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Resumo

O presente trabalho tem como objectivo o estudo e projecto de receptores
optimizados para sistemas de comunicac¢des por fibra optica de muito alto
débito (10Gb/s e 40Gb/s), com a capacidade integrada de compensagao
adaptativa pos-detecgdo da distorcdo originada pela caracteristica de

disperséo cromatica e de polarizagdo do canal éptico.

O capitulo 1 detalha o ambito de aplicabilidade destes receptores em
sistemas de comunicagdes 6pticas com multiplexagem no comprimento de
onda (WDM) actuais. O capitulo apresenta ainda os objectivos e principais

contribui¢cdes desta tese.

O capitulo 2 detalha o projecto de um amplificador pds-detecgdo adequado
para sistemas de comunicagao opticos com taxa de transmissédo de 10Gb/s.
Sao discutidas as topologias mais adequadas para amplificadores pos
deteccao e apresentados os critérios que ditaram a escolha da topologia de
transimpedancia bem como as condi¢des que permitem optimizar o seu
desempenho em termos de largura de banda, ganho e ruido. Para além
disso sdo abordados aspectos relacionados com a implementacao fisica em
tecnologia monolitica de microondas (MMIC), focando em particular o
impacto destes no desempenho do circuito, como é o caso do efeito dos
componentes extrinsecos ao circuito monolitico, em particular as ligagbes
por fio condutor do mondlito ao circuito externo.

Este amplificador foi projectado e produzido em tecnologia pHEMT de
Arsenieto de Gdlio e implementado em tecnologia MMIC. O prototipo
produzido foi caracterizado na fabrica, ainda na bolacha em que foi
produzido (on-wafer) tendo sido obtidos dados de caracterizacdo de 80
circuitos protétipo. Estes foram comparados com resultados de simulacao e

com desempenho do protétipo montado num veiculo de teste.

O capitulo 3 apresenta o projecto de dois compensadores eléctricos
ajustaveis com a capacidade de mitigar os efeitos da dispersdo cromatica e
da dispersao de polarizagdo em sistemas Opticos com débito binario de
10Gb/s e 40Gb/s, com modulagdo em banda lateral dupla e banda lateral

Unica. Duas topologias possiveis para este tipo de compensadores (a



topologia Feed-Forward Equalizer e a topologia Decision Feedback
Equaliser) sdo apresentadas e comparadas. A topologia Feed-Forward
Equaliser que serviu de base para a implementacdo dos compensadores
apresentados é analisada com mais detalhe sendo propostas alteragbes que
permitem a sua implementacao pratica.

O capitulo apresenta em detalhe a forma como estes compensadores foram
implementados como circuitos distribuidos em tecnologia MMIC sendo
propostas duas formas de implementar as células de ganho variavel: com
recurso a configuragdo cascode ou com recurso a configuragdo célula de
Gilbert. Sdo ainda apresentados resultados de simulacdo e experimentais
(dos prototipos produzidos) que permitem tirar algumas conclusdes sobre o
desempenho das células de ganho com as duas configuracdes distintas.

Por fim, o capitulo inclui ainda resultados de desempenho dos
compensadores testados como compensadores de um sinal eléctrico

afectado de distorgao.

No capitulo 4 é feita uma analise do impacto da modulagédo em banda lateral
dupla (BLD) em comparagdo com a modulagdo em banda lateral Unica
(BLU) num sistema 6ptico afectado de dispersdo cromatica e de polarizagéo.
Mostra-se que com modulagcdo em BLU, como ndo ha batimento entre
portadoras das duas bandas laterais em consequéncia do processo
quadratico de detecgdo e ha preservagdo da informagdo da distorgédo
cromatica do canal (na fase do sinal), o uso deste tipo de modulagédo em
sistemas de comunicagcdo Optica permite maior tolerAncia a dispersao
cromatica e os compensadores eléctricos sdo muito mais eficientes.

O capitulo apresenta ainda resultados de teste dos compensadores
desenvolvidos em cenarios experimentais de laboratério representativos de
sistemas Opticos a 10Gb/s e 40Gb/s. Os resultados permitem comparar o
desempenho destes cenarios sem e com compensacgao eléctrica optimizada,
para os casos de modulacdo em BLU e em BLD, e considerando ainda os
efeitos da dispersdo na velocidade de grupo e do atraso de grupo
diferencial. Mostra-se que a modulagédo BLU em conjunto com compensagao
adaptativa eléctrica permite um desempenho muito superior & modulagédo

em BLD largamente utilizada nos sistemas de comunicagbes actuais.

Por fim o capitulo 5 sintetiza e apresenta as principais conclusdes deste

trabalho.



Abstract

The present work objective is to present the study and design of receivers
optimized for high speed (10Gb/s and 40Gb/s) fiber optic communication
systems, with the integrated capacity of adaptive compensation of the effects

of chromatic and polarizations dispersion originated in the optical channel.

Chapter 1 details the scope of applicability of these receivers in modern
WDM optical communication systems. This chapter also presents the main

goals and contributions of this thesis.

Chapter 2 describes the details of the design of a post-detection amplifier
suited for 10Gb/s and 40Gb/s optical communications systems. The most
adequate circuit topologies are discussed and also the criteria that dictated
the choice of transimpedance configuration as well as the conditions that
allow its gain, bandwidth and noise performance to be optimized. Additionally
the main aspects related to the layout of the circuit resorting to Microwave
Monolithic Integrated Circuit (MMIC) techniques and its impact on the circuit
performance, such as the effect of components which are not part of the chip
particularly the bondwire inductance. This amplifier was designed and
implemented in GaAs pHEMT technology resorting to MMIC techniques. The
resulting prototypes were measured on wafer and data from the performance
of 80 chips was made available by the factory and compared with simulation

and assembled test prototype.

