uma fonte de luz com amplitude, frequéncia e
fase constantes. Na pratica esta geracdo nao € possivel. Diodos de emissdo de luz, (LED, Light Emitting
Diode) e laser multi-modo de Fabry-Perot emitem luz numa faixa de frequéncia, caracterizada por sua
largura de linha, considerada muito larga para diversas aplicacdes. Estas fontes de luz sdo atualmente
substituidas por lasers mono-modo de realimentagdo distribuida, (DFB, Distributed Feedback Laser), ou
lasers de cavidade externa, (ECL, External Cavity Laser), que apresentam uma estreita largura de linha, na
regido do sub-MHz [1]. O raio de luz pode ser modulado diretamente no laser através de um sinal elétrico
que o polariza, técnica conhecida como modulagéo direta, ou no dominio 6ptico utilizando moduladores
opticos, abordados na se¢do 2.1.1.2. A modulagdo direta é sujeita a chirping, modulagdo acidental em
frequéncia do laser polarizado por um sinal elétrico modulado em amplitude. Este efeito é prejudicial
quando a largura de linha do laser € menor que a largura espectral induzida pelo chirp [1]. O campo

elétrico normalizado de uma portadora ideal pode ser modelado utilizando a Equacgdo 2.1 apresentada por
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E., =VPs- ej(qut-f—st) - ey 2.1

Na Equagio 2.1 /P, representa a amplitude do campo elétrico, w a frequéncia, ¢, a fase inicial
e es a polarizagdo da portadora. Na prética o ruido de amplitude, também conhecido como ruido de
intensidade, e o ruido de fase do laser, originados na emissao espontanea de fétons que ndo estdo em fase
(fétons da emissdo estimulada), devem ser levados em consideragdo. Inserindo-os na Equagdo 2.1 como

uma varia¢do d P na amplitude e um ruido de fase ¢,,_(t) obtém-se a Equagéo 2.2.

Eew = /Ps + 0P(t) - e/@sttestens(t) o 2.2)

Os fétons gerados na emissao espontanea possuem uma fase aleatéria. A mudanca de fase em um

intervalo de tempo 7 € apresentada por [1] na Equacdo 2.3.
A@ns = Spns (t) - 807’15 (t - T) (23)

A mudanca de fase pode ser modelada como gaussiana baseado no Teorema do Limite Central,
uma vez que a mudanga de fase € causada por um grande nimero de eventos independentes. Logo,
assumindo a densidade espectral do ruido em frequéncia ;,5(¢) como branca, uma suposicdo realistica

pratica, a varidncia da mudanca de fase é dada por [1]:

(D@2 (7)) = W, - |7] = (2.4)

Na Equacdo 2.4 W, € a densidade espectral constante de poténcia do ruido, ¢. representa o
tempo coerente e 7 € o tempo de separacdo entre os dois fétons observados. Este € fisicamente representado
pelo intervalo mdximo dentre o qual duas componentes do campo elétrico transmitido pode interferir de
forma estdvel [1]. Desconsiderando o ruido de intensidade, a densidade espectral de poténcia do campo

Optico apresenta um espectro com formato de Lorentzian como apresentado na Equacgao 2.5.

2. P,
We..,(w) = 1= (@ — il (2.5)

A largura de linha do sinal emitido pelo laser, Av,, € definido como a largura a meia altura
(FWHM, Full Width at Half Maximum), ou seja, a largura que compreende as frequéncias para as quais a
densidade de poténcia ndo € menor que a metade da densidade méxima como apresentado na Equagdo 2.6
[1].

Ay = Ve _ 1 (2.6)

Isolando o tempo coerente da Equacao 2.1 e substituindo na Equacio 2.4 obtém-se:

<A<pis(7)> = 2w Avg|T| 2.7

A Equagdo 2.7 mostra que a variancia do ruido de fase é diretamente proporcional a largura de
linha do laser. A Figura 1, produzida no software MATLAB, mostra o perfil do ruido de fase Gaussiano

gerado por um laser com largura de linha de 100kHz. Pode-se notar que, quanto maior o espagamento
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temporal entre dois simbolos maior € a variacdo do ruido de fase, como mostra a Equacio 2.4. Assim o

ruido de fase variancia crescente.

Ruido de Fase Gaussiano
1 50 T T T T T

100 | —

50 - s

Ruido de Fase (°)

_100 1 | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5
Index de Simbolo . 105

Figura 1: Desvio de fase de simbolos transmitidos a uma taxa de 43Gbaud para um laser modelado com
100kHz de largura de linha.

O ruido de fase degrada o desempenho do sistema como serd mostrado na se¢do 2.2. Pesquisas
conduzidas pelo professor Newton Cesario Frateschi do Instituto de Fisica da Universidade Estadual de
Campinas (Unicamp) indicam que através do uso de anéis Opticos ressonantes em estruturas denominadas
moléculas fotonicas [3] € possivel a construcio de lasers com largura de linha 100 vezes menor que
os lasers comerciais atuais. Assim € praticdvel reduzir a degradacdo do sinal 6ptico diminuindo a

complexidade dos métodos de compensacao, abordado na secdo 2.1.5, do ruido de fase.

O ruido de intensidade também degrada o sistema, particularmente para detec¢do coerente
quando ndo implementando detec¢do balanceada, ambos assuntos abordados nas préxima se¢des. Uma
das especificacdes disponibilizadas pelos fornecedores de lasers é o Ruido de Intensidade Relativa, (RIN,
Relative Intensity Noise), sendo que a integral do RIN numa banda de referéncia, A f relaciona a variancia

das flutuacdes na intensidade com a poténcia quadratica média como mostrado na Equacdo 2.8 [1]:

/AfRIN(f)df:WW
0

2.8
P 29

2.1.1.2 Moduladores Opticos Externos

Os moduladores sdo compostos por uma ou mais das seguintes estruturas: modulador de fase
(PM, Phase Modulator), modulador de Mach-Zehnder (MZM, Mach-Zehnder Modulator) e moduladores
1Q (IQM, In-Phase and Quadrature Modulator). O modulador de fase é construido baseado no principio
da variagao do indice de refracdo com a aplicacdo de um campo elétrico [1]. O substrato 6pto-elétrico
utilizado tipicamente € o niobato de litio LiNbO3 [1], porém atualmente existe um grande esfor¢o por
parte da fotonica integrada em utilizar substrato de silicio [4] cujas técnicas j4 sdo bastante aprimoradas.
A integracdo em silicio permite que componentes Opticos e eletrdnicos compartilhem da mesma pastilha

de substrato, reduzindo o tamanho destes dispositivos. A Figura 2 apresenta um PM.
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substrato eletro-optico

/

u(t) y
B,® % E..®

[T
| \

guia de onda eletrodo

Figura 2: Modulador de fase [1].

A tensdo necessdria para provocar uma mudanca de fase de 7, denominada V., é utilizada como
parmetro para calcular o desvio de fase provocado por uma tensdo genérica u(¢) como mostra a Equagéo
29[1].

u(t)
Eout(t) = Eim(t) - ¢ =™ 2.9)

Na Equacdo 2.9, E,,; é o campo elétrico de saida, E;;, é o campo elétrico de entrada, u(t) é o

sinal elétrico de modulagéo e V; € a tensdo elétrica que provoca um deslocamento de fase de 180°.

Utilizando o processo de modulagdo de fase pode-se modular também a amplitude, principio da
interferéncia [1]. O modulador de Mach-Zehnder utilizado para a modulagdo de amplitude € composto

por dois moduladores de fase em paralelo como mostra o esquematico da Figura 3.

w,(t)
—

?

Ein(t)

} E,,®)

ﬂmﬂ

[ J
L —

u,(t)

Figura 3: Modulador Mach-Zehnder [1].

Como cada brago do dispositivo pode ser modulado de forma independente, a estrutura da Figura
3 é nomeada dual-drive. Desconsiderando os efeitos de acoplamento, o campo elétrico E,,,(t) é dado

pela Equacdo 2.10 [1]:

Eout(t) = Ein(t) - %(eﬂ"f’l(ﬂ + i) (2.10)

wi(t) = ™ (2.11)
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Na Equagéo 2.10, ¢;(t) é o deslocamento de fase gerado pelo modulador de fase do brago i dado

pela Equagao 2.11.

Os moduladores de Mach-Zehnder denominados single-drive utilizam sinais dependentes para

polarizar cada brago, onde os modos de operacdes push-push e push-pull sdo os mais utilizados.

No modo de operagdo push-push os sinais elétricos u1(t) e uz(t) sdo iguais. Substituindo na
Equacdo 2.10, a Equacdo 2.9 do modulador de fase € obtida.

No modo de operac@o push-pull ui(t) = —us(t) = @ Substituindo na Equagdo 2.10 e
utilizando o teorema de Euler obtém-se a Equacao 2.12 [1]:

(2.12)

Bou(t) = Ein(t) - cos (AWZM“)>

2

AL,OMZM(t) = T (2.13)

Na Equac@o 2.12, Apprzn(t) é a variagdo de fase gerada pelo MZM e dada pela equacéo 2.13.

Como um deslocamento de fase igual a +7 radianos pode ser aplicado em cada brago da estrutura
interferométrica, a Equacdo 2.12 representa o campo elétrico modulado na saida do combinador.

Existem dois principios basicos de operacdo no modo push-pull: operacdo no ponto de quadratura,

onde a tensdo u(t) varia em torno de 7;/ = com valor pico-a-pico mdximo de V., e operacdo no ponto de

minima transmitncia, onde a tenséo w(t) varia em torno de —V;. com valor pico-a-pico maximo de 2V/.
A operagdo no ponto de minima transmitincia apresenta poténcia 6ptica e amplitude de campo elétrico
nulos quando u(t) = —V;. O campo elétrico varia de —F;;, (t), com poténcia éptica maxima, a Fy, (t),
com poténcia Optica também mdaxima, permitindo a modulacio bindria de fase. A modulacido em fase com
ordem maior também pode ser obtida uma vez que valores intermedidrios entre E;,(t) e —E;,(t) podem
ser atingidos, porém os valores de poténcia ndo sdo constantes como na modulagdo bindria de fase. O
modulador 1Q apresentado a seguir permite a modulacdo em fase de alta ordem com poténcia constante.
O modulador IQ é composto por dois moduladores de Mach-Zehnder em paralelo operando no ponto de
minima transmitancia. O campo elétrico em um dos bragos apresenta uma rotagdo de fase de 3 em relagdo

ao outro inserida através de um modulador de fase como mostra o esquematico da figura 4 [1].

u,(t)

==y

&/

Upy :—V”/Q uQ(t)

E,@) E, @)

|
?
- 1l
!

Figura 4: Modulador IQ [1].
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Substituindo u(t) = ;/ ~ na Equacdo 2.9 do PM, utilizando a Equacdo 2.12 do MZM e desconsi-

derando os efeitos de acoplamento, a funcdo de transferéncia do campo elétrico é dada pela Equacdo 2.14.

Eour(t) 1 Apr(t), 1 Apg(t)
N0 f§cos( 2I )—i—]icos( 5

) (2.14)

Os moduladores de Mach-Zehnder operando no ponto de minima transmitincia permitem variar
a parte real e imagindria da funcdo de transferéncia de —% a % Assim, qualquer ponto no plano complexo
formado pela componente real e imaginaria do campo elétrico no eixo das abcissas e das ordenadas

respectivamente, pode ser atingido desde que a relacdo ‘IEEO-M((tt))\' < % seja atendida. Os pontos escolhidos

no plano complexo para compor um formato de modulag¢do sdo denominados simbolos.

Os pulsos a serem modulados, campo elétrico E;y, (), podem ser tanto pulsos que ndo retornam
ao zero, (NRZ, Non-Returning to Zero), em que o campo elétrico ndo se anula na transicao entre os
simbolos, poténcia Optica é relativamente alta, ou pulsos que retornam ao zero (RZ, Returning to Zero),
em que o campo elétrico se anula na transicao entre os simbolos, poténcia dptica baixa, aproximadamente
nula. Pulsos NRZ sdo mais afetados pelo chirpping , efeito mencionado na se¢do 2.1.1.1, ocorrido na

transi¢@o entre simbolos pois a poténcia 6ptica do sinal no momento da transi¢do intersimbdlica é maior.

Pulsos RZ com 50% de duty cycle podem ser gerados por um (OPC, Optical Pulse Carver)
utilizando um MZM operando no ponto de quadratura. O sinal de polarizagdo utilizado no MZM ¢ uma
senoide com valor pico-a-pico de V;: e com frequéncia igual a taxa de simbolos (s = %5) ,emque Tg
€ o tempo entre simbolos [1]. O sinal de polarizacdo, upc(t), do Optical Pulse Carver e sua fungdo de

transferéncia, obtida substituindo upc(t) na Equagéo 2.12, sdo apresentados em 2.15 ¢ 2.16.

Ve . (27t w Ve
UPC(t) = ?Sln < TS — 2> — 7 (215)
Eout(t) T . [(2nt T« T
Bun(t) cos [4 sin < T. 2) - 4] (2.16)

Considerando um tempo de simbolo igual a 2 unidades, o médulo da Equagdo 2.16, denominado
G, foi plotado na Figura 5 utilizando o software MATLAB.

0.8+ i

0.4} 1
0.2} |

-2 -1 0 1 2
Tempo

Figura 5: Pulso RZ.

O formato do pulso éptico depende também do formato do sinal elétrico de polarizacdo do

modulador. Sinais elétricos sem sobre-sinal e com tempo de subida definido podem ser obtidos utilizando
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formatadores de pulsos (IS, Impulse Shaper). Estes filtram um sinal retangular com um filtro gaussiano

cuja fungdo de transferéncia é da forma abaixo [1].

_ 2 amy?
h(t)_ﬁ.Te e (2.17)

em que 7T, é a constante de tempo do filtro que pode ser aproximadamente relacionada com o tempo de
subida do sinal elétrico, At, como %At. Efetuando a convolugéo de h(t) com um pulso retangular u(t)

com periodo igual ao tempo de simbolo T, obtém-se a fungio p(t) como mostra 2.18.

= Jorte (22T - ange (2) "

Considerando um tempo de simbolo igual a 2 unidades e um tempo de subida igual a 0.5 unidades,
a funcdo dada na Equacdo 2.18 foi plotada na Figura 6 utilizando o software MATLAB.

1

%_0.5 — / \ ]
0 ‘ ‘ ‘
1 0 1 2

3

Tempo

Figura 6: Pulso retangular filtrado por um filtro Gaussiano.

2.1.2 Modulacio Optica

Na transmissao Optica digital com alta ordem de modulacio, um conjunto de bits é associados a
um conjunto de simbolos. O tamanho do conjunto de simbolos escolhidos define o tamanho do conjunto
de bits transmitidos. Se uma quantidade m de bits é associada a cada simbolo, sdo necessarios M = 2™
simbolos para que todas as possiveis combinac¢des de bits possam ser enviadas. Os simbolos escolhidos no
plano complexo e o conjunto de bits associados influéncia na performance do sistema. Para uma melhor
performance a codificagdo de Gray deve ser utilizada. Nesta, o mapeamento de bits deve ser arranjado
de tal forma que somente um bit do conjunto associado a um simbolo muda em relacdo aos conjuntos
de bits associados aos simbolos vizinhos [1]. Assim, na codificagdo Gray se um simbolo seja decidido
erroneamente como um simbolo vizinho ao enviado, somente haverd erro em um dos bit do conjunto de

bits associado.

A quantidade de simbolos e como sdo arranjados no plano complexo também definem o formato
de modulacdo. Cada formato possui caracteristicas e implementacdes distintas. A disposicido dos simbolos
no plano complexo busca otimizar a relagdo sinal-ruido dptica (OSNR,Optical Signal to Noise Ratio). A
OSNR ¢ uma medida andloga a relagdo sinal ruido, (SNR, Signal to Noise Ratio). A diferenca se da que a
poténcia do ruido utilizada na OSNR corresponde a poténcia dentro de uma faixa de 0,1nm [5]. A OSNR
estd diretamente relacionada a razdo entre a quantidade de bits errados recebidos e a de bits recebido, taxa
de bits errados (BER, Bit Error Rate). Quanto maior o ruido, menor a OSNR, maior € a chance de decidir

simbolos erroneamente e consequentemente receber bits errados.

Alguns formatos de modulagdo mais utilizados sdo apresentados a seguir.
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2.1.21 ASK

(ASK, Amplitude Shift Keying), é o formato de modulagdo em que somente a amplitude do campo
elétrico € modulada. O transmissor ASK é composto por um MZM no modo push-pull operando no
ponto de quadratura [1]. Para um sinal Retorno a Zero (RZ, Return to Zero) utiliza-se um MZM adicional

polarizado por um sinal senoidal como explicado na se¢do 2.1.1.2.

O formato de modulacdo em que M simbolos diferentes sdo possiveis é denominado M-ary.
Caso M seja igual a 2, para o formato ASK, tem-se o formato 2ASK, ou OOK (OOK, On-Off Keying).
O conjunto de simbolos normalizados, também conhecido como constelagdo, para o formato 2ASK ¢

mostrado no plano complexo da Figura 7.
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Figura 7: Constelacdo 2ASK [1].

O esquematico de um transmissor RZ-2ASK também € mostrado na Figura 8.

Data
u(t)

cw MRZZM »| MZM [—>

?\ Pulse carving

Figura 8: Transmissor RZ-2ASK [1].

Considerando um laser ideal, modelado pela Equacdo 2.1, um entalhador de pulso (pulse carving),
cuja funcido de transferéncia ¢ dada pela Equacdo 2.16 e a Equacdo 2.12 genérica do MZM, a equacdo do

campo elétrico na saida do transmissor é dada em 2.19.
. t 2mt
Es(t) =/ Ps- el (Wsttes) . cog <1;(‘/72ﬂ> - COS (Z - sin < 17’; — 72T> — Z) (2.19)

O sinal elétrico u(t) é dado pela Equacéo 2.20, em que p(t — kTy) é o pulso representado na

Figura 6 deslocado de k vezes o tempo de simbolo T para transmitir o k-ésimo simbolo.

u(t) = —Ve + Ve - Y b p(t — kT, by, €{0,1} (2.20)
k
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Caso by, seja o bit zero u(t) = —V;, para ¢ no centro do intervalo entre dois simbolos consecuti-
vos e, portanto, Es € nulo. Caso by, seja o bit 1, E5 é maximo pois u(t) = 0.

Além da amplitude, a fase do sinal dptico pode ser modulada. A modulacdo de fase pode ser tanto
sequencial como diferencial. Dessa maneira, a informacao € codificada na fase absoluta ou na diferenca

de fase respectivamente. Formatos de modulacéo diferenciais sdo apresentados na Sec¢éo 2.1.2.2.

2.1.2.2 PSK

Modulagao diferencial PSK, ou (DPSK, Differential Phase Shift Keying), ¢ o formato de modula-

¢do em que a informacdo € codificada na diferenca de fase entre o simbolo atual e o anterior.

O formato DPSK permite estruturas de recepg¢do mais simples, apresentadas na Secédo 2.1.2.3 ¢

os erros de simbolos acontecem em pares devido a correlacdo entre dois simbolos consecutivos.

Analogamente ao formato ASK, a quantidade de simbolos define a ordem M do formato DPSK,

sendo DBPSK para M=2 e DQPSK para M=4, as demais denominagdes sdo compostas com o prefixo M.

A Figura 9 mostra algumas constelacdes MDPSK na codificacdo Gray. Pode-se notar que somente

um bit do conjunto de bits associados a um simbolo muda em relacio ao conjunto de bits associado a um
simbolo vizinho.
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Figura 9: Constelacdes MDPSK [1].

Os formatos MDPSK podem ser gerados por diversos tipos de transmissores. Aumentando-
se a complexidade Optica, a complexidade elétrica diminui, e vice-versa [1]. Devido ao alto custo dos
componentes pticos, alguns centros de pesquisa, como € o caso do Centro de Pesquisa e Desenvolvimento
em Telecomunicagdes, CPqD, localizado na cidade de Campinas, utilizam sinais elétricos multiniveis e

modulador 1Q, permitindo a geracdo de formatos de modulacdo de alta ordem, alto M.

A geracdo de sinais elétricos multi-niveis € prejudicada por ondulagdes, ou ripples. Numa situagao

critica, um nivel de tens@o desejado com o efeito dos ripples pode invadir o nivel de tensio de geracio do
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simbolo vizinho, gerando um erro de simbolo. Logo, sinais elétricos com niveis de tensdo bem definidos
sdo necessarios. Uma forma de avaliar um sinal elétrico multi-nivel é utilizar o diagrama de olho. Neste
diagrama os diferentes niveis elétricos que geram todos os possiveis simbolos sdo sobrepostos de forma a

ocupar um periodo de simbolo. A Figura 10 representa o diagrama de olho para um sinal elétrico bindrio.

Figura 10: Diagrama de olho para um sinal elétrico binario [1].

As medidas §; e o representam o ripple, relacionados a relagéo sinal ruido e d., a altura do
diagrama de olho. A partir destes pardmetros pode-se obter o espalhamento do olho, A, dado pela Equagao

2.21. O espalhamento do olho pode ser utilizado para avaliar a qualidade do sinal elétrico gerado.

(01 + 62)

A, =
de

2.21)

Moduladores DPSK que utilizam somente sinais elétricos bindrios podem ser obtidos cascateando

moduladores de fase. Estes provocam o deslocamento de fase de w, 5, 7 e assim sucessivamente,
denominado transmissor série. Também pode-se utilizar um modulador 1Q cascateado com moduladores

de fase para deslocamentos de fase de 7, ¢ e assim sucessivamente, denominado transmissor em paralelo.

As equagdes dos campos elétricos na saida destes transmissores podem ser obtidas facilmente
combinando as equagdes apresentadas para os modulador IQ e de fase, e as equagdes de formatacio de

pulsos.

Os sinais elétricos que polarizam os moduladores sdo obtidos a partir de um circuito elétrico
contendo multiplexador, um codificador diferencial e formatadores de pulsos, ja abordados anteriormente,
para cada saida bindria do codificador. O multiplexador € utilizado para agrupar o conjunto de bits do
simbolo. Os codificadores diferenciais sao circuitos que verificam a fase do simbolo enviado anteriormente
e determinam a fase necessaria do simbolo a ser enviado para representar o conjunto de bits desejado.

Estes podem ser construidos com portas 1dgicas.

Um transmissor DQPSK serial é composto por dois moduladores de fase. O primeiro modulador
provoca uma mudanga de fase de 0 a 7 e o segundo uma mudanga de 0 a 7. A tabela verdade da Figura 1
apresenta as possiveis combinacdes dos bits que se deseja transmitir by, e by, , 0 estado do sinal bindrio
no instante anterior dy, , € d2, , € o estado do sinal bindrio atual dy, e do, necessarios para produzir
uma diferenga de fase de ¢y, . A tabela também apresenta a fase absoluta esperada ¢y, e a fase absoluta

anterior Q1.

Analisando a quinta linha da tabela, escolha arbitrdria, tem-se uma fase absoluta anterior de 0°
e uma diferenga de fase desejada de 7. A diferenca de fase € representada pelos bits 11, como indica a

Figura 9. Logo, a fase absoluta esperada do sinal € 7. Assim, somente o segundo modulador deve provocar
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Tabela 1: Tabela verdade do codificador diferencial serial DBPSK [1].

dy, dy, @k di,_, 2 Pk-1 by, by ey

0 0 0 0 0 0 0 1 0

0 0 0 o 1 =n 0 0 32.m
0 0 0 1 0 4 1 0 /4

0 0 0 1 1 327 1 1 72

0o 1 a2 0 0 0 1 1 72

0 1 /2 0 1 /2 0 1 0

0o 1 =2 1 0 = 0 0 327
0 1 /2 1 1 3/2-w 1 0 T

1 0 T 0 0 0 1 0 b4

1 0 = 0 1 =z 1 1 xp2

1 0 b4 1 0 4 0 1 0

1 0 =x 1 1 3/2.x 0 0 327
1 1 3/2-m 0 0 0 0 0 3/2.1
1 1 32-x o 1 2 1 0 =x

1 1 327 1 0 = 1 1 72

1 1 32.n 1 1 372.x 0 1 0

uma rotagdo de 7, ou seja, di, = 0 e dz, = 1. A mesma andlise pode ser feita para as demais linhas da

tabela.

Os dois mapas de Karnaugh abaixo foram construidos para obter as relagdes l6gicas entre os bits

dy, ,,d2, ., b1, €ba, que geram os bits di, e da, .

Tabela 2: Mapa de Karnaugh para o bit d;, da transmissdo DBPSK.

bi, by,
00 01 11 10
0] 1 0 0 1
di, , Ol 0 0 1 1
dy , 11| 1 1 0 0
oo 1 1 1

Tabela 3: Mapa de Karnaugh para o bit da, da transmissao DBPSK.

b, b,
00 01 11 10
0] 1 0 1 0
di, , 01| 0 1 0 1
dy, , 11| 0 1 0 1
0ol 1 0 1 0

Agrupando os bits 1 de cada linha da Tabela 2 em pares obtém-se a expressdo booleana mostrada
em 2.22.

dlk = E ) dlk—l : d2k—1 + blk : dlk—l : d2k—1 + E dlk—l : d2k—1 + b2k : dlk—l ’ ko—1 (2.22)

Agrupando os bits 1 de cada coluna da tabela 3 em pares obtém-se a expressao booleana mostrada
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em 2.23.

d2k = E ) ka ’ d2k71 + E ’ E d2k71 + blk ) b2k ) d2k71 + blk E d2k—1 (2.23)

Logo, utilizando portas 16gicas pode-se facilmente construir um codificador diferencial serial
DQPSK. O mesmo procedimento pode ser aplicado para determinar a estrutura do codificador diferencial
paralelo DQPSK, assim como para os demais codificadores relacionados aos moduladores DPSK de

ordem superior.

Os transmissores sequenciais PSK codificam a informagdo no valor absoluto da fase do sinal
optico. Estes sdo semelhantes aos transmissores DPSK com a excecdo do codificador diferencial que nao
se faz necessdrio. Assim, um determinado simbolo nio depende do simbolo anterior. Com isso a BER ¢
melhorada, porém a tolerancia do sistema ao ruido de fase diminui devido a rotacdo de constelagdo, efeito

que serd apresentado na se¢do 2.1.7.

2.1.2.3 QAM

Moduladores (QAM, Quadrature Amplitude Modulation), mapeiam bits em simbolos que contém
uma componente tanto no eixo imagindrio, componente em quadratura, quanto no eixo real, componente
em fase. O formato QPSK também pode ser gerado como o formato 4QAM. Neste, os simbolos estdao
dispostos de forma que as componentes imagindrias e reais possuem modulos iguais, resultando em quatro
diferentes simbolos. No formato 4QAM nao hd informacao codificada na amplitude, pois a mesma é

constante.

Os simbolos podem ser dispostos em circulos concéntricos, sendo este formato denominado
Star-QAM. Os simbolos de cada circulo podem ser produzidos utilizando transmissores PSK ou QPSK.

Os diferentes raios dos circulos podem ser obtidos adicionando um MZM como modulador de amplitude.

Uma parametro utilizado para optimizar a OSNR de um sinal Star-QAM com apenas dois
diferentes raios € a razdo de anel, (RR, Ring Ratio). Este € a divisdo entre o raio maior e o raio menor dos
dois circulos. A distincia entre simbolos dispostos num mesmo circulo sdo menores quanto menor o raio
do mesmo, causando uma degradacdo da OSNR. Um dos métodos para solucionar este problema € dispor
uma quantidade menor de simbolos nos circulos com menor raio [1]. A implementacdo de tal transmissor

€ complexa o que leva a exploracdo de outro formato de modulagao, o Square-QAM.