Chapter 3 details the design of two electrical adjustable compensators with
the capability of mitigation of the effects of chromatic and polarization
dispersion in 10Gb/s and 40Gb/s optical systems. Two possible topologies
for this type of compensator circuits are discussed (the Feed-Forward and
Decision Feedback equalizer) are presented and compared. The Feed-
Forward equalizer topology is selected and analyzed further, and details on
the practical implementation of such structures are discussed. The chapter
shows in detail how these circuits were implemented in MMIC technology,
resorting to distributed circuits and also focusing on two possibilities of
designing the variable gain cells: based on the Gilbert cell or based in the

Cascode. Experimental and simulation results (for the manufactured



prototypes) allow drawing conclusions and comparing the performance of the
two distinct possibilities for the gain cells. Finally the chapter includes test

results of compensation of a signal affected of electrical distortion.

Chapter 4 deals with the impact of the type of optical modulation in an optical
system affected of dispersion, being of the dual side band or single-side
band type. It is shown that if single side band modulation is considered, then
the effects of beating between carriers from both the sub-bands due to the
quadratic intensity detection process (in optical to electrical conversion) is
much reduced and also such detection process allows phase preservation of
the chromatic dispersion distortion from the channel. For single sideband
modulation optical systems are then much more tolerant to chromatic
dispersion and the electrical compensators are much more effective. The
chapter also shows test results of the compensators developed, in a
laboratory scenario representative of field optical systems at 10Gb/s and 40
Gb/s data rate), and these results are compared considering: the modulation
format double side band or single side band, and also the effects of the
group velocity dispersion and the differential group delay. Single-side band
modulation together with adaptive electrical compensation was shown to
have much superior performance than double side-band modulation, allowing

for increased tolerance to dispersion effects.

Finally, chapter 5 summarizes and presents the main conclusions of this

work.
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Figura 108 — Cenario de teste experimental para medida de desempenho do filtro compensador para 10Gb/s
(FLT10G), em sistema com modulacdo em BLU, afectado de DVG. Neste cenario, para além da inclusdo de
ruido, o modulador de BLU permite seleccionar a banda a modular: BLI ou BLS. O total de DVG a
compensar foi 2720ps/nm (equivalente a 160km de FOMMO). .......ccccviiiiiiiiiniieniieiie et 213
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Aliasing
AGD
AMI
BLD
BLU
BLU-BLI
BLU-BLS
Bondwire

Optical Cross-connect

DC
DFE

DWDM

DVG
EOP
FC
FFE

FOMMC
Foundry
HEMT

IES
intra-office
Legacy
Layout
LTA
LTMD
MESFET

MMIC

MSP

MZ

NRZ
On-wafer
Overshoot
Package
PC

Pads

PE
Peaking
PHEMT
PMD

PRBS
R

Lista de Acronimos e Estrangeirismos

Fendémeno de sobreposi¢do do espectro em sistemas com amostragem de sinal.
Atraso de Grupo Diferencial

Alternate Mark Inversion — Formato de codificagdo com alternancia de simbolo
Banda Lateral Dupla

Banda Lateral Unica

Banda Lateral Unica - Banda Lateral Inferior

Banda Lateral Unica - Banda Lateral Superior

Fio de ouro com 25um didmetro (para o caso particular deste trabalho) que efectua
a ligac@o entre o monolito e o veiculo de teste.

Dispositivo que permite comutar sinais Opticos entre diversos percursos em um
sistema de comunicagdes Optico.

Corrente Continua (Direct Current)

Estrutura de circuito equalizador com realimentagdo e bloco de decisao (Decision
Feedback Equalizer)

Multiplexagem Densa em Comprimento de Onda (o espagamento entre canais
opticos sera 100GHz, S0GHz ou mesmo 25GHz) - Dense Wavelength Division
Multiplexing

Dispersao na Velocidade de Grupo

Penalidade de abertura do olho (de Eye Open Penalty)

Fonte comum (configuragéo de circuito)

Estrutura de circuito equalizador linear sem realimentagdo (Feed-Forward
Equalizer)

Fibra 6ptica mono modo convencional

Designagdo de uma instalagdo de fabrico de circuitos integrados.

Transistor de efeito de campo de elevada mobilidade electronica (High Electron
Mobility Transistor)

Interferéncia Entre Simbolos

Ligagdo de curto alcance, até 2km.

Sistema legado, baseado em tecnologias anteriores a mais actual.

Disposigéo fisica do circuito a ser implementado na tecnologia em causa

Linha de transmissdo artificial

Linha de transmissdo microfita dispersiva

Transistor de efeito de campo baseado em juncdo metal-semicondutor (Metal-
Semiconductor Field Effect Transistor)

Tecnologia monolitica integrada de microondas
Integrated Circuit)

Multiplexagem de sub-portadora (em sistemas Opticos).
Mach-Zehnder (modulador)

Formato de modulag@o binario sem retorno a zero (No Return to Zero)

Na “bolacha” de semicondutor de producdo do componente integrado
Sobrelevagao no nivel do sinal

Invélucro protector e de suporte mecanico do componente

Porta comum (configuragéo de circuito)

Areas metalicas expostas no circuito monolitico que servem para conexdo
eléctrica do mesmo.

Probabilidade de erro (em Inglés BER — Bit Error Rate)

Sobrelevagdo no nivel do sinal.

Transistor de efeito de campo de elevada mobilidade electronica pseudomorfico
(Psudomorphic High Electron Mobility Transistor)

Dispersao motivada por propaga¢do segundo modos dependentes da polarizagao
(Polarization Mode Dispersion)

Sequéncia Binaria Pseudo-Aleatoria (Pseudo Random Bit Sequence)
Responsividade (de um fotodetector)

(Monolithic Microwave
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RE Razdo de extingdo

RII Resposta Impulsional Infinita (filtro digital)

RIF Resposta Impulsional Finita (Finite Impulse Response)

RMS Random Mean Square (valor médio quadratico)

ROADM Dispositivo que permite adicionar ou remover canais opticos de um sistema WDM

de acordo com uma dada configuracdo determinada pelo operador -
Reconfigurable Optical Add-Drop Multiplexer.