No formato de modulagdo Square-QAM os simbolos sdo dispostos em quadrados em cada um dos
quadrantes. Um dos problemas desse formato de modula¢do é ambiguidade entre quadrantes que incorre
do uso da deteccdo sincrona, apresentada posteriormente, onde as componentes em quadratura e em fase
sdo detectadas em moddulos [1]. Uma forma de solucionar este problema € a codificacdo diferencial de
quadrantes. Nesta, dois bits sdo codificados de forma diferencial para identificar o quadrante. Assim
estes dois bits podem ser decodificados corretamente mesmo que exista uma rotagdo multipla de 90° dos
simbolos, cycle-slip, cuja causa serd abordada posteriormente. Uma das consequéncias de se utilizar a
codificacdo diferencial de quadrantes consiste em nao poder utilizar a codificagdo Gray gerando uma
penalidade na OSNR do sinal [1]. Algumas possiveis configuracdes de transmissores para a geragdo do
Square-QAM diferencial sdo: configuracdo serial, transmissor IQ convencional, transmissor IQ melhorado,

transmissor QPSK tandem e transmissor multi-paralelo MZM
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A configuragdo serial € composta pelos seguintes componentes elétricos/eletronicos: demulti-
plexador, codificador QPSK, gerador de niveis e dois formatadores de impulsos. O codificador DQPSK
codifica 2 bits diferencialmente para indicar o quadrante, como citado anteriormente. O gerador de
niveis € utilizado para gerar os sinais com diferentes niveis de tensio que polarizam os moduladores. Os
componentes opto-eletronicos sdo: uma fonte de luz continua, dois MZMs e um modulador de fase. Um
MZM ¢ utilizado para o entalhador de pulsos, sendo polarizado por uma fonte senoidal. O segundo MZM

¢ utilizado para a modulacdo em amplitude.

O transmissor IQ convencional é composto pelos mesmos componentes elétricos/eletronicos
anteriores com a adi¢do de mais um gerador de nivel e um codificador Square-QAM. Os dois geradores
presentes possuem complexidade menor que o gerador de sinais da configuracdo serial. Os componentes
opto-eletronicos sdo uma fonte de luz continua, um entalhador de pulsos e um modulador 1Q. Nesta

configuragdo a geragdo do sinal elétrico € menos complexa que a configuracdo anterior.

O transmissor 1Q melhorado, como forma de reduzir a quantidade de niveis elétricos dos sinais de
polarizagdo da configuragio anterior, sdo obtidos inserindo dois PMs, um em cada brago do modulador 1Q.
Assim reduz-se o nimero de niveis elétricos pela metade. Os sinais de polariza¢do dos PMs sdo obtidos
inserindo dois geradores de niveis e dois formatadores de impulsos. Para o formato 16QAM, nao ha a

necessidade de geradores de niveis, pois somente sinais elétricos bindrios polarizam os moduladores.

O transmissor QPSK tandem nio necessita do codificador Square-QAM como as duas configura-
¢Oes anteriores. Neste transmissor sao utilizados dois PMs em série, que podem ser substituidos por um
modulador IQ, precedidos por um modulador IQ. Caso deseja-se formatos de ordem superior a 16QAM,

geradores de niveis sdo necessarios para polarizar o modulador 1Q.

O transmissor multi-paralelo MZM possui m/2 moduladores 1Q polarizados por sinais binarios
de tal forma a produzir m/2 sinais QPSK. A saida do enésimo modulador 1Q € atenuada por (n-1)6
dB. As saidas dos moduladores IQ sdo acopladas de forma a produzir o sinal 4™QAM. Assim, neste
transmissor somente sinais elétricos bindrios sdo utilizados para modular os MZMs. O uso do codificador

Square-QAM volta a ser necessario.

2.1.3 Receptores Opticos

Os receptores Opticos podem ser projetados para detec¢do direta ou detec¢do coerente. Na
deteccdo direta somente um ou mais diodos fotodetectores, fotodiodos, sdo utilizados. O fotodiodo
converte a poténcia do sinal dptico em corrente elétrica. Logo, a modulacdo em amplitude pode ser
detectada utilizando a deteccdo direta. Na detecc@o coerente, que serd apresentada na sec¢do 2.1.3.5,
a modulag¢do em amplitude, fase, polarizacdo e frequéncia sdo detectadas. Assim, os sinais recebidos
com deteccdo direta sdo limitados em varidveis do sinal 6ptico que podem ser processadas digitalmente,
diferentemente dos sinais recebidos com detec¢do coerente. Os processadores de sinais digitais, (DSP,
Digital Signal Processor), abordados na se¢do 2.1.5, s@o utilizados para compensar a degradacio ocorrida

na transmissao.

O sinal 6ptico nos sistemas de longo alcance sofrem mais degradacdo, em termos da OSNR, do
que sistemas de curto alcance, pois os amplificadores necessarios nos sistemas de longo alcance inserem
ruido no sinal éptico. Assim, sistemas Opticos de modulacdo em amplitude e deteccdo direta, (IMDD,

Intensity Modulation and Direct Detection), sio amplamente utilizados para transmissao de curto alcance
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devido ao baixo custo e a suficiéncia de um DSP simples comparado com aos sistemas de longo alcance.

Como apresentado na se¢do 2.1.2, a informagdo pode ser codificada na diferenca de fase, mo-
dulacio diferencial de fase. Logo, utilizando-se a detec¢do direta ndo € possivel recuperar a informagao
codificada modulacdo diferencial de fase. Porém, utilizando elementos 6pticos passivos como interfero-
metros de linha de atraso, (DLI, Delay Line Interferometer), a modulagdo de fase diferencial pode ser
convertida em modulacdo de amplitude, mecanismo abordado na secdo 2.1.3.3, e a deteccdo direta pode
ser utilizada. Porém, para sistemas sem limita¢des em custo, prefere-se utilizar a detec¢io coerente, pois

toda a demodulacio pode ocorrer no dominio elétrico e componentes dpticos nao sao necessarios.

Assim, nesta se¢@o serdo apresentados os componente Opticos utilizados nos detectores direto e

coerente bem como suas configuracdes e funcionamento.

2.1.3.1 DLI

E, E,,
Einz E{Ju.fz
out,

Figura 11: Interferémetro de linha de atraso [2].

O DLI, apresentado na Figura 11, ¢ um componente Optico passivo composto por um splitter 2x2
um atraso de linha, um atraso de fase e um combiner 2x2. Splitters e combiners 2x2 cujo sinal de entrada
e saida sdo divididos igualmente, como € o caso do DLI, sdo denominados acopladores de 3dB. No DLI

dois sinais 6pticos podem ser combinados apropriadamente.

No splitter 2x2 a poténcia Optica de cada sinal é dividida igualmente entre os dois bracos. O
campo elétrico resultante em cada bragco de saida é a soma do campo elétrico na entrada do brago
diametralmente oposto rotacionado de 90° com o campo elétrico do outro brago multiplicado por 1/+/2.
Logo, os campos elétricos dos bracos de saida apresentam uma rotagdo de fase de 180° entre si, como

mostra a Equacio 2.24 do acoplador de 3 dB.

E outy
E outo

Ein1
Eing

(2.24)

IR
V2 g1
Ap6s o splitter o sinal € atrasado de um tempo de simbolo, T's, no brago superior e no brago infe-

rior uma rotacdo de fase arbitrdria de ¢ pr; pode ser efetuada. Os sinais dos dois bragos sdo recombinados

no combiner seguindo a Equacdo 2.24.

Utilizando a Equagdo 2.1 e a Equagdo 2.24 pode-se obter a equagdo da poténcia de saida de
ambos os bracos do DLI, ambas apresentadas abaixo. Para tal, a Equacdo 2.1 deve ser multiplicada pelo

fator a(t) - eI?(t) que representa a variacio lenta da amplitude e da fase provenientes da modulagdo.
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Ademais, a Equagado 2.24 ¢ utilizada com a entrada Ej,, em vazio.

. 1 1
Pouty = Bout, (£) - Bgu, (1) = 7 Ps - a(t) + i a(t —T,)

outy
1
—§Ps ~a(t)a(t — Ts)cos [Ap(t) + Apn, (t) + ¢pLI] (2.25)
1 1
Pouty = Bouts (£) * iy, (t) = 7 Ps - a’(t) + ik a(t —Ty)
1
+§Ps ~a(t)a(t — Ts)cos [Ap(t) + Apn, (t) + ©pLI] (2.26)

2.1.3.2 Hibrida 2 x 4 de 90 graus

2

A hibrida 2 x 4 de 90° é o componente necessario para efetuar a deteccao direta dos formatos de
modulag¢do de alta ordem pois a poténcia do sinal em cada saida depende da fase do sinal aplicado nas

entradas.

Este componente também pode ser utilizado para realizar o batimento do sinal recebido com o

sinal oscilador local na detec¢do coerente, como serd explicado posteriormente.

A hibrida pode ser construida utilizando 4 acopladores de 3dB e um rotacionador de fase de 90°,

como mostra a Figura 12.

E, 3dB “laaB [ Lo,
X Eﬂul

3dB saB | Fou,

iny > 900 Eour

Figura 12: 2 x 4 hibrida de 90° [2].

Utilizando a funcao de transferéncia do campo elétrico do acoplador de 3dB, pode-se obter a
equacdo da poténcia de saida deste componente, como mostra 2.27. Por simplicidade o campo elétrico é

escrito como Ejy,, = |Ejp, |e¢i(t) sendoi = 1,2.

1 1
Poutn = Eoutn (t) : EZut" (t) = Z|Em1 (t)‘2 + Z|Em2 (t)|2 + (2.27)
1
2 [ Biny ()l Eing (2)| - cos [1() + ¢2(t) —n - 90°]

Na Equacio 2.27, n corresponde ao indice da porta de saida do componente.

Existem outras maneiras de se construir este componente de tal forma que se insira um angulo

conveniente somado ao argumento do cosseno presente em 2.27.

2.1.3.3 Receptores com Multiplos DLIs

Como citado anteriormente, é possivel detectar diretamente modulacdo de fase diferencial
convertendo-a em modulacdo de amplitude utilizando DLIs. Analisando as Equagdes 2.25 e 2.26, pode-se

notar que utilizando um ¢py; tal que Ap(t) + ¢prr = (2n — 1) - 7, desconsiderando o ruido de fase,
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o valor do cosseno é minimo. Analogamente, fazendo Ap(t) + pprr = 2n -, o valor € médximo. Em
ambos 0s casos n pertence ao conjunto dos nimeros inteiros. Assim, para cada dois valores de Ap(t),
angulo diferencial especificos e diametralmente opostos, pode-se utilizar um DLI para apresentar valor

maximo e minimo em cada uma de suas saidas no instante de amostragem.

Detectores balanceados utilizam dois fotodiodos de forma a subtrair as correntes excitadas em
cada um para compor a corrente de saida. Como a corrente nos fotodiodos é diretamente proporcional a
poténcia, os detectores balanceados sdo utilizados para subtrair a poténcia dos dois sinais de saida dos
DLIs. Assim, somente os termos proporcionais ao cosseno do angulo diferencial no sao cancelados pois

apresentam sinais opostos.

Para sinal 8DPSK, por exemplo, sdo necessdrios 4DLIs pois existem quatro pares de angulos
diametralmente opostos. Para receber este sinal, o mesmo € dividido igualmente para quatro bracos com
DLI utilizando um splitter 1 x 4. A corrente produzida pelos fotodiodos é proporcional a poténcia éptica
do sinal e a responsividade, R, do fotodiodo, além de apresentarem ruidos aditivos denominados ruido
shot e ruido térmico [2]. Um brago extra, obtido utilizando um splitter 1 x 2, com um detector comum
(um fotodiodo) pode ser utilizado para detectar a modulacdo em amplitude caso deseja-se demodular
sinais Star-QAM.

Devido a alta complexidade 6ptica, este tipo de receptor somente € implementado para demodular

formatos que necessitam de apenas dois DLIs [2].

2.1.3.4 Receptores 1Q com DLIs

Uma solugdo para a deteccao direta de formatos de alta ordem utilizando apenas dois DLIs sdo os
receptores 1Q. Estes receptores sdo compostos por um splitter 1 x 2 para dividir o sinal igualmente em dois
bracos, um para detectar a modulagdo em amplitude como explicado na sessdo anterior, e outro utilizado
para a deteccdo das componentes 1Q. Para aumentar a sensibilidade do fotodetector um amplificador

optico seguido por um filtro € geralmente colocado antes do receptor [2].

A deteccdo das componente IQ € feita dividindo igualmente o sinal utilizando outro splitter 1 x 2.
Utilizando a Equagdo 2.1 multiplicada pelo fator a(t) - ¢/#() e a Equagdo 2.24, os campos elétricos de
saida do segundo acoplador, denominados aqui de E7 e E, podem ser obtidos e sdo apresentados por 2.28
e 2.29. As fontes de ruido foram desconsideradas visto que sua inclusdo gera um nivel de complexidade

exagerada para este trabalho de conclusao de curso.

1 . . -

Er(t) = 3 /P, - eI (Wsttes) | pions | 790 (2.28)
1 , , o

Eg(t) = 3 /P, - ei(Wsttes) | gitns . o180 (2.29)

Os sinais de saida do splitter sdo conectados as entradas Ej,,, vide Figura 11, de dois DLIs com
angulos de rotacdo denominados ¢prr, € ¥pr, Io- As saidas dos DLIs sdo utilizadas para excitar dois
detectores balanceados. Assim utilizando as Equagdes 2.25 e 2.26, as correntes de saida dos detectores

podem ser derivadas, como explicado na sessdo anterior. A varidvel R nas expressdes abaixo € o fator de
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proporcionalidade entre a poténcia dptica e corrente no fotodiodo, responsividade do fotodiodos.

() = % Py a(t)a(t —T) - cos [Ap(t) + Agn, (£) + ¢pi] (230)
Io(t) = % - Ps-a(t)a(t — Ts) - cos [Agp(t) + A, (t) + @DLIQ] (2.31)

Os simbolos da constelacio QPSK sao dispostos nos vértices de um quadrado centrado na
origem do plano complexo. Logo, a deteccao de um sinal DQPSK pode ser facilmente obtida fazendo
epri; = —45° e ppr, Iop = —135°. Deste modo, obtém-se sinais bindrios para as correntes em ambos

detectores balanceados.

Fazendo ¢pr1, = 0°, o argumento da funcdo cosseno na Equagdo 2.30 se torna Ap(t)+ Ay, (t).
E fazendo ¢pr;, = —90° na Equagdo 2.31, o cosseno se torna equivalente ao seno Ap(t) + Ay, (t).

Logo, as componentes em fase e em quadratura podem ser detectadas.

Nesta ultima situacdo é claro perceber que as correntes detectadas para formatos de ordem
superior a DQPSK sdo sinais multiniveis. Por este motivo, a aplicacdo de técnicas para a recuperacio da
informacao enviada sdo necessdrias. Estas técnicas sdo denominadas decisdo Arg e decisdo 1Q, em que
setores de circulo e setores quadrangulares, respectivamente, sdo atribuidos a cada simbolo do formato
como regido de decisdo do mesmo. Na decisdo Arq, caso o arco tangente da divisdo das correntes em
fase e em quadratura estiver dentro de uma faixa angular atribuida a um determinado simbolo, este sera
considerado como recebido. Logo, demapeando este simbolo, obtém-se um conjunto de bits recebidos.
Diferentemente, na decisdo IQ as componentes em fase e em quadratura detectadas pertencem a um

determinado setor quadrado, cujo simbolo correspondente € tido como recebido.