RSBL Razdo de supressdo de banda lateral

RSRO Relagio sinal-ruido optica (em Inglés OSNR)

SBL Supressdo de banda Lateral (Sideband Suppression Ratio)

Shot Ruido de shot — tipo de ruido que traduz flutuagdes aleatdrias na quantidade de

portadores deslocados ao longo do tempo, mais relevante tipicamente em
dispositivos que operam com correntes muito reduzidas.

Shunt Ligagdo eléctrica entre dois pontos por intermédio de um elemento condutor de
muito baixa resisténcia.

Transceiver Dispositivo que combina um bloco emissor ¢ um bloco receptor numa mesma
package. Abrev. de Transmitter-Receiver.

Transponder Bloco que recebe e responde a sinais ou dados recebidos . Abrev. de Transmitter-
Responder.

U.A. Unidades arbitrarias

WDM Multiplexagem no comprimento de onda - Wavelength Division Multiplexing.
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ATA

Lista de Simbolos

Comprimento de onda da portadora dptica

Factor de divisdo de poténcia entre as duas polarizagbes num meio 6ptico
com AGD.

Atraso relativo entre as duas polarizagdes num meio 6ptico com AGD
Frequéncia angular do sinal portadora (6ptico)

Frequéncia angular do sinal eléctrico no dominio continuo (plano s)

Frequéncia angular do sinal eléctrico

Frequéncia angular do sinal eléctrico no dominio discreto (plano z)
Frequéncia angular de sinal eléctrico modulante

Angulo de fase de um sinal eléctrico (rad)

Fase da fungéo de transferéncia da fibra 6ptica

Sinal eléctrico

Sinal eléctrico complementar a a(t) (sinal binario invertido)

Transformada de Fourier de a(t)

Transformada de Hilbert do sinal eléctrico a(t)

Transformada de Fourier de 4(t)

Parte do espectro de A*(w) tal que &>0

Parte do espectro de A*(w) tal que w<0

Parte do espectro de A*(w) tal que >0

Parte do espectro de A*(w) tal que w<0

Amplitude medida no diagrama de olho de um sinal, no instante éptimo de
amostragem, entre o maior valor inferior ao limiar de decisédo
correspondente ao valor logico “0” e o menor valor superior ao limiar de
decisdo correspondente ao valor logico “1”

Definido tal como A, mas relativo ao sinal considerado como referéncia
para o calculo de penalidade de abertura do olho (EOP)

Variavel fungdo da DVG acumulada

Variavel fungcdo da DVG acumulada

Débito do sistema (considerado em unidades de Gb/s)

Sinais eléctricos de modulagao

Velocidade de propagacao no vazio

Sinal eléctrico detectado

Coeficiente de dispersao da fibra

Campo eléctrico de um sinal 6ptico CW

Campo eléctrico do sinal 6ptico modulado incidente no fotodetector
Campo eléctrico de um sinal 6ptico modulado.

Frequéncia do sinal portadora

Frequéncia de amostragem

Sinal filtrado

Funcao de transferéncia de um meio 6ptico com AGD.
Transformada de Fourier Inversa - Inverse Fourier Transform
Comprimento fisico de uma secgao de fibra dptica

Responsividade do fotodetector

Plano de frequéncias correspondente ao dominio de sinais continuos
Periodo de amostragem (1/fs)

indice de modulagdo

Numero de termos da aproximagao em série da fungéo cos()
Tensé&o aplicada a um modulador MZ tal que este cause desvio de fase de
T

Plano de frequéncias correspondente ao dominio de sinais discretos
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1 Introducao

1.1 Sistemas Opticos

1.1.1 Topologia de um sistema éptico WDM

A Figura 1 apresenta um diagrama de blocos simplificado de um sistema de comunicagio
optico com multiplexagem no comprimento de onda (ou WDM - Wavelength Division

Multiplexing).

Transponder Transponder

Mux/Dmux
Transponder Optico

el 1G] [EoHM
he? Io7E E0 H-2 A ;\m@ M An M- hn
Canal

A \{/ FOMMC

hux/Dmusx H
F‘n}lcesaamemu Bptico H
Eléctrico
Canal

FOmMC

H
i

ceC

CCOR - Cross-connect

Optico e ROADM Transpander

R
E/a e

Mux/Dmusx
| Bptice Processamentd
Eléctrico

Figura 1 — Diagrama de blocos simplificado de um sistema de comunicacdo éptica com multiplexagem
no comprimento de onda.

o
i
i

O sistema acima apresentado ¢ implementado a custa de trés elementos activos
fundamentais: transponder, multiplexer/demultiplexer (mux/demux) optico, Cross-connect
Optico / ROADM (Reconfigurable Optical ADD/DROP Multiplexer) para além do canal
fisico de fibra optica mono modo convencional (FOMMC). A seguir ¢ feita uma breve
descri¢do da finalidade e funcionalidade destes elementos.

O transponder tem como finalidade efectuar a interligacdo entre o sistema Optico do
cliente e o sistema 6ptico do operador. Para tal o transponder deve comegar por converter
para o dominio eléctrico a informagdo no dominio Optico proveniente dos canais do cliente

Acl... Aem. A informac¢do no dominio eléctrico, passa de seguida por um bloco de
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processamento que tem como finalidade gerar e processar informagdo auxiliar que sera
encapsulada juntamente com os dados do cliente por forma a gerar tramas com formato
adequado e que possam ser interpretadas pelos elementos do sistema o6ptico do operador.
Canais auxiliares, informagdo complementar para correc¢do de erros, bits de enchimento
de forma a adequar a taxa de transmissdo do cliente a do sistema do operador sdo exemplos
de campos adicionais pelos quais o bloco de processamento ¢ responsavel. Apos esta
operacdo, o sinal ¢ novamente convertido para o dominio 6ptico, modulando um
comprimento de onda especifico no conjunto Al... Am de portadoras Opticas

disponibilizadas pelo operador.

O bloco seguinte Mux/Dmux 6Optico agrega os sinais opticos com diferente comprimento
de onda provenientes do transponder. Estes irdo contribuir para compor os n canais do
sinal WDM de que o operador dispde para transporte de informag¢do no nucleo da sua rede

optica.

O bloco Cross-connect Optico / ROADM (CCOR) é um bloco de processamento de sinal
optico. Este bloco tem como funcionalidade encaminhar os canais especificos Al... Ai do
sinal 6ptico WDM do nucleo da rede para um bloco de multiplexagem/demultiplexagem de
comprimentos de onda (Mux/Demux). Dependendo da operagdo em causa ser
multiplexagem ou demultiplexagem had lugar a remoc¢do ou adicdo de canais,
respectivamente, do grupo de n canais presentes no nucleo da rede. Adicionalmente este
bloco deve encaminhar todos os canais adicionados e todos os restantes canais que nao
foram removidos para outro bloco Cross-Conect Optico / ROADM através do canal de
fibra optica. A figura ndo o detalha mas este bloco inclui ainda funcionalidades de pré-
amplificacdo, monitorizacdo e controlo de poténcia Optica dos canais e pos-amplificagdo,

essenciais para a gestdo e optimizacdo do desempenho do nucleo da rede.
A Figura 2 apresenta o detalhe de um n6 de adigdo/remogao de canais opticos de forma a

colocar em evidéncia a localiza¢do dos elementos de compensagdo da dispersdo, deteccdao

e amplificacdo de sinal eléctrico que foram objecto de estudo neste trabalho.
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Transponder - Lado da linha

Madulo A
Receptor/Emissor Optico

Compensador Optico
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DL - Diado Laser FD - Fotodetector Multiplexer Demultiplexer
AD - Amplificador Driver  AE - Amplificadar Eléctrico Gptico Optico
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Mo hn Mu\liplexer'ADD—DROP .
o Recorfiguravel -
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Amplificador Ampl
Optico Optico

Processamento de
sinal no dominio eléctrico

Figura 2 — Diagrama de blocos simplificado do detalhe de um né de adi¢do/remocio de canais.

O transponder incorpora internamente um médulo Receptor/Emissor Optico responséavel
pelas operagdes de conversio Optico-Eléctrico e Eléctrico-Optico. Na maioria dos sistemas
opticos e por razdes de custo, estes modulos sdo projectados para detectar apenas um
comprimento de onda especifico fixo, pelo que os transponders sdo frequentemente
projectados de forma a permitirem a troca destes médulos de forma facil. Um elemento
fundamental, o bloco de conversdo Optico-Eléctrico, sera objecto de estudo detalhado
neste trabalho.

A figura inclui ainda um bloco compensador Optico, responsavel pela compensagdo dos
efeitos da dispersdo de polarizagdo (PMD — Polarization Mode Dispersion) ¢ dispersiao
cromatica (CD — Chromatic Dispersion). Este bloco ¢ ainda em grande parte dos sistemas
de comunicacdo opticos actuais implementado no dominio 6ptico. Uma possibilidade para
a sua implementacdo no dominio eléctrico, considerada pelo autor como vantajosa, €

proposta neste trabalho e analisada detalhadamente.

1.1.2 Custo por bit em funcéo da taxa de transmissao

O continuo crescimento de trafego de dados e voz que se tem verificado nos ultimos
anos, em resultado da disseminagdo de tecnologias de computagdo e infra-estruturas de
comunicagdo, suporta o esforco continuo de desenvolvimento de novas solucdes que
permitam manter os sistemas Opticos instalados rentaveis.

Uma dessas solucdes passa pela crescente utilizacao de sistemas de comunicacdo em que

grande parte do trajecto da informagdo ¢ feita no dominio Optico e a elevadas taxas de
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transmissao. Contudo nos extremos da rede, tal como referido anteriormente, a informagao
tem ainda necessariamente de passar por um bloco de conversdo de sinal para o dominio
eléctrico de forma a ser processada electricamente. A tecnologia optica nao disponibiliza
ainda capacidade de processamento digital de sinal necessaria para implementar o bloco de
processamento de sinal no transponder que dessa forma tem de ser implementado no

dominio eléctrico.

Gost per Bit

v

256 106G 406
Bit Rate per Wavelength

Figura 3 — Relacio entre o custo por bit em fun¢io da taxa de transmissdo por comprimento de onda.
(Retirado de: Mintera, white paper, 2002, www.mintera.com)

A Figura 3 pretende mostrar a razdo pela qual os operadores de redes de transporte
mantém o interesse em aumentar continuamente a taxa de transmissdo por comprimento de
onda nas suas redes: a redugdo do custo por bit transmitido. Apesar de o aumento da taxa
de transmissdo se traduzir em complexidade e custos acrescidos dos blocos transponders,
as vantagens sdo ainda assim compensadoras: maior taxa de transmissdo significa a
possibilidade de aumento da capacidade de transporte com aumento de custo ndo
proporcional. A reducdo do custo por bit resulta essencialmente da maior eficiéncia de
utilizagdo do recurso canal Optico e também da redugdo de custos operacionais ¢ de
manuten¢do, menor consumo de poténcia e redugdo do espago fisico ocupado pelos

equipamentos [1].