Receptores IQ também podem ser obtidos substituindo os dois DLIs por uma hibrida 2 x 4 de

90°.Isto € possivel pois as poténcias de saida da hibrida sdo relacionadas por multiplos de 90°, vide 2.27.

2.1.3.5 Principio da Deteccao Coerente

Na detecc¢ao coerente um sinal optico de uma fonte com comprimento de onda constante (CW,
Constant Wavelength), denominado oscilador local, é acoplado ao sinal 6ptico recebido. Em seguida

faz-se a deteccdo, geralmente balanceada, das saidas do acoplador, como mostra a Figura 13.

Como o oscilador local € uma fonte de luz nao modulada, o campo elétrico é modelado por 2.32,
andloga a Equacao 2.1.
Epo(t) = /Pl - /1001010 - oms0) - (2.32)

A detecgdo coerente pode ser heterddina ou homddina. Na detecg@o heterddina ndo hé a necessi-
dade de sincronismo entre a frequéncia e a fase do oscilador local e do sinal. A deteccdo homddina pode
ser tanto sincrona como assincrona. Nesta, somente a frequéncia precisa ser sincronizada, enquanto que

na deteccdo homddina sincrona, tanto a frequéncia como a fase precisam ser sincronizadas.

Na deteccao coerente heterédina a informagao contida no sinal 6ptico é convertida em um
sinal elétrico que possui uma frequéncia intermedidria (IF, Intermediate Frequency). Esta frequéncia
corresponde a diferenca de frequéncia Aw entre o sinal recebido e o sinal do oscilador local. Logo, o
sinal elétrico da deteccao heterddina apresenta uma banda deslocada em relacio a frequéncia nula cuja

frequéncia inicial € IF, fazendo-se necessario o uso de dispositivos com largura de banda maior que a
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largura da banda base. Contudo, a detec¢do heterddina permite o uso de esquemas simples de demodulagao

dispositivos de sincronismo de portadora no dominio elétrico [2].

Diferentemente, o sinal elétrico da deteccdo homddina possui banda unilateral comegando na

frequéncia nula, pois o sincronismo de frequéncia faz com que IF seja nulo.

Utilizando um acoplador de 3dB para acoplar o sinal modulado recebido com o sinal do oscilador

local, tem-se o esquema da Figura 13.

I,@®
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Figura 13: Exemplo ilustrativo do principio da deteccdo coerente [2].

Pode-se obter diretamente a equagio resultante da corrente elétrica I7(t), em 22, utilizando as

Equagdes 2.32, 2.24 e 2.1 multiplicada pelo fator a(t) - e/#(!) de modulagdo.

I;(t) = 2RV/PiPj, - a(t) - ese, - sin [Awt + pu(t) + o + o (t)] + isn (2.33)
Aw = ws — wip
en(t) = @n,(t) = ¢ny, (1)
Y0 = Ps — Plo

Z'sh - Z'shl - ishg

Na Equacido 2.34, R € a sensibilidade e iz, € ig4, 0s ruidos shot, gerado devido a natureza
discreta das cargas elétricas, aditivo dos fotodiodos. Nesta andlise os ruidos sdo considerados, pois
a detecgdo coerente € mais utilizada em sistemas de longo alcance cuja preocupagdo com a OSNR,

consequentemente com o ruido, € alta, como ja explicado.

Nos receptores coerentes geralmente também € colocado um amplificador 6ptico seguido por um
filtro. O ruido inserido pelo amplificador pode ser modelado como um ruido Gaussiano aditivo, sendo a
soma de duas componentes. Estas componentes sdo uma perpendicular e outra paralela com respeito a

polarizagdo do sinal, n(t) = n|(t)e) = ny (t)ey [2].

Analogamente a obtencdo da Equacdo 2.34, a equacdo para a corrente /7 pode ser obtida descon-

siderando o filtro. A mesma € apresentada por 2.34.
I1(t) = 24/ Ps Py, - a(t) - sen [Awt + ¢ (t) + po + ¢(t)] + 2R - Re {—jEi"O(t)nH(t)ej“St} (2.34)

A partir de 2.34, pode-se verificar que a corrente possui uma componente proporcional a poténcia
do sinal e do oscilador local, o que melhora a relacio sinal-ruido. A corrente possui uma componente que ¢
proporcional a poténcia do oscilador local e do ruido de emissao espontinea (ASE, Amplified Spontaneous

Emission), batimento LO-ASE [2]. Pode-se notar que a componente de ruido ndo € proporcional a
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poténcia de simbolo. Assim, controlando a poténcia do oscilador local, (LO, Local Oscilattor), controla-se

a contribui¢do do ruido ASE.

Para detectar as componentes em fase e em quadratura do sinal recebido, deve-se utilizar um
detector de entrada de quadratura 6ptica, Optical Quadrature Frontend. Este componente ¢ composto
por uma hibrida de 90°, como explicado na se¢do 2.1.3.2, e dois detectores balanceados. As entradas da
hibrida sdo o sinal do oscilador local e o sinal recebido. As saidas com indices n {mpares da hibrida sdo
as entradas de um detector balanceado e com indices pares do outro detector. Utilizando as equagdes
apresentadas na Secdo 2.1.3.2 e as equagdes que modelam o sinal dptico recebido e o sinal 6ptico do
oscilador local, as equagdes das correntes I; e I podem ser obtidas. Nesta andlise os ruidos foram

desconsiderados para ndo fazer este trabalho de conclusado curso de grande complexidade.

I1(t) = R\/PsPy, - a(t) - cos [Awt + ¢n(t) + po + ¢(t)] (2.35)
Io(t) = R\/PsPy, - a(t) - sin [Awt + @n(t) + ¢o + ¢(t)] (2.36)

Circuitos elétricos sdo utilizados para manipular as correntes elétricas I7 € I de forma a obter
a deteccdo da modulagdo em amplitude e em fase. Por exemplo, fazendo a soma dos quadrados das
correntes, obtém-se uma resultante proporcional ao quadrado da componente de modulacdo em amplitude
e independe do desvio de frequéncia, Aw, do ruido de fase, do desvio de fase e da modulacdo de fase.
Assim pequenos desvios de frequéncia, menores que o desvio de frequéncia da deteccao heterddina, sdo

permitidos.

Utilizando estruturas elétricas andlogas ao DLI com rota¢ao de fase nula, pode-se obter a detec¢io
da modulagao diferencial. Nesta, um desvio fixo de frequéncia causa uma rotagao fixa na fase absoluta, o
que ndo afeta a detec¢do diferencial. Entretanto, rotacdes lentas na constelacio, causadas por variacdes
lentas no desvio de frequéncia, podem ser corrigidas por circuitos (AFC, Automatic Frequency Control),
de baixa complexidade [2]. Analogamente, o desvio de fase também ndo afeta a deteccdo devido a sua
natureza diferencial que o anula. Logo, ndo hd a necessidade de sincronismo entre a fase do oscilador

local e do sinal recebido, sendo este denominado receptor homddino com detecgéo sincrona.

Com a evoluc@o da microeletrdnica, as correntes /7 € I podem ser amostradas, e a demodulacdo
diferencial pode ser executada digitalmente. Isto é possivel pois a estimagao digital do desvio de frequéncia

pode ser efetuada de maneira eficiente.

Como apresentado, formatos de modulagdo diferenciais podem ser detectados com receptores
homédinos com deteccao assincrona. Porém, estes receptores ndo sao capazes de detectar formatos de

modula¢do ndo-diferenciais devidos aos efeitos do ruido e do desvio de fase.

Diversos circuitos, como o OPPL (OPLL, Optical Phase Locked Loop), e AFC, foram desenvol-
vidos para compensar o desvio de fase e de frequéncia entre o laser utilizado para gerar a portadora e o
oscilador local [2]. Circuitos OPLL sdo de grande complexidade. Atualmente, a detec¢do homdédina com
demodulagdo digital sincrona, onde néo ha a necessidade do uso de um OPLL, € possivel e amplamente
utilizada. Este tipo de deteccdo € possivel devido a existéncia de algoritmos eficientes de estimacdo do

erro de fase.

Além de usar processamento digital para estimar o erro de fase, também é possivel utilizar
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algoritmos para compensar efeitos da propagacdo da luz na fibra, efeitos Kerr, como a dispersdo cromadtica

e efeitos ndo lineares. Como estes efeitos sdo os limitantes da BER, dedica-se a eles a proxima sec¢ao.

2.1.4 Propagacio da Luz na Fibra Optica

A propagacdo da luz na fibra € governada pela equagdo nao-linear de Schrodinger, (NLSE,

Nonlinear Schrodinger Equation), apresentada por 2.37.

DA OA jBPA o
9: Mo T e AT AR 237

A varidvel A em 2.37 é a envoltdria do pulso transmitido dependente do tempo, t, e da posi¢do, z,
na fibra. O pardmetro 3; € dado pelo inverso da velocidade de grupo. Esta € a velocidade das componente
do sinal éptico que variam com a frequéncia devido a variagdo do indice de refracdo da fibra com a
frequéncia. 52 é o parametro de dispersdo da velocidade de grupo, (GVD, Group Velocity Delay). O
efeito modelado por 31 e 32 é denominado dispersdao cromatica . « representa a atenuagio da fibra.
é o coeficiente nio-linear da fibra, ou seja é o fator multiplicativo da poténcia do sinal, |A|?, que causa
auto-modulagdo de fase, (SPM, Self-Phase Modulation) [6].

A dependéncia na frequéncia do indice de refracdo da fibra gera também outros tipos de dispersao,
como a dispersdo intermodal em fibras multimodos e dispersio de alta ordem, 33, que ndo sdo apresentadas
na Equacdo 2.37. A Equacdo 2.37 considera somente a propagacdo de um modo e o comprimento de onda

propagante distante do comprimento de onda zero que torna 33 desprezivel [7].

A Equacio 2.37 também considera somente a propagacao de um canal. Logo, ndo modela os
efeitos ndo-lineares relacionando mais de um canal. Estes sao o espalhamento estimulado de Raman
(SRS, Stimulated Raman Scattering), espalhamento estimulado de Brillouin (SBS, Stimulated Brillouin
Scattering), modulacdo cruzada de fase (XPM, Cross-Phase Modulation) e mistura de quatro ondas (FWM,
Four-Wave Mixing). SRS e SBS ocorrem devido a geracio de phonons 6pticos e acusticos respectivamente
[7]. Na XPM canais vizinhos de um determinado canal geram a modulagdo de fase do mesmo,crosstalk

[7]. A FWM ¢€ um efeito ndo linear passivo. Estes efeitos ndo sdo mais detalhados neste trabalho.

Fibras com compensagdo de dispersdo cromética ou perfis especificos de dispersdo sdo possiveis
desde 1995-1996 [8]. Fibras com baixa atenuacdo, que permitem o aumento da distancia de transmis-
sdo sem a necessidade de amplificadores também ja sdo produzidas. Assim como fibras que mantém
polarizacdo, (PMF, Polarization Maintaining Fiber). Perturbagdes numa fibra comum tendem a mudar a
polarizacdo do sinal ptico. Logo, PMFs sdo necessdrias na entrada de moduladores e outros componentes

opticos que necessitam que a onda Optica tenha uma polarizacdo constante.

A producio de fibras com baixa atenuag@o e com compensacao de dispersdo é um processo caro.
Assim, estes efeitos degradantes da camada fisica sdo compensados digitalmente. Isto s6 € possivel caso a

deteccdo coerente homddina seja utilizada, como explicado na se¢do 2.1.3.5.

Na préxima sec¢do serd apresentado o processamento digital da onda dptica convertida para o

dominio elétrico e amostrada.
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2.1.5 DSP

A evolugdo do poder computacional em relacao a velocidade de processamento e consumo de
poténcia possibilitou que os sinais Opticos possam ser demodulados no dominio digital e que algoritmos
de compensacdo dos efeitos da camada fisica possam ser aplicados em tempo real. Esta evolu¢ao consistiu
no aumento da velocidade de processamento proporcionada pela diminuicdo do tamanho fisico dos

transistores.

O processamento digital de sinal pode ser tanto aplicado nos transmissores como nos receptores.
Nos transmissores ele ¢ utilizado para aplicar filtros formatadores Nyquist, efetuar a codificacio de fonte, a
codificacdo de canal e a codificag@o dos bits a serem transmitidos, como € o caso da codificacio diferencial
abordada na Secdo 2.1.2.2. A codificac@o de fonte é necessdria caso a mesma apresente redundancias
que possam ser eliminadas, diminuindo assim a quantidade de bits que precisam ser transmitidos. A
codificacdo de canal insere redundancia de dados de forma que erros possam ser detectados e corrigidos
na recepcao. Assim, faz necessario também o uso de um decodificador de canal, de fonte e de dados no

DSP de recepcdo

A codificagdo de canal atualmente € uma 4rea bastante estudada, pois a insercdo de redundancia
faz com que o sistema tenha que transmitir mais dados. Assim, mais que um bit é transmitido por bit
de informacao, o que significa a necessidade de maior banda, caso deseja-se manter a mesma taxa de
transmissao dos bits de informacao. A insercdo de um overhead de banda aumenta o custo da transmissao.
Portanto cédigos corretores de erros, cdédigos FEC (FEC, Foward Error Correction), eficientes sao

necessarios para a reducdo do custo de transmissao.

A eficiéncia de um cédigo FEC € definido pelo ganho de codificacdo de rede, (NCG, Net Coding
Gain), que é definido como o ganho em dB da relagédo Ej, /Ny em relagdo a transmissdo ndo codificada
[9]. E € a energia do bit de informagao e Ny € a poténcia do ruido Gaussiano do sinal. Como existe uma
troca entre overhead e potencial de correcdo de erros, hd um grande interesse no desenvolvimento de
codigos FEC com alto NCG.

Atualmente c6digos corretores de erros de decisdo soft, SD-FEC, (SD-FEC, Soft Decision, Foward
Error Correction), conseguem diminuir a BER para niveis aceitdveis desde que a sequéncia recebida
possua uma BER maéxima definida pelo limite do FEC. O termo soft refere-se a decisdo em relagio ao

simbolos, diferente da decisdo hard que € em relacio aos bits.