1.1.3 Amplificagédo de sinal eléctrico

O amplificador de transimpedancia, componente eléctrico situado imediatamente apos o
diodo fotodetector (bloco AE na Figura 2), assume um papel critico no equipamento

transponder na medida em que os seus pardmetros caracteristicos mais relevantes (ganho,
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figura de ruido, resposta em frequéncia e gama dinamica) irdo influenciar o desempenho de
todo o sistema de comunicacdo que lhe estd agregado. Para além da optimizagdo das
caracteristicas atrads referidas, estes amplificadores devem ainda satisfazer outras
condicionantes por exemplo boa resposta as baixas frequéncias, baixo consumo e bom

desempenho térmico.

1.1.4 Compensacéao da dispersédo do canal 6ptico

O estudo de formas de compensagdo eléctrica da dispersdao do canal em sistemas de
comunicagdo por fibra dptica tem sido uma area de estudo muito activa. A limitagdo para o
aumento da capacidade nos actuais sistemas instalados advém em grande medida da
penalizagdo imposta pela dispersdo de polarizag@o inerente ao canal optico, mais grave em
canais implementados em fibra dptica mais antiga. A inclusdo de compensadores eléctricos
ajustaveis no receptor permitiria compensar de forma dinamica essa dispersdo bem como a
dispersdo cromatica ndo-compensada (residual) com a consequente optimizacdo de

desempenho do sistema.

A grande dimensdo das redes Opticas actuais e a necessidade das empresas operadoras
aumentarem a capacidade de trafego com o minimo de impacto na infra-estrutura instalada,
justifica o esforco de investimento no desenvolvimento de solugdes baseadas na
optimizacdo do equipamento presente nos nds e pontos terminais da rede. Critérios de
reducdo de custo do equipamento baseados na producdo em massa fundamentam a opcao
de que essas solu¢des passem pela utilizagdo de dispositivos baseados em electronica

integrada, objectivo que foi seguido neste trabalho.

1.2 Objectivos e contribuicées deste trabalho

Este trabalho pretende demonstrar que utilizando circuitos integrados de relativamente
baixo custo para amplificacdo e compensagao eléctrica, ¢ possivel aumentar a capacidade
de sistemas Opticos ja instalados (“/egacy”), em particular se estas circuitos forem
aplicadas em conjunto com formatos de modulacdo avancados, por exemplo o formato de

modulagdo em Banda Lateral Unica (BLU).
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Assim, de forma a suportar o exposto no paragrafo anterior, este trabalho propde-se

atingir os seguintes objectivos:

o Expor e analisar detalhadamente as etapas do projecto de amplificadores de
transimpedancia baseados em circuitos monoliticos adequados para sistemas de
comunica¢do a muito alto débito, tendo como guia o caso concreto de projecto de
um amplificador pos-deteccdo de um receptor para uma taxa de transmissdo de
10Gbps. Em particular serdo abordados aspectos de reprodutibilidade de
desempenho resultantes do impacto da variacdo das caracteristicas eléctricas dos
elementos que compde o amplificador como bloco, mas que sdo extrinsecos ao

circuito monolitico projectado.

o Apresentar critérios de seleccdo de topologias adequadas para filtros de
compensagdo pos-deteccdo para receptores Opticos. Expor e analisar
detalhadamente as etapas do projecto em tecnologia monolitica integrada de
microondas (MMIC) de dois compensadores eléctricos ajustaveis para sistemas

opticos a 10Gbps e 40Gbps, baseados em filtros RIF.

o Abordar os fendmenos da dispersdo cromadtica e da dispersdo de polarizagdo em
canal oOptico os quais actualmente constituem um desafio para o aumento do
débito binario em redes de comunicacdo por fibra Optica de longa distancia.
Demonstrar de que forma o seu impacto ¢ limitativo em fung¢do do débito
considerado e de dois formatos de modulacdo estudados: banda lateral Gnica ou

banda lateral dupla.

o Estudar a eficiéncia de compensadores pos-deteccdo projectados em sistemas com
formato de modulacdo em BLD e em BLU (esta tltima permite preservagdo da
informacdo de fase do canal e apresenta maior eficiéncia espectral, como sera
discutido mais a frente). Demonstrar experimentalmente a versatilidade de
desempenho deste tipo de compensadores eléctricos desenvolvidos para os dois

formatos de modulagdo. Com o formato BLU serd possivel atingir maior
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eficiéncia de compensacdo da dispersdo cromatica, como serd demonstrado mais

a frente.

1.3 Metodologia e ferramentas

O estudo de topologias de amplificadores e compensadores apresentados neste trabalho
inseriu-se no projecto Europeu THE MOST, suportado por um consércio de parceiros
académicos e industriais, cujo proposito foi o de desenvolver dois demonstradores de

transceivers para 10Gbps ¢ 40Gbps. A Figura 4 apresenta o diagrama de blocos do

demonstrador.
Entrada .
- Laser CW Maduladar I Saida Optica -
——
RF RF -
Circuitos de Contralo TX RX Fot M _
e Fonte de Alimentagio
1T |Fitro Activo
de pods- Fot - Fotodetector
Entrada de t Deteccao
Sinal de Dados

Saida de Sinal
de Dados

Figura 4 — Diagrama de blocos do demonstrador do transceiver desenvolvido no Ambito do projecto
THE MOST.

Em particular os objectivos a atingir com o demonstrador eram os seguintes:

1. Integracdo dos componentes opticos e de microondas num s6 modulo versatil,

2. Inclusdo de moduladores externos em LiNbO3 nesse modulo,

3. Integracdo de compensadores eléctricos ajustaveis, para tornar o transceiver mais
tolerantes a variacao dos efeitos da dispersdo cromatica e de polarizagdo do canal
optico,

4. Estudar solugdes de optimizacdo mecénica da estrutura fisica (package) do

modulo transceiver.
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Coube ao parceiro Instituto de Telecomunicacdes de Aveiro a responsabilidade do
desenvolvimento dos compensadores mencionados no ponto 3.

De salientar que o suporte material proporcionado pelo projecto THE MOST permitiu o
fabrico dos protétipos de compensadores integrados apresentados neste trabalho bem como
a aquisicao de diverso equipamento dispendioso sem o qual a caracterizagdo experimental
dos prototipos desenvolvidos ndo teria sido possivel. Também o apoio do Instituto de
Telecomunicagdes de Aveiro a nivel de equipamento disponibilizado, instalagdes e
recursos técnicos foi fulcral para o sucesso deste trabalho ¢ cumprimento dos objectivos do

projecto.

O desenvolvimento e implementagdo dos prototipos apresentados so foi possivel gracas a
disponibilidade de ferramentas de software e de processos de hardware especificos, que a
seguir se mencionam. Sem estes, a demonstracdo experimental de desempenho das
topologias de amplificadores e compensadores propostos (por meio de prototipos
demonstradores fabricados), em particular para o caso dos propostos para sistemas com
débitos de 40Gbps, nao teria sido viavel.

A ferramenta de simulacdo e edicdo da mascara de circuitos de microondas ADS®
(Advanced Design System), disponibilizada pela empresa Agilent Technologies, foi
transversal a todo o processo desenvolvimento e teste dos prototipos. O seu ambiente
integrado estd optimizado para promover a interac¢do entre o esquematico do circuito
monolitico a implementar, a edicdo da mascara do mesmo e a inclusdo de elementos
externos (tais como conectores, ligagdes por fio condutor (bond-wire) e mesmo a estrutura
mecanica (package)). Como sera visivel mais a frente neste trabalho, ¢ notoria a
capacidade da ferramenta (tendo em conta obviamente a disponibilidade de bons modelos
para os elementos do circuito) de prever por simulagdo um desempenho muito préximo do

verificado experimentalmente.

Os prototipos apresentados foram fabricados tendo como base o0s processos
disponibilizados por dois fabricantes de circuitos integrados monoliticos em Arsenieto de
Galio: UMS® (United Monolithic Semiconductors) e OMMIC®. Estes disponibilizam

tecnologias de fabricagcdo adequadas para implementag@o de circuitos de microondas com
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frequéncias até¢ aos 150GHz e com elevado grau de maturidade do processo de fabrico e

dos modelos dos componentes.

1.4 Organizagao da tese

Este trabalho encontra-se organizado em cinco capitulos. Apresenta-se a seguir um breve

sumario do conteudo de cada capitulo.

O Capitulo 1 sumaria os topicos desenvolvidos nos capitulos seguintes desta tese, tendo a
preocupacdo de os contextualizar no seu dominio de aplicagdo em sistemas de
comunicacdo WDM actuais. Adicionalmente, apresenta os objectivos que serviram de base

ao desenvolvimento do trabalho e ainda a lista de publicagdes resultantes do mesmo.

O Capitulo 2 aborda o projecto e desenvolvimento de amplificadores de transimpedancia
para receptores Opticos de muito alto débito binario. E o primeiro bloco eléctrico de um
receptor Optico, imediatamente apos a etapa de deteccdo. Sdo apresentados os critérios de
seleccdo de topologias adequadas para este tipo de dispositivos, de forma a ndo degradar e
se possivel at¢ melhorar o desempenho do canal (considerando aqui como métrica a
qualidade do sinal detectado). E proposta uma topologia para um amplificador de
transimpedancia para 10Gbps sendo discutidos os aspectos relevantes de toda a sequéncia
de desenvolvimento desde o projecto até a implementagdo integrada monolitica do mesmo.

Sdo também abordados aspectos relativos a implementacdo do monolito desenvolvido
num veiculo de teste, relevantes por potencialmente condicionarem o desempenho
eléctrico do circuito na sua forma funcional (isto ¢ montado numa estrutura mecanica
adequada com conectores). Este capitulo inclui ainda resultados de caracterizacdo
experimental de um prototipo do amplificador no seu suporte funcional bem como

resultados de caracterizacdo de 80 prototipos “on-wafer”, realizada pela fabrica

O Capitulo 3 detalha o projecto de dois compensadores ajustaveis do tipo Feed-Forward
Equalizer (FFE), para sistemas opticos a 10Gb/s e 40Gb/s. Sao discutidos aspectos de
projecto, com vista a seleccdo de circuitos que permitam implementar de forma eficaz os
blocos de atraso e coeficientes multiplicativos da estrutura funcional de um compensador

FFE.
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Sdo discutidas duas topologias possiveis para os blocos multiplicadores: cascode e célula
de Gilbert. A interligacdo destes blocos na estrutura distribuida que constitui o
compensador, para que este apresente resposta em frequéncia e boa adaptacdo de
impedancias até proximo de 0.8B (considerando o formato de modulagdo NRZ com taxa
de transmissdo B), é amplamente detalhada. Sdo apresentados detalhes da implementagdo
em circuito monolitico de microondas (MMIC) dos dois prototipos realizados e incluidos
resultados de caracterizagdo experimental dos mesmos.

Esta sec¢do inclui ainda resultados experimentais de teste dos circuitos projectados como
compensadores de dispersdo em canal eléctrico, provocada por uma linha de transmissao
microfita dispersiva. Os resultados mostram a capacidade destes compensadores prototipo
de sintetizarem fungdes de transferéncia adequadas a mitigacdo de distor¢do em sinal

eléctrico com diferente origem.

O Capitulo 4 aborda o efeito da dispersdo cromatica e de polarizagdo na fungdo de
transferéncia do sistema, para dois formatos de modulacdo considerados: modulagdo em
banda lateral dupla (BLD) e modulacdo em banda lateral unica (BLU). Embora as técnicas
de modulacdo em BLU ndo tenham sido objecto de estudo neste trabalho, ¢ demonstrada a
superior tolerancia dos sistemas com modulacdo em BLU relativamente a dispersdo
cromatica introduzida pelo canal dptico e o superior desempenho destes quando utilizados
em conjunto com compensacao eléctrica.