FEC totalmente 6ptico, em que a codificacdo e decodificacdo € feita no dominio 6ptico, € uma
drea promissora na atualidade que procura compensar ruidos dependentes do tempo, como falha em
amplificac@o 6ptica e crosstalk [10]. XPM € gerado pela variagdo das componentes espectrais no sinal
multiplexado por comprimento de onda, (WDM, Wavelength Division Multiplexing), devido a alta poténcia
entre canais. Este tipo de FEC € possivel devido ao efeito ndo linear FWM que permite a construcio de
portas XOR 6pticas [10].

A sequéncia bdsica de algoritmos de compensac¢do utilizada no DSP do receptor sdo: filtro
Anti-Aliasing, ortonormalizacao, equalizador estético, recuperacdo de tempo de simbolo, equalizador

dindmico e estimagdo de frequéncia e de fase citados na Secao 2.1.3.5.

O filtro Anti-Aliasing elimina o efeito das componentes de alta frequéncia indesejadas na amos-

tragem, efeito denominado Aliasing.



44

A ortonormalizagdo € utilizada para compensar o desequilibrio de quadratura proveniente de

imperfeicdes na hibrida de 90° e o descasamento na responsividade dos fotodetectores [11].

A equalizacdo estatica € utilizada para a compensar a dispersdo cromdtica que pode ser feita tanto

no dominio do tempo quanto no dominio da frequéncia [11].

A recuperacio de tempo de simbolo € necessdria para sincronizar o sinal recebido com o relégio
do receptor. Desta forma, o valor de amostragem considerado € corrigido para representar o valor referente
ao centro do tempo de simbolo. Esta necessidade surge do fato de que o sinal se encontra menos degradado

pelo ruido nos centros do tempo de simbolo [11].

A equalizacio dindmica apresenta caracteristica adaptativa que permite compensar efeitos que
variam no tempo [11] e demultiplexacdo das polarizacdes. Um dos efeitos variantes no tempo € a mudanga
do estado de polarizacdo, dispersdo de modo de polarizacdo (PMD, Polarization Mode Dispersion), que

ocorre nas fibras comuns, como citado na secdo 2.1.4.

As constelagdes na Figura 14 sdao de um sinal 256QAM com duas polarizagdes transmitido em
B2B, Back-to-Back, sem a propagacio na fibra, obtidas utilizando o simulador OPTRA desenvolvido
pelo CPgD. Em B2B os efeitos Kerr ndo degradam o sinal. O receptor e o transmissor foram setados
como em sincronismo. Assim somente as constelagdes obtidas apds os estdgios digitais da normalizacgio e

ortogonalizacdo, equalizacio dindmica, recuperacio de frequéncia e de fase sdo apresentadas.

(a) (b) (c) (d)

Figura 14: Constelacdes de um sinal 256QM apds (a) normalizagdo e ortonormalizagdo, (b) equalizagdo
dinamica, (c) recuperacio de frequéncia e (d) recuperacio de fase.

Os efeitos ndo-lineares somente sao criticos quando a poténcia do sinal transmitido € alta, como
mostra a Equacgdo 2.37. Os efeitos nao-lineares podem ser compensados digitalmente pelo algoritmo
denominado Propagagdo Digital Contraria (DBP, Digital Back Propagation). Este algoritmo basica-
mente propaga digitalmente o sinal recebido na dire¢do contrdria utilizando a NLSE, (NLSE, Nonlinear

Schrodinger Equation).

Um dos efeitos que em grande intensidade ndo é completamente compensado pelo processamento
digital € o efeito gerado pelo ruido de fase do sinal digital denominado jitter, termo adotado da lingua
inglesa cuja tradugdo literal € tremelique. Este efeito estd presente tanto no conversor digital analégico,
(DAC, Digital to Analog Converter), como no conversor analégico digital, (ADC, Analof to Digital

Converter). O jitter € apresentado na préxima secao.
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2.1.6 Jitter

O Setor de Padronizacdo da Telecomunicacio da Unido Internacional de Telecomunicacdo, ITU-T,
(ITU-T, International Telecommunication Union - Telecommunication Standardization Sector), define
Jjitter como a medida das varia¢des temporais rapidas, acima de 10Hz, dos instantes significativos de um
sinal digital em relag@o aos seus instantes ideais. Os instantes significativos de um sinal sdo os instantes
em que a forma de onda do sinal analégico cruza o nivel de decis@o. Enquanto que os instantes ideais
se referem aos instantes em que a forma de onda de um sinal digital ideal cruza o nivel de decisdo. A
diferenca entre esses dois instantes € definida como jitter de fase. Este, se multiplicado pela velocidade

angular resulta no ruido de fase (em radianos) do sinal digital [12].

A Figura 10 mostra o diagrama de olho de um sinal bindrio, que seria semelhante ao diagrama de
olho do sinal digital. A variag@o vertical § varia com a SNR. A variacédo horizontal da borda de subida e

descida, representada pela intersecdo dos seguimentos (destacados em cinza), representa o jitter.

Uma baixa SNR, grande variagdo J, resulta numa BER baixa, como explicado na se¢@o 2.1.2. Da

mesma forma, uma variacdo horizontal grande, alto jitter, também resulta numa BER baixa.

A probabilidade do tempo de uma dada transi¢ao 1égica variar em torno do seu tempo ideal é
descrita pela fun¢do densidade de probabilidade, (PDF, Probability Density Function), do jitter. Esta
funcdo € obtida fazendo-se a convolucdo das funcdes que modelam as diferentes fontes de jitter. O jitter

pode ser modelado basicamente dividindo em jitfer deterministico e aleatdrio apresentados a seguir.

2.1.6.1 Jitter Deterministico

O jitter deterministico determina a trajetoria de cada transi¢do lgica. Na Figura 10 é representado

pelas inclinagdes dos seguimentos verticais sendo que 0s segmentos retos sao aproximagdes.

Este tipo de jitter € causado por um pequeno nimero de processos que nio precisam ser indepen-
dentes. Por exemplo interferéncia eletromagnética, reflexdes e resposta em frequéncia do canal. Se fosse
possivel saber todos estes processos poderia se estimar o jitter de cada transicao. Assim, este tipo de jitter

ndo € muito critico, uma vez que pode ser compensado conhecendo as fontes geradoras.

2.1.6.2 Jitter Aleatorio

O jitter aleatério determina a varia¢do de uma determinada transi¢ao desconsiderando os efeitos
do jitter deterministico, ou seja, com uma trajetéria definida. O jitter aleatério € o resultado de varios
processos de pequena magnitude, como efeitos térmicos e ruido shot. Portanto, a distribui¢do probabilistica
do jitter aleatério pode ser aproximada por uma distribuicio gaussiana de acordo com o Teorema Central

do Limite, sendo que os efeitos devem ser independentes [12].

Os formatos de alta ordem, como 64QAM e 256QAM, focos deste trabalho, impde especificagdes
rigorosas nos componentes opticos e eletronicos, como laser, ADC e DAC. Algumas destas especificagdes
decorrem da tolerancia do sistema em relagdo ao ruido de fase e em relacao ao jitter. O ruido de fase é

relacionado a largura de linha do laser, como mostra a Equagao 2.7, impondo limite a mesma.

Diferentemente do jitter deterministico, as fontes do jitter aleatério nao podem ser identificadas e
compensadas. Assim, é importante saber o comportamento de um sistema éptico em relagdo as variagdes

do jitter deterministico. Alto jitter deterministico causa alto ruido de fase do sinal digital, enquanto que,
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grande largura de linha do laser, causa alto ruido de fase no sinal dptico. Espera-se que o ruido de fase do
sinal digital sejam intensificados no caso do receptor, ou intensifiquem no caso do transmissor, o ruido
de fase do sinal 6ptico. Portanto, dedica-se a Secdo 2.2 deste trabalho a penalidade causada pelo jitter

deterministico em conjunto com o ruido de fase dos lasers.

Para que uma anélise de desempenho em relagdo a BER em um sistema possa ser realizada de
forma eficiente, as formas de se estimar a BER devem também ser eficientes. Assim, antes da analise de
desempenho ser apresentada, dedicada-se a préxima se¢do a diversos métodos de estimagdo de BER que

podem ser utilizados.

2.1.7 Métodos de Estimacao de BER

A BER ¢ definida como a divisdo entre o ndmero de bits errados recebidos pelo niimero total
de bits recebidos de tal forma que a BER ¢ limitada inferiormente por O e superiormente por 1. A BER
também pode ser limitada superiormente em 0.5 caso algum algoritimo detecte inversao de fase e calcule

o complemento.

A BER contada consiste em comparar a sequéncia bindria transmitida e recebida de forma a
contabilizar os erros. Existem duas maneira de gerar a sequéncia bindria a ser transmitida: aleatoriamente

ou através de um gerador de sequéncia pseudo-randomica, (PRBS, Pseudo Random Binary Sequence.

Caso a sequéncia seja gerada aleatoriamente, € necessario guarda-la para que seja utilizada na
contagem da BER. Caso a sequéncia seja gerada por um gerador de PRBS, somente a semente que tenha
sido utilizado para gerar a sequéncia precisa ser armazenada. O tamanho da semente € definida igualmente
a ordem do PRBS e pode ser fornecida ou gerada aleatoriamente. As ordens geralmente utilizadas sdo 7,
9,11, 15,23 e 31. As sequéncias pseudo-randémica sdo periédicas com periodo igual a 2%V, onde N é a
ordem do PRBS. Logo, quanto maior for a sequéncia necessdria para teste, maior deve ser a ordem do

PRBS para que os elementos ndo sejam correlacionados.

Por exemplo, para os formatos 64QAM e 256QAM, devem ser geradas 6 e 8 linhas com sequéncias
bindrias com largura igual a quantidade de simbolos por polarizacdo que se deseja enviar, visto que cada
simbolo representa 6 e 8 bits, respectivamente. A comparagdo das duas sequéncias para a contagem da
BER s6 pode ser feita caso a sequéncia recebida ndo apresente rotacdo de constelagdo e esteja sincronizada
com a sequéncia transmitida. Rotac@o de constelacdo € o efeito gerado quando o algoritmo de recuperacdo
de fase rotaciona os simbolos devido ao alto ruido de fase dos mesmos. As técnicas de sincronizagdo e

eliminacdo de rotacdo de constelagcdo sdo apresentadas a seguir.

2.1.7.1 Sincronismo de Sequéncias

Efeitos indesejaveis do sistema podem dessincronizar as sequéncias, inverter as polarizacdes,

perder a informacdo contida em uma delas ou até mesmo perder a informagdo em ambas.

A perda de sincronismo pode ser indicada pela posicao do pico de correlacio entre a sequéncia
recebida e transmitida. Diferentes algoritmos de sincronizacdo s@o utilizados dependendo se a sequéncia
transmitida é gerada aleatoriamente e armazenada, ou gerada por um gerador de PRBS e a semente é

armazenada, como explicado na secio anterior.

Caso a sequéncia transmitida tenha sido armazenada, o algoritmo de sincronizagao calcula a
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correlagdo de blocos de 200 simbolos da sequéncia recebida com toda a sequéncia transmitida para cada
polarizagdo, considerando uma transmissdo com multiplexagdo de polarizagdo. Se a correlacio € maior
que 80% da soma dos médulos ao quadrado dos simbolos do bloco testado, hd a indicagdo de sincronismo.
O valor de 80% ¢ definido pelo setor de normatizac¢do das telecomunicacdes da Unido Internacional de
Telecomunicacdes, ITU-T. A localizagdo do pico de correlagdo indica o atraso entre o bloco testado e a
sequéncia transmitida. Logo, sabendo qual bloco obteve sincronismo com a sequéncia transmitida, pode-se
sincronizar as duas sequéncias e a BER pode ser contada. Sdo testados N blocos espacados igualmente de

maneira a testar toda a sequéncia recebida.

A funcdo de sincronismo utilizando a sequéncia transmitida pode sincronizar um, duas ou
nenhuma das polarizagdes. Quando ambas as polariza¢des sdo sincronizadas, pode haver informagao
distinta em cada uma delas ou a mesma informacao, de uma das polarizagdes transmitida, em ambas.
Quando somente uma polarizacdo € sincronizada, perda parcial de sincronismo, a informagdo de uma
das polarizagdes transmitida é perdida. A perda de sincronismo acontece quando nenhuma polarizagdo é

sincronizada.

Caso a sequéncia seja gerada por um gerador de PRBS, blocos de 2000 bits para cada linha sdo
utilizados para teste. Uma vez selecionado o bloco, uma sequéncia de bits deste bloco do tamanho da
ordem do PRBS ¢ utilizada para regerar a sequéncia que pode ter dado origem a sequéncia. A sequéncia
regenerada e recebida sdo comparadas e, caso o nimero de bits iguais seja maior que 80% o tamanho do
bloco, hd a indicagdo de sincronismo. Assim, a partir da semente selecionada, a sequéncia transmitida

pode ser obtida.

O resultado da func¢éo de sincronismo para PRBSs pode ser desde nenhuma linha sincronizada até
0 méaximo de linhas do formato em questdo sincronizadas, ou seja, 6 ou 8 linhas para 64QAM e 256QAM,
respectivamente. L.ogo, caso todas as linhas sejam sincronizadas, ou a metade inicial ou final, estas podem

ser mapeadas para obter os simbolos transmitidos nas duas polarizagdes, ou de uma das polarizagdes.

2.1.7.2 Eliminacao de Rotacao de Constelacao

Os algoritmos de recuperacdo de fase eleva os simbolos a poténcia da ordem que equivale a
quantidade de diferentes fases possiveis do formato de modulacdo em questdo. Esta operacao elimina a
dependéncia do formato de modulag@o, porém também gera ambiguidade de quadrantes. Isto acontece pois
simbolos com alto ruido de fase que os fizeram mudar de quadrante sdo considerados como pertencentes
deste quadrante. Por exemplo, considerando uma constelacdo QPSK, ruidos de fase maiores em médulo
que 45° geram rotacdo de constelag@o. A Figura 15 indica os possiveis intervalos com presenga de rotacéo
de constelacdo. A mudancga de quadrante pode se dar no sentido horario da constelagdo, degrau negativo,
ou no sentido anti-hordrio, degrau positivo. A Figura 15 foi construida para o formato QPSK a partir do

perfil de ruido de fase mostrado na Figura 1.