Sdo apresentados resultados experimentais de compensacdo dos efeitos da dispersdo na
velocidade de grupo e da dispersdo de polarizagdo de primeira ordem (atraso de grupo
diferencial) no sinal eléctrico detectado, quando considerados separadamente e quando
considerados em simultaneo, tendo essa compensacao sido feita com recurso aos prototipos

dos compensadores ajustaveis desenvolvidos.
O Capitulo 5 sintetiza os pontos chave do exposto nos capitulos anteriores e relaciona-os

com 0s objectivos inicialmente propostos para este trabalho. Adicionalmente, sdo deixadas

algumas linhas de orientagdo para prossecu¢do do trabalho apresentado.
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2 Amplificadores pés-deteccdo para receptores em
sistemas de comunicagao por fibra optica

2.1 Comentario introdutorio

No capitulo anterior foi apresentada a estrutura funcional de um sistema de
comunicagoes opticas com multiplexagem em comprimento de onda (WDM), onde se
pretende mostrar que nos pontos de adig¢do e/ou remogdo de canais, pontos de interface
entre a rede do operador e redes clientes, a necessidade de processamento eléctrico do
sinal (por exemplo para incluir mecanismos de correcgdo de erros ou de gestdo da propria
infra-estrutura de rede) requer ainda a implementacdo de operagdes de conversdo
Optico/Eléctrico (O/E) e Eléctrico/Optico (E/O).

Também no demonstrador do transceiver do projecto THE MOST apresentado foram
previstos blocos de detecgdo e processamento de sinal eléctrico detectado de banda-larga.
A detec¢do de sinal optico e posterior condicionamento de sinal eléctrico de elevada
largura de banda é assim um topico merecedor de particular aten¢do ja que é parte
integrante e contribui fortemente para o desempenho global dos sistemas de comunicagoes

Opticas actuais.

Neste capitulo serd apresentado, de forma detalhada, o projecto de um amplificador de

transimpeddncia adequado para condicionamento de sinal eléctrico pos-deteccdo com

débito bindrio de 10Gb/s.

Foi intengdo neste capitulo cobrir todo o processo de projecto e teste deste tipo de
amplificadores salientando os aspectos particulares que devem ser tidos em conta para o

desempenho optimizado do componente final, tais como:

O

tecnologias de integragdo monolitica a considerar,

o

configuragdoes possiveis para este tipo de circuitos,

O

factores intrinsecos ao mondlito que afectam o seu desempenho (relacionados

fundamentalmente com aspectos de projecto e fabrico do mesmo),

o

factores extrinsecos ao mondlito que afectam o desempenho do componente

funcional.
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O capitulo apresenta ainda resultados experimentais obtidos para os prototipos

fabricados e a sua comparagdo com resultados obtidos por simulagdo.

2.2 Circuitos monoliticos para microondas em GaAs

2.2.1 Tecnologia Monolitica

A tecnologia MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuit) consiste na integragdo
de componentes activos (diodos e transistores) e passivos (condensadores, indutincias e
resisténcias) num mesmo substrato semi-isolante (por exemplo de Arsenieto de Galio -
GaAs). Estes componentes sdo interligados por uma ou mais camadas metalicas com
elevada condutividade criadas no substrato por um processo de deposi¢do quimico,

formando este conjunto um componente integrado.

O nivel de integragdo conseguido com a redugdo das dimensdes fisicas permite maior
rapidez de funcionamento em resultado da reducdo dos valores das capacidades e
indutancias parasitas inerentes aos componentes ¢ do efeito das ligacdes entre eles. A
frequéncias mais elevadas, na zona das microondas, pequenas diferencas nas caracteristicas
eléctricas dos componentes e das ligacdes entre elementos individuais em relagdo ao
esperado (i.e. tolerdncias) em resultado do processo de fabrico, condicionam
significativamente o desempenho final esperado do circuito pondo em causa o factor
reprodutibilidade. Em tecnologia monolitica com processos de fabrico amadurecidos e
componentes bem caracterizados ¢ possivel modelar o efeito das tolerdncias e antecipar a
sua influéncia no desempenho previsto para o circuito. Este pode entdo ser optimizado por
simula¢do, de forma a ter em conta e minimizar os efeitos das tolerancias mais criticas, o
que resulta num desempenho experimental muito proéximo do previsto pelo modelo de

simulagao.

Outra vantagem, talvez a mais importante, ¢ o custo que, para circuitos integrados
monoliticos, esta directamente relacionado com o custo das etapas de processamento de
uma “bolacha” (wafer) para a obtengdo do circuito integrado e inversamente relacionado
com a quantidade de circuitos produzidos por bolacha e com a quantidade total de circuitos

produzidos. A continua redugdo de custo por circuito produzido passa portanto pelo uso de
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tecnologias com menor custo de produgdo (por exemplo processos baseados no Silicio por

oposicao aos baseados em GaAs ou InP) e pela producao em massa.

Quando se iniciou o desenvolvimento deste trabalho, a tecnologia CMOS adequada para
a producdo de circuitos integrados para a gama de frequéncias desejada apresentava
elevado custo e ndo reunia caracteristicas que permitissem demonstrar os conceitos que
este trabalho ambicionava. Deste modo, e sem notdvel perda de generalidade, o

desenvolvimento foi baseado em tecnologias de Arsenieto de Galio.