Formatos com modulacao diferencial de fase ndo sao efetivamente afetados por este fendmeno,
visto que a informacdo estd codificada na diferenca de fase entre dois simbolos e a varidncia do ruido de

fase entre dois simbolos € muito pequena, segundo a Equagdo 2.7.

Quando analisando alguns sistemas 6pticos, a eliminacdo da rotagdo de constelacdo pode ser
necessdria pois € consequéncia de alguns algoritmos de recuperagdo de fase. Esta eliminacdo ¢é feita

através da andlise da média aritmética da magnitude do vetor de erro, (EVM, Error Vector Magnitude),
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Figura 15: Sentido de rotag@o de constelacio considerando perfil de ruido de fase Gaussiano correspon-
dente a um laser com largura de linha de 100kHz.

de um bloco de simbolos recebido em relacdo aos simbolos transmitidos decididos, EVM transmitido.
Logo, esta andlise s6 pode ser efetuada caso os simbolos transmitidos tenham sido obtidos a partir dos

algoritmos de sincronizac¢do abordados na secio anterior.

Um bloco de simbolo ¢ identificado com rotacdo de constelagdo caso a média do EVM nor-
malizado em relacdo aos simbolos transmitidos recebidos supere o valor de EVM limitrofe entre dois

quadrantes vizinhos.

A Figura 1 mostra que a varidncia o ruido de fase é crescente. Logo, quando a rotacdo de
constelacdo € detectada gira-se todos os simbolo subsequentes ao bloco testado até que o bloco subsequente
ndo possua rotagdo de constelacdo. O bloco testado e seu anterior € eliminada para ndo haver rotacio de
constelacao residual. Alguns blocos de simbolos podem ser rotacionados desnecessariamente, porém eles

serdo corrigidos nas iteragdes seguintes.

Uma modificacdo da fun¢do de eliminacdo de rotacdo de constelacdo pode ser feita para que
a sequéncia recebida ndo perca nenhum simbolos. Esta modificacdo consiste em diminuir o tamanho
dos blocos de teste e tentar rotaciond-los até que a rotagdo de constelacio seja eliminado ou todas as
rotagdo possiveis tenham sido efetuadas. Caso a rotagdo de constelacdo nio seja eliminada, parte-se para
o préximo bloco sem retirar o anterior, de tal forma que haverd um erro na BER contada que depende do
tamanho da amostra, do bloco de teste e da OSNR da sequéncia. Quanto menor a BER, associada a OSNR
alta e, menor a sequéncia, maior serd o erro da BER contada. Assim, a curva OSNR por BER contada

possuird um floor, onde o valor da BER nao diminui com o aumento da OSNR.
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2.1.7.3 Burst de Erros

Sistemas Opticos sdo sujeitos a eventos externos imprevisiveis, podendo gerar uma sequéncia
curta de simbolos aleatérios, denominada rajada, ou burst, de erros, traduzido literalmente da lingua

inglesa como estouro.

Este efeito, diferente da rotagdo de constelacdo, é desejavel que permaneca na sequéncia recebida
para indicar a existéncia da interferéncia que o causou. Contudo, um bloco desta sequéncia de erros possui
um alto EVM, pois os simbolos aleatérios podem se encontrar em quadrantes diferentes dos simbolos
transmitidos no periodo de erro. O EVM de um bloco com burst de error pode até superar o valor maximo

obtido por um bloco com rotacao de constelacao.

Um bloco com burst de erro apresenta uma alta variancia comparando com um bloco sem burst
devido a sua caracteristica aleatéria. Assim, um teste de variancia para diferenciar um burst de erros de
rotacdo de constelacio € incluido a fun¢@o abordada na secao anterior. Este teste consiste em calcular
a variancia do bloco de simbolos identificado com rotacao de constelagdo e comparar com a variancia
do bloco inicial da sequéncia de simbolos, considerando o mesmo sem burst. Caso a variancia do bloco
inicial seja menor que 50%, valor determinado empiricamente, da variancia do bloco testado, este é

identificado com burst de erros e o bloco ndo € eliminado.

A nao retirada do burst de erro gera um floor na curva BER versus OSNR.

2.1.7.4 Estimacao da BER Utilizando o EVM

A BER contada fornece o valor mais proximo que um sistema verdadeiramente possui. A
sequéncia teste deve possuir tamanho diretamente proporcional a OSNR testada para que o valor estimado
seja préximo do real. Isto ocorre pois, quanto maior a OSNR, menor a quantidade de erros podendo ser
nulo o que produz uma BER nula erroneamente. Portanto, sequéncias teste para OSNR altas podem ser
maiores que o tamanho do buffer dos equipamentos de amostragem usuais, fazendo-se necessario o uso

de outros métodos de estimacdo da BER.

O valor EVM dos simbolos recebidos em relacdo aos simbolos recebidos decididos, EVM
recebido, pode ser usado para estimar a BER. A SNR pode ser estimada como o inverso do EVM. O
teorema de Shannon determina o limite de bits sem erros que podem ser transmitidos dado a banda de
transmissao e a relacdo sinal ruido do sinal. Logo, o nimero de bits sem erros pode ser obtido a partir da

SNR e, a BER, pode ser estimada usando a sequéncia enviada.

A técnica de estimacdo da BER a partir do EVM somente € eficaz para OSNR altas. Para
OSNR baixas existem simbolos que ultrapassam o limite entre quadrantes. L.ogo, o simbolo decidido
correspondente é tomado erroneamente fazendo com que o EVM recebido seja menor que o esperado.
Consequentemente, uma SNR maior que o esperado é calculada e, uma BER melhor que a real, é estimada

erroneamente.

Uma das técnicas atualmente desenvolvidas para que a BER seja estimada corretamente para
OSNR menores € denominada EVM Slicer [13]. Esta técnica consiste em particionar os 4 quadrantes
e utilizar somente as particdes para o cdlculo do EVM recebido. As particdes escolhidas sdo as mais

distantes do limites entre quadrantes, ou seja, nos vértices da constelacao.

Os simbolos pertencentes as particdes sdo menos susceptiveis a mudar de quadrante devido a
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baixa OSNR, pois estdo mais afastados dos limites dos quadrantes. Assim, a técnica de estima¢do da BER

utilizando EVM Slicer, fornece valores de BER mais exatos para baixa OSNR.

Para OSNR muito baixa esta técnica se torna novamente ineficiente, sendo necessario tomar
parti¢cdes cada vez menores, modificagdo ainda nao explorado. Isto faz com que se atinja um limite em
que as parti¢des ndo possuam uma quantidade suficiente de simbolos para uma boa estimagdo da BER, ou

que se exija sequéncias muito grande atingindo novamente o limite de buffer dos equipamentos atuais.

2.2 Penalidade de Jitter Deterministico e Ruido de Fase em Sistemas com Alta
Ordem de Modulacao

Nesta secdo € apresentada a modelagem dos efeitos de jitter e ruido de fase, o setup de simulacao
utilizado para avaliar a penalidade causada por estes efeitos especificando os parametros utilizados
nos componentes do transmissor e receptor assim como os algoritmos utilizados no DSP. Sdo também

apresentados os resultados obtidos na simulagdo e a discussdo dos mesmos.

2.2.1 Modelagem de Jitter e Ruido de Fase

Como apresentado na secdo 2.1.6, o jitter degrada a BER do sinal recebido. Também j4 foi
indicado porque a andlise dos efeitos do jitter deterministico para um sistema éptico € mais relevantes do

que do jitter aleatdrio.

A degradacdo do jitter deterministico pode ser minimizada reduzindo os efeitos que os causam,

como a interferé€ncia eletromagnética, efeito pelicular e perda por dielétrico [12].

O jitter aleat6rio pode ser modelado como tendo distribui¢do Gaussiana, como apresentada na
Equagao 2.38, [14].

1 (-
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A variavel x é o desvio relativo ao instante ideal. o é a varidncia que depende de cada sistema. A
partir da Equacgdo 2.38 pode-se perceber que x pode assumir qualquer valor real, ou seja, o jitter aleatorio
¢ ilimitado.

O jitter deterministico, diferente do jitter aleatério, € limitado e sua modelagem deve considerar
cada subcatergoria: jitter periddico, distor¢do de duty cycle, interferéncia entre simbolos e jitter limitado
descorrelacionado [12]. O simulador OPTRA, utilizado nas simulagdes a serem apresentadas, utiliza
um modelo abrangente tinico e simplificado. O modelo tinico de jitter deterministico, utiliza a diferenca
entre uma variavel Gaussiana, com variancia 1 e média nula, e um valor limite, entre O e 1, denominado
o valor da distribuicdo de jitter deterministico. Essa diferenca é multiplicada pela constante de jitter

deterministico definido como o valor na situa¢do de maximo jitter.

O jitter aleatério € modelado no OPTRA exatamente como na Equacgdo 2.38 sendo o definido
como a constante de jitter aleatério. No simulador a conversado digital-analdgica € feita repetindo-se
o valor digital 16 vezes e aplicando um filtro passa-baixa para modelar a limitacdo em banda do DAC.
Assim, no DAC a soma dos jitters, jitter total, € utilizada para definir em quais indices do sinal analégico
representado digitalmente h4 a transi¢do de simbolos, ou seja, em qual instante o sinal analdgico cruza o

nivel de decisdo. No ADC, o jitter total € utilizado para interpolar o valor das amostras recebidas e obter o
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valor que representa a amostra no tempo de amostragem deslocado pelo jitter. O ADC também aplica um

filtro passa-baixa para modelar a limitagdo em banda.

A modelagem de jitter descrita foi aplicada a uma sequéncia de 2'% simbolos gerada aleatoria-
mente, e o diagrama de olho elétrico obtido se encontra na Figura 16. As constantes de jitter aleatdrio e
deterministico utilizadas foram 1ps e 0,25ps respectivamente, o valor da distribui¢do de jitter determinis-
tico utilizado foi de 0,5 e a taxa de simbolos foi de 43GBaud. A banda do DAC/ADC foi definida como

35GHz. O ruido de fase em um sistema Optico € diretamente proporcional a largura de linha do laser

Amplitude [V/m]
o
o (6]

o
o

0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Tempo Normalizado pelo Periodo de Simbolos

Figura 16: Diagrama de olho para uma sequéncia de simbolos, BPSK, sob os efeitos de jitter. RJ: jitter
aleatério. DJ: jitter deterministico.

utilizado, Equagdo 2.7. Como apresentado na se¢@o anterior, utilizando apenas um decisor o ruido de fase
faz com que os simbolos sejam decididos erroneamente. Este efeito é cumulativo, podendo gerar a rotacdo
da constelacdo, evento também apresentado na sec¢do anterior. No simulador, o ruido de fase é modelado

pelo acimulo de uma varidvel aleatéria Gaussiana de média nula e variincia dada pela Equacdo 2.4.

Avaliar o desempenho de um sistema Optico frente a efeitos de jitter e ruido de fase é de
grande importéncia, visto que determinados ADCs, DACs, e lasers, se tornam inadequados para sistemas
especificos. Com este intuito, as proximas se¢des sdo dedicadas as simulagdes sist€micas conduzidas
para efetuar esta andlise. Sequéncias de 2'” simbolos, 64QAM e 256QAM, foram enviadas satisfazendo
0 espaco amostral necessario para obter uma boa estimacao da BER utilizando a BER contada. As
simula¢des foram conduzidas variando a constante jitfer deterministico e a largura de linha do laser e

mantendo os demais pardmetros constantes. Na secdo 2.2.2, o setup simulado é apresentado.

2.2.2 Setup de Simulacao

Na Figura 17 o transmissor, TX, é composto pelo gerador de dados, DAC e o driver do sinal de

modulacdo especificados a seguir.
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Figura 17: Setup de simulagdo. MIMO: Miiltiplo Input Multiplo Output (MIMO, Multiple Input Multiple
Output)

2.2.2.1 Transmissor

O gerador de dados é um gerador de PRBS, como abordado na secédo 2.1.7, utilizado para

gerar 6 e 8 sequéncias bindrias, para 64QAM e 25QAM respectivamente, com tamanho de 2!

para
cada polarizacdo. Uma taxa de simbolos de 42GBd e 32Gbd sdo utilizadas para os formatos 64QAM e
256QAM respectivamente, produzindo uma taxa liquida de aproximadamente 400 Gb/s considerando

uma taxa de overhead de FEC de 26

O driver do sinal de modulacdo converte os valores da parte imagindria e real de cada simbolo

para os sinais de tensdo que modula cada MZM num modulador IQ, como abordado na se¢do 2.1.1.2.

O modelo do modulador utilizado refere-se a um modulador de niobato de litio, LiNbO3, com

limitacdo em banda de 40GHz.

A fonte de luz continua, Laser CW, possui frequéncia central, portadora, de 193,4 THz, equivalente
a aproximadamente 1551nm. Logo a simulagdo trata-se de uma transmissio na banda C (1530nm a 1565
nm). O ruido de fase segue o modelo apresentado na se¢do anterior, sendo que a largura de linha foi

variada entre 0 e 100kHz com passos de 20kHz.

O DAC converte o sinal do dominio digital para o dominio analégico, mapeando os bits forne-
cidos pelo gerador de PRBS nos respectivos simbolos. O DAC também insere os danos causados pela
quantizagao e pelo jitter, e também aplica um filtro raiz-cosseno-levantado, root-raised-cosine filter, com

roll-off de 0,1. Estas fun¢des sdo abordadas a seguir.

2.2.2.1.1 DAC/ADC

A quantizag¢ao dos simbolos mapeados consiste em fazer com que os valores reais e imaginarios
dos simbolos apresentem somente alguns valores permitidos, niveis analdgicos definidos. A quantidade
de niveis analdgicos, niveis de quantizac¢do, depende do DAC/ADC utilizado. Esta quantidade define o
ndmero de bits necessdrios capaz de representd-los, denominado resolu¢do do DAC/ADC. A andlise deste
trabalho aborda DACs, e ADCs, com resolucéo de 8 e 10 bits.
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Os danos causados pelo jitter sdo inseridos como apresentado na se¢do anterior.

O filtro raiz-cosseno-levantado € utilizado para eliminar a interferéncia intersimbdlica, (ISI,
Intersymbol Interference), no instante de amostragem. A interferéncia intersimbdlica ocorre quando o
valor amostrado de um simbolo possui componentes dos simbolos vizinhos. Caso fosse possivel construir
um filtro com roll-off nulo, filtro abrupto, a banda necessaria segundo o critério de Nyquist para ISI nula
seria o dobro da taxa de simbolos. Filtro com roll-off ndo nulo faz com que seja necessario transmitir
uma banda maior que o dobro da taxa de simbolos, afetando a eficiéncia espectral do sinal. O filtro
raiz-cosseno-levantado € uma solucdo pratica encontrada para eliminar a ISI, aumentando minimamente a

banda de transmissao.

A constante de jitter deterministico foi variada entre O e 1ps com passos de 200 fs. A constante
de jitter aleatério e o valor da distribuig@o de jitter deterministico foram definidos como 150 fs e 0,5 (fator
multiplicativo) respectivamente. A limitacdo em banda do DAC e ADC € de 35 GHz. A frequéncia de

amostragem do ADC ¢ de duas vezes a taxa de simbolos.

Ap6s o modulador a insercdo de ruido Gaussiano € feita afim de variar a OSNR e construir a

curva BER versus OSNR. A simulagéo é realizada em B2B, ou seja, sem propagacio em fibra.

O receptor, Rx, é composto pelo LO, hibrida de 90°, detector balanceado e ADC. Estes compo-
nentes efetuam a recep¢do coerente como apresentada na sec@o 2.1.3. As especificacdes dos mesmos sdo

apresentadas a seguir.

2.2.2.2 Recepcao

O erro inserido pela hibrida de 90° foi definido como nulo.

O LO apresenta um frequéncia central com desvio de 1 GHz em relacdo ao laser do transmissor,
logo I F' = 1G H z. Os pardmetros do ruido de fase foram definidos igualmente ao ruido de fase do laser

do transmissor.

O detector balanceado ¢ utilizado para converter o sinal do dominio éptico para o dominio elétrico

como descrito na se¢do 2.1.3.3. Este apresenta uma limitagdo em banda de 40 GHz.

O ADC amostra o sinal analégico com frequéncia duas vezes a taxa de simbolo, frequéncia de
Nysquist, e apresenta os mesmos pardmetros do DAC em relag@o ao jitter, quantizacao e limitagcao de
banda.

O bloco de DSP efetua a filtragem, ortonormalizacdo, equalizagdo dindmica, recuperagdo de

frequéncia e de fase apresentados a seguir.

2.2.2.3 DSP na Recepcao

A filtragem consiste de um filtro anti-aliasing para eliminar as altas frequéncias. A ortonormali-
zacdo € realizada pelo algoritmo de Gram-Schimidt [11]. O equalizador dindmico consiste no algoritmo
de mdédulo constante, CMA (CMA, Constant Modulus Algorithm) [11], seguido pelo algoritmo de equa-
lizacdo direcionada pelo raio, (RDE, Radius Directed Equalization) [15]. A recuperacio de frequéncia
é feita pelo algoritmo de m-ésima poténcia [11]. A recuperacdo de fase € feita pelo algoritmo de busca

cega de fase, (BPS, Blind Phase Search) [16], utilizando 30 fases teste e dois estdgios. O equalizador
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estatico ndo se faz necessdrio visto que ndo hd propagacgdo na fibra, ou seja, ndo ha dispersdo cromdtica. A
recuperacdo de tempo de simbolo também nao € necessaria pois em simulagéo o relégio do transmissor

foi colocado em sincronismo com o rel6gio do amostrador.

2.2.3 Resultados e Discussoes

A Figura 18 mostra a influéncia da largura de linha dos lasers utilizados no transmissor € no
receptor. Mostra também a influéncia do jitter deterministico. A transmissio simulada foi de um sinal de
43-GBd 64QAM comparando o desempenho entre um ADC/DAC com 8 e 10 niveis/bits de quantizagao.
Diferentes resolu¢des de ADC resultam em diferentes ntimeros efetivos de bits, (ENOB, Effective Number
of Bits). Esta medida quantifica o nimero de bits que efetivamente representa informagdes desejadas do
sinal analégico. O ENOB € obtido a partir da resolu¢do do DAC e dos efeitos elétricos do mesmo, como o
Jjitter. A penalidade gerada por ENOB limitada para formatos de alta ordem ¢ caracterizada por [17]. A
medida de desempenho utilizada na Figura 18 e nas subsequentes € a penalidade da OSNR em relagdo a
curva teérica medida no limite do SD-FEC, BER de 2,2 - 10~ 2.

64QAM - Penalidade @ FEC 2.2e-2
para diferentes resolucdées de ADC/DAC
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Figura 18: Influéncia da largura de linha dos lasers de transmissdo e recepgao, LO, e do jitter deterministico
do ADC/DAC de um sinal 64QAM com taxa de simbolo de 43-GBd comparando resolucdes
de 8 e 10 bits do ADC/DAC.

A partir da Figura 18 pode-se notar que o aumento da penalidade do melhor cendrio de jitter
deterministico, O-fs (curva azul), para o pior cendrio, 1-ps (curva vermelha), é de aproximadamente 0,7

dB para toda a faixa de largura de linha e para ambas resolu¢des de ADC/DAC.

A penalidade aumenta aproximadamente 0,2 dB comparando largura de linha nula e de 100-kHz

para qualquer valor de jitter.
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Além disso, o aumento do jitter deterministico s6 tem impacto significativo, para qualquer largura
de linha de laser, a partir de 400-fs de constante de jitfer deterministico (curva beje). Nessa situagdo, para

cada incremento de 200-fs, h4 um aumento de aproximadamente 0,2 dB de penalidade.

Pode-se notar também que ndo hé diferenca significativa entre a resolucao de 8 e 10 bits do
ADC/DAC para o formato 64QAM.

A Figura 19 mostra a mesma influéncia para um sinal 256QAM com taxa de simbolos de 32-GBd,

resultando numa taxa de bits igual a taxa do sinal 64QAM.

256QAM - Penalidade @ FEC 2.2e-2
para diferentes resolu¢des de ADC/DAC

| O SemDJ W/ 600fs de DJ — — 8 bits A
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Figura 19: Influéncia da largura de linha dos lasers de transmissao e recepgao, LO, e do jitfer deterministico
do ADC/DAC de um sinal 256QAM com taxa de simbolo de 32-GBd comparando resolugdes
de 8 e 10 bits do ADC/DAC.

A partir da Figura 19, pode-se notar que para ambas resolu¢cdes de ADC/DAC, o aumento da
penalidade de OSNR do melhor cendrio de jitter deterministico para o pior cendrio é de aproximadamente
1,8 dB para largura de linha 0. Este valor atinge 2,5dB para largura de linha de 100-kHz.

A penalidade aumenta aproximadamente 0,9 dB comparando largura de linha nula e de 100-kHz

para jitter nulo. Este valor atinge 1,6dB para um 1-ps de jitter deterministico.

Assim, como para o sinal 64QAM, o impacto ao se aumentar o jitfer deterministico em 200 fs é
significante somente para valores acima de 400 fs. Aumentando a partir deste ponto, a penalidade de 0,3

dB dobra a cada incremento de jitter deterministico.

A perda comparando a resolucdo de 8 e 10 bits somente € significante para valores de jitter acima

de 600-fs apresentando valores de aproximadamente 1dB.

Assim, comparando com o sinal 64QAM, os resultados indicam que sinais 256QAM sdo mais
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afetados pelo jitter deterministico e pela largura de linha dos lasers utilizados.

A andlise acima foi efetuada para um sistema com somente um canal, single channel, porém pode
ser estendida para sistemas com vérios canais multiplexados utilizando WDM, ou OFDM que permite
uma maior eficiéncia espectral [18]. A necessidade por canais multiplexados surgiu a partir da necessidade

em se transmitir cada vez mais quantidade de dados.

Um dos desafios laboratoriais na produ¢do de sinais multicanais € a equalizacdo dos canais. Esta

atividade demanda muito tempo quando realizada manualmente.

A equalizagdo € necessdria quando deseja-se transmitir canais com mesma OSNR ou mesma
poténcia, dependendo da aplicacdo. Com esse intuito, foi desenvolvido um equalizador automético para

canais WDM para o qual dedica-se a proxima se¢do deste trabalho.

2.3 Equalizador WDM

A equalizacdo de um sinal WDM se faz necesséria quando se deseja transmitir canais com mesma
OSNR ou mesma poténcia, devido a presencga de ruido que ndo € constante em toda banda de trabalho.
Este ruido € inserido pelos componentes ativos, como amplificadores, necessérios para a geracdo de um

sinal éptico para transmissao.

A caracterizac¢do de um sistema 6ptico em sua banda de trabalho, deve avaliar as penalidades em

OSNR de cada canal recebido. Logo, deseja-se que os canais transmitidos possuam uma mesma OSNR.

Porém, quando por exemplo deseja-se atingir a maior distdncia de transmissao, deseja-se trabalhar
com poténcia de sinal no limiar da ndo-linearidade. Isto caso ndo haja compensagdo dos efeitos nao-
lineares. Trabalhar no limiar da ndo-linearidade significa que o sinal possui poténcia mixima para a qual
os efeitos ndo-lineares ainda podem ser desprezados. Os efeitos ndo-lineares foram abordados na Se¢ao
2.1.4 e, a forma de compensé-los, foi citada na Se¢do 2.1.5. Logo, deseja-se que os canais transmitidos

possuam mesma poténcia apresentando efeitos ndo lineares de magnitude semelhante.

Os algoritmos utilizados para a equaliza¢do tanto da OSNR quanto da poténcia sdo apresentados

nas préximas secoes.

2.3.1 Algoritmo do Equalizador

O algoritmo esquematizado na Figura 20 foi implementado em Octave. Este algoritmo abrange

tanto a equalizacdo em OSNR quanto em poténcia.

O bloco 1 na Figura 20 consiste no estabelecimento da conex@o com o Analisador de Espectro
Optico, (OSA, Optical Spectrum Analyzer), através do protocolo TCP, (TCP, Transmission Control
Protocol), e com o dispositivo que permite o controle da poténcia dos canais do sinal WDM. Além da

conexdo com o dispositivo de controle da frequéncia de cada canal, caso necessério.

Para obter a maior OSNR possivel, deve-se comegar a equalizacdo com os canais em sua poténcia
maxima, bloco 2. O procedimento de ajuste da poténcia mdxima dos canais é feita dependendo do método

de controle empregado.

Trés métodos distintos de controlar a poténcia dos canais foram desenvolvidos dependendo da

forma de gerag¢do dos canais. Para canais gerados com lasers sem controle interno de frequéncias, o
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controle de poténcia ¢ feito através do controle da corrente de bias dos lasers. Para canais gerados com
lasers com controle interno de frequéncia, o controle de poténcia € feito diretamente sobre o pardmetro de
poténcia dos lasers. E para canais gerados por um gerador de pente dptico, o controle € feito através da

aplicacdo de um filtro éptico em toda banda de trabalho usando um dispositivo chamado Waveshaper.

A Figura 21 apresenta 71 canais gerados por lasers sem controle interno de frequéncia fornecendo
poténcia mdxima. Como a poténcia desses lasers sdo controladas através das correntes de bias, as mesmas
foram ajustadas em valor maximo de 95mA. A especifica¢do dos lasers é de corrente maxima de 100mA.

Porém utilizou-se 95mA como medida de seguranca.

O sinal dos lasers foram combinados utilizando acopladores, um atenuador de 3dB e um amplifi-
cador de fibra dopada com Erbio, (EDFA, Erbium-Doped Fiber Amplifier). O atenuador foi utilizado para
deixar o perfil de ruido inserido pelo EDFA mais intenso para testar o algoritmo em um caso extremo
de variagdo de ruido e de poténcia dos canais. Isto ocorre pois a reducdo da poténcia do sinal de entrada
permite mais ganho do EDFA e, consequentemente, a insercdo de mais ruido. A Figura 21 mostra o perfil

de ASE abaixo dos canais.

As frequéncias centrais desejadas para os canais devem ser especificadas em um arquivo. A menor
frequéncia central especificada foi de 192,10 THz e a maior de 196,05 THz. As frequéncias dos canais
intermedidrios sdo incrementos de 50 GHz retirando os canais com frequéncias centrais de 192,95 THz a
193,65 THz com incrementos de 100 GHz e de 195,25 THz. Os lasers construidos para estas frequéncias
centrais ndo estavam disponiveis. Como os lasers ndo possuem controle interno de frequéncia pode-se
notar que os canais estdo dessintonizados. Logo, caso a geracdo dos canais seja feita através destes lasers

deve-se efetuar o controle da frequéncia central de cada canal, bloco 3 da Figura 20.

A frequéncia de transmissdo do laser depende da temperatura de operagdo dos mesmos. As-
sim, o controle da frequéncia central € feito através de controladores resfriadores termoelétricos (TEC,
Thermoeletric-Cooling), que controlam a temperatura de cada laser. A variacdo de temperatura do laser
é feita através da variacdo da corrente que passa no TEC. O controlador utilizado permite controlar a
temperatura passando-a como parametro diretamente. O ajuste inicial de frequéncia de cada laser deve ser
feito para cada canal com os demais lasers desligados. Isto pois dois canais dessintonizados podem estar
ocupando frequéncias centrais muito proximas, fazendo necessario o uso de um identificador de canal.
Este aumentaria a complexidade do algoritmo, visto que o ajuste de frequéncia com lasers desligados
somente € feito na inicializacio da equalizacdo. Abaixo se encontra um esquematico do algoritmo de

controle de temperatura utilizado para ajustar a frequéncia central de um laser.

O menor valor do desvio tolerdvel da frequéncia esté limitado pela janela de medi¢do e pelo
nimero de pontos de aquisicdo do OSA. A janela de medicao foi definida com 5 nm, com centro no
comprimento de onda central do canal sendo sintonizado. A defini¢do da janela foi feita considerando que
os lasers possuem um desvio maximo de 2,5 nm em torno do comprimento de onda para o qual foram
projetados. A Figura 23 mostra o sinal WDM com os canais sintonizados nas respectivas frequéncias

centrais.

Apés o ajuste inicial da frequéncia escolhe-se o parametro de equalizagdo, OSNR ou poténcia, e

o algoritmo de equalizacio, bloco 4 ou 5, abordado na Se¢do 2.3.1.1 é executado.
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2.3.1.1 Algoritmo de Equalizacao

O algoritmo de equalizagdo, tanto em OSNR como em poténcia, possui o0 mesmo formato

representado no digrama da Figura 24.

Na figura 24, os blocos em vermelho representam o loop interno, os blocos em azul o loop externo

e, por fim, os blocos destacados com cor roxa representam os passos finais do algoritmo.

A faixa referida em alguns blocos se trata da faixa de convergéncia definida pelo valor médio do

parametro de equalizacdo mais tolerancia de 0,2 dBm.

O célculo da média do pardmetro de equalizac¢do consiste em obter o pardmetro de equalizagdo
de todos os canais e calcular a média. Quando o parametro de equalizacdo € a poténcia, somente uma
leitura do OSA em resolu¢do de 0,2 nm de toda a banda de trabalho € necessaria. A resolucio de 0,2 nm é

necessaria para que o valor de poténcia do canal corresponda ao pico de poténcia medido pelo OSA.

Quando o parametro de equalizagdo é a OSNR, deve-se obter a poténcia de cada canal e o ruido
do mesmo. Para obter o ruido é necessdrio desligar o laser correspondente ao canal. A medida de poténcia
deve ser realizada em resolugdo 0,2 nm, como ja mencionado. J4 o ruido deve ser lido em resolucéo de 0,1
nm, que corresponde a definicio de OSNR de um canal: razio entre poténcia do canal e o ruido presente
na banda de 0,1 nm do mesmo. Os canais devem ser desligados um a cada leitura de ruido, pois o ganho
do amplificador varia de acordo com a poténcia do sinal WDM. Isto torna o calculo de OSNR demorado,
uma vez que ao religar o laser correspondente a um canal, deve-se esperar um tempo de estabilizag3o.
Este tempo foi obtido empiricamente durante o teste do algoritmo e deve variar para diferentes modelos
e especificagcdes de lasers. De forma a reduzir esse tempo, 4 canais espacados o mais distantes possivel
na banda de trabalho sdo desligados simultaneamente a cada leitura de ruido. A diferencga de poténcia
obtida em relagdo ao sinal com os 71 lasers ligados utilizando este método, resulta num erro de medicao,
devido a variagcdo de ganho do amplificador, pequeno. Outra forma de reduzir o tempo de medicao do
ruido ¢ interpolar o ruido efetuando somente a leitura dos canais impares. O erro utilizando interpolagao
linear ndo € muito expressivo devido a variag@o suave do perfil do ruido ASE. Utilizando essas técnicas, o

tempo de cdlculo da OSNR foi reduzido em aproximadamente 87,5%.

A diferenciacao entre o loop interno e externo somente pode ser considerado duas operacdes
distintas quando o parametro de equalizacdo é a OSNR. Isto acontece pois quando o pardmetro de
equalizacdo € a poténcia, os blocos 1 e 2 s@o equivalentes. A diferenga entre o bloco 1 e 2 quando o
parametro de equalizacdo € a OSNR consiste no fato de que no loop interno o bloco 2 utiliza 0 mesmo ruido
medido no bloco 1 na iteracdo externa para atualizar a OSNR dos canais. Esta diferenca € implementada
devido ao tempo de execucdo necessdrio para a leitura do ruido como jé citado. Como o ajuste da poténcia
dos canais modifica o ganho do amplificador e consequentemente a quantidade de ruido inserido, o niimero
maximo de iteracdes internas foi definido como 10 para que o erro utilizando o ruido medido na itera¢do
externa ndo seja significativo. O loop externo € realizado até que o algoritmo convirja, ou seja, até que a

poténcia de todos os canais estejam dentro da faixa de convergéncia.

Outro erro que pode ocorrer no loop interno se refere a frequéncia central do canal que varia ao se
ajustar a poténcia dos lasers. Este erro somente ocorre se os lasers utilizados nao possuem ajuste interno de
frequéncia e o ajuste de poténcia dos canais se faz atuando diretamente sobre os lasers. Afim de fazer com

que esse erro ndo influencie na equalizagao, o bloco 3 realiza o ajuste, denominado cego, da frequéncia
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dos canais que sdo ajustados a cada iteracdo interna. Neste ajuste mede-se o desvio, em porcentagem,
da frequéncia central do canal em relagdo a frequéncia central desejada. Caso o valor ultrapasse 70 %,
incrementa/decrementa-se a temperatura evitando assim que o canal ocupe a banda dos canais laterais.
A eliminacdo completa deste erro é efetuada utilizando o ajuste fino da frequéncia, bloco 4, na itera¢do

externa.

O algoritmo do bloco 4 € andlogo ao algoritmo do ajuste inicial da frequéncia central, Figura
22, com a excec¢ao de que a janela de medi¢do pode limitar inferiormente a largura da banda do canal,
50 GHz. Isto ocorre pois o ajuste cego realizado nas iteracdes internas permite que os canais somente

ocupem a banda alocada para os mesmos.

Os blocos 3 e 4 somente sdo necessdrios quando os lasers utilizados ndo possuem ajuste interno

de frequéncia e o ajuste de poténcia dos canais se faz diretamente sobre os mesmos.

Sao apresentados na proxima secdo alguns pontos para demonstracdo do funcionamento do

algoritmo de equalizagdo, tanto para o parametro OSNR quanto para poténcia.

2.3.1.2 Passos de Equalizacao

Ap6s algumas iteracdo externas, consequentemente também algumas internas, trés pontos no

algoritmo de equalizagdo, indicados pelas letras a, b e ¢ na Figura 24, sdo escolhidos apropriadamente.

O incremento de poténcia apenas seria aplicado quando aproximando a convergéncia. Isto se deve
ao fato de que as poténcias dos canais ndo poderiam ser incrementadas, pois as mesmas foram ajustadas
para méxima ao inicio da equalizagdo, Figura 20. Assim, para obter um ajuste de incremento de poténcia
e exemplificar este caminho do algoritmo, passando pelo ponto a, o canal com frequéncia central 195,75
THz, escolhido arbitrariamente, teve sua corrente reduzida em 5 mA. Esta reducdo fez com que a situacio
de incremento de poténcia fosse atingida. As Figuras 25 e 26 representam a iteracdo interna que passa

pelo caminho citado para a equalizacdo em OSNR e em poténcia respectivamente.

A linha pontilhada central representa a poténcia que cada canal deveria possuir caso possuissem o
mesmo parametro médio de equalizac@o. A linha superior e inferior sdo desvios de +0,2 dBm em relac¢do

a média formando a faixa de convergéncia.

Os circulos em vermelho nas Figuras 25 e 26 indicam a poténcia dos canais abaixo da faixa de

convergéncia. Os pontos em preto indicam os novos valores de poténcia dos canais ajustados.

Pode-se observar que, apenas 2 e 4 canais tiveram suas poténcias incrementadas na equalizacio
em OSNR e em poténcia respectivamente. Isto se deve ao fato de que os demais canais abaixo da faixa ja

atingiram a poténcia méaxima, correspondendo a corrente maxima de 95 mA.

Caso todos os canais abaixo da faixa atinjam a poténcia mixima, ou ndo haja canais abaixo da
faixa e sim somente acima da faixa, os canais acima da faixa sdo decrementados. Quando a poténcia dos
canais sdo ajustadas em maximo, a situacdo de decremento acontece na maior parte das iteracdes. Esta
situagdo ¢ ilustrada pelo caminho passando pelo ponto b no diagrama da Figura 24, representada nas
Figuras 27 e 28.

Somente decrementando quando ndo hd nenhum canal a ser incrementado, faz com que o

algoritmo convirja para o maior pardmetro médio de equalizacao possivel.
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Os blocos em roxo na Figura 24, passos finais, verificam se de fato o maior parametro médio
possivel de equalizacdo foi atingido. Caso nenhum canal possua poténcia maxima, esta situagdo nao
foi atingida. Neste caso, a diferenca entre a poténcia mixima e a maior poténcia dentre os canais é
incrementada em todos os canais de forma a obter o maior pardmetro de equalizacdo médio possivel. Este
caso pode ocorrer se, algum dispositivo utilizado no caminho do sinal antes do OSA, aumentar a poténcia
de algum canal indevidamente, fazendo com que o algoritmo atue sobre a poténcia do canal, diminuindo-a.
As Figuras 29 e 30 mostram os canais na situacdo de convergéncia na equalizagdo em OSNR e poténcia,

respectivamente. A situacdo de convergéncia é obtida no ponto ¢ no diagrama da Figura 24.
Pode-se observar que a poténcia de todos os canais se encontram dentro da faixa de convergéncia.

Apés a convergéncia da equalizagdo, € efetuado o ajuste fino, apresentado na Secdo 2.3.1.3, que

permanece sempre ativo até que o usudrio interfira.

2.3.1.3 Ajuste Fino de Poténcia

O ajuste fino da poténcia € realizado no bloco 6 indicado na Figura 20. Este ajuste é necessdrio
principalmente devido as varia¢des temporais da poténcia dos canais, podendo fazer com que fiquem
fora da faixa de convergéncia. Além disso, ao se medir um determinado canal, deseja-se que 0 mesmo
possua a melhor aproximacio possivel do pardmetro médio de convergéncia, para que a medicdo possa ser
estendida para os demais canais. Também deseja-se que os canais laterais ao de medicao sempre estejam

dentro a faixa de convergéncia, pois eles influenciam no canal a ser medido.

A poténcia que cada canal deve possuir € obtida através do parametro médio de convergéncia. Para
a equalizagcdo em poténcia, este valor é a propria poténcia média de convergéncia. Ja para a equalizagdo
em OSNR, este valor € a soma da OSNR com o ruido, ambos em dBm, medido na dltima execucido do
bloco 1 da Figura 20.

Assim, a cada iteracdo do algoritmo de ajuste fino, ajusta-se a poténcia do canal a ser medido
para possuir um desvio maximo de 0,1 dBm em relacdo a poténcia esperada calculada. Este valor maximo
de desvio pode ser reduzido sendo apenas limitado pelo OSA e pelo incremento de poténcia que permite
que o ajuste atinja a condicao desejada . Também mantém-se um desvio de 0,2 dBm, que também pode
ser reduzido, dos canais laterais e efetua um ajuste cego dos demais canais. O ajuste cego consiste em
incrementar/decrementar a poténcia dos canais, exceto os trés canais de interesse, caso estejam fora da
faixa de convergéncia. A utilizacio de lasers sem controle interno de frequéncia faz necessario o ajuste
cego de frequéncia dos canais ajustados, bloco 3 da Figura 24, a cada iteracdo. Como citado, o algoritmo

fica ativo até que o usudrio interfira, de forma a sempre manter os requisitos citados.
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Figura 20: Algoritmo do equalizador WDM.
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Figura 22: Algoritmo de ajuste de frequéncia central de um laser com os demais lasers desligados.
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Figura 25: Situacdo de incremento de poténcia na iteragdo interna na equalizagdo em OSNR.
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Figura 27: Situacdo de decremento de poténcia na iteracdo interna na equalizagdo em OSNR.
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Figura 28: Situacdo de decremento de poténcia na iteragdo interna na equaliza¢do em poténcia.
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Convergéncia da Equalizacdo em OSNR

Figura 30: Situagd@o de convergéncia na equalizagdo em poténcia.
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3 Conclusao

Foi apresentada a modelagem dos componentes 6pticos e optoeletrdnicos necessarios para a
transmissdo e recepcao eficiente de sinais pticos modulados. Efeitos de jitter e ruido de fase, causados

pelos conversores ADC/DAC e lasers, respectivamente, foram apresentados e quantificados.
Os diversos métodos e ferramentas necessarios para se estimar a BER foram abordados.

Foram conduzidas simulacdes em B2B para a transmissdo de formatos 64QAM e 256QAM afim
de avaliar a penalidade gerada pelos efeitos de jitter e ruido de fase. Os resultados obtidos revelam que
a utilizacdo do formato 256QAM aliado aos efeitos de ruido de fase e jitter deterministico penaliza o

desempenho do sistema 6ptico significativamente.

A reducdo da quantidade de niveis de tensdo dos sinais elétricos fornecidos pelo DAC, possibilita
a reducdo dos efeitos de jitter na transmissao visto que o nimero de transicdes de estado € diminuido. A
teoria de moduladores apresentada fornece diretivas para a reducio da complexidade de sinais elétricos
através da utilizacdo de moduladores 6pticos mais complexos que o modulador IQ, como moduladores

série e paralelo.

O aumento da complexidade Optica do receptor também pode ser explorada com o mesmo
objetivo. Como mostrado na teoria de receptores Opticos com deteccdo direta, a inser¢cao de DLIs no
esquema de recepgdo permite a conversao do sinal dptico em sinais elétricos bindrios. Assim, a exploracdo
de métodos como este para reduzir a complexidade do sinal elétrico na recep¢ao coerente abrem caminhos

para novas pesquisas.

Ademais, afim de diminuir o tempo despendido em experimenta¢do na equalizacdo de sinais
opticos multicanais, um equalizador automatico foi proposto. Este equalizador foi desenvolvido para a

realizacdo da equalizacdo tanto em OSNR quanto em poténcia.

O equalizador proposto calcula o pardmetro médio de equalizacdo, OSNR ou poténcia, estabelece
uma faixa de tolerancia em torno deste valor e ajusta os canais que se encontram fora desta faixa. A
convergéncia do algoritmo de equalizacdo € atingida quando todos os canais se encontram dentro da
faixa estipulada. Atualizando o parametro médio de forma aproximada a cada ajuste, e de forma precisa
a cada 10 ajustes, a convergéncia do algoritmo pode ser obtida apds algumas iteracdes. Pode-se notar
que, priorizando sempre que possivel o ajuste de incremento de poténcia em detrimento do ajuste de

decremento, obtém-se o maior valor possivel do pardmetro médio de equalizacio.

Quando os lasers utilizados para gerar os canais WDM sio ajustados de forma direta e os mesmos
ndo possuem ajuste interno de frequéncia, também sdo aplicados o ajuste cego e o ajuste preciso da
frequéncia central de cada canal. Estes ajustes sdo realizados a cada ajuste e a cada 10 ajustes de poténcia,

respectivamente.

O equalizador pode futuramente ser modificado para integrar os distintos métodos de controle de
poténcia dos canais, permitindo a equalizacido de um sinal WDM com canais gerados por componentes

distintos.

O desempenho apresentado pelo equalizador WDM proposto impulsiona sua modificagdo para
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que também possa efetuar a equalizacdo de canais OFDM, visto que a utilizacdo destes canais permite

atingir uma maior eficiéncia espectral [18].
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