2.2.2 Dispositivos activos em Arsenieto de Galio
2.2.2.1 Consideracoes gerais sobre transistores HEMT em GaAs

O emprego do semicondutor Arsenieto de Galio (GaAs) para o fabrico de dispositivos
activos rapidos em detrimento do Silicio usado na esmagadora maioria da industria
electronica, prende-se com a caracteristica que o primeiro apresenta e que ¢ fundamental
para producdo de circuitos integrados na gama das microondas: a elevada mobilidade
electronica do GaAs (8500 csz'ls'l) comparada com a do Si (1400 csz'ls'l). Maior
mobilidade electronica significa maior velocidade de deslocamento dos electrdes no
material em resposta a um campo eléctrico aplicado. E esta mobilidade electronica do
GaAs combinada com técnicas de construcdo dos dispositivos activos que possibilita um
menor tempo de carga/descarga de capacidades intrinsecas e maior velocidade intrinseca
[2]. Os transistores resultantes apresentam frequéncia de transi¢@o f; mais elevada uma vez

que.

f Klgm

Cpf

(E1)

em que K; ¢ uma constante dimensional e g,, € C,rsdo a transcondutincia e a capacidade
porta-fonte, respectivamente.

O transistor de eclevada mobilidade electronica (HEMT - High Electron Mobility
Transistor) explora precisamente as vantagens atras referidas. Nestes dispositivos o canal €
formado numa faixa estreita, numa camada de GaAs n3o dopado, aproveitando a elevada

mobilidade electronica do GaAs [2].
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No trabalho apresentado nesta tese, os processos escolhidos para a implementagdo dos
circuitos integrados desenvolvidos utilizam estruturas baseadas em dispositivos do tipo
HEMT mas com alteragdes que lhes permitem melhor desempenho, assumindo a
designacdo pHEMT (pseudomorphic HEMT). Em particular, nos transistores pHEMT a
inclusdo de camadas adicionais de GaAs dopadas com Indio (InGaAs) permite aumentar a
capacidade de confinamento de portadores na zona da porta, para além do aumento do
valor da mobilidade electronica que o InGaAs proporciona [3]. A designagdo
“pseudomorphic” advém do facto de neste dispositivo as camadas de material que compde
a zona activa ndo apresentarem estrutura cristalina idéntica, no entanto a sua espessura foi
tal forma reduzida que permite algum grau de aproximacao entre as estruturas cristalinas
na zona da interface. Em [4] ¢ representada a seccdo transversal de um transistor pHEMT.
Os transistores do tipo pHEMT apresentam ainda melhor desempenho para aplicagdes de
baixo ruido e alta-frequéncia quando comparados com transistores do tipo HBT ou

MESFET [5].

2.2.2.2 Modelo de sinal de transistores HEMT em GaAs

A descricdo do funcionamento de um transistor com recurso a modelos baseados na
descricdo matematica exaustiva do seu comportamento fisico ¢ complexa e dificil de
implementar pois requer o conhecimento detalhado de um elevado nimero de dados fisicos
e construtivos muitas vezes dificilmente mensuraveis.

Alternativamente é possivel recorrer a modelos mais ou menos empiricos que a partir de
um conjunto de valores mensuraveis aproximam as caracteristicas do dispositivo. Um dos

modelos mais simples propostos para este efeito ¢ o modelo de Curtice quadratico [6]

Ids (V

gs’

- BV, v, F+av, tanh(aV,) V, -V, >0
“ V-V, <0
(E2)

em que Vg € a tensdo porta-fonte, V4 € a tensdo dreno-fonte, V; é a tensdo de limiar
porta-fonte (abaixo da qual se considera que /; = 0),, A e a sdo constantes [7]. A inclus@o

do termo tanh permite ajustar o modelo para melhor representar a curva caracteristica do
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transistor em particular na transi¢do entre a caracteristica linear e de saturagdo. Curtice [6]
apresenta resultados comparativos de curvas caracteristicas I;=f(V;;) para varios valores
de Vg em que se verifica que o modelo representado pela expressdo (E 2) apresenta
razoavel aproximacdo a resultados obtidos experimentalmente. No entanto ¢ visivel algum
afastamento mais notdrio entre os declives das curvas na zona de saturacdo, em particular
para valores de V,, mais proximos de V,, sendo de esperar que o modelo nessa zona dé
como resultado um valor por defeito para a condutancia dreno-fonte Gg4s. Como as curvas
caracteristicas das tecnologias utilizadas para suportar este trabalho (fornecidas pelo
fabricante), mostram declive significativo da caracteristica /;(V4) para os valores de Vg
que maximizam a transcondutancia (e que foram considerados sempre que possivel), o
modelo deve ser considerado com alguma reserva. Curtice propde um modelo cubico [6]
que aproxima os resultados experimentais com maior exactiddo, mas ¢ menos intuitivo e

requer a determinagdo de um maior nimero de parametros a partir de dados experimentais.

O modelo equivalente de pequeno sinal do transistor HEMT que traduz a representacao

eléctrica das caracteristicas fisicas do dispositivo esta representado na Figura 5.

R R
Porta P | | ; d\/—{} Dreno

am e
I

Rf
Fonte

Figura S — Circuito equivalente do transistor HEMT valido para a gama de frequéncia de microondas.

Ry, Ry e Ry representam a resisténcia do material desde os terminais metalicos
(respectivamente) da porta, dreno e fonte até a zona do canal, R; representa a resisténcia de
carga associada a C,¢, Cyr € Cpq sdo capacidades associadas as regides porta-fonte, dreno-
fonte e porta-dreno, Ry4r modela a dependéncia da corrente dreno-fonte com a tensdo dreno-
fonte e gmV, ¢ a fonte de corrente dependente de V.. Este modelo ¢ suficientemente

adequado para frequéncias na gama de microondas (até dezenas de GHz) [8].
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2.2.2.3 Modelo de ruido de transistores HEMT em GaAs

A Figura 6 apresenta o modelo intrinseco equivalente do transistor HEMT incluindo as

fontes de ruido nos portos de entrada e saida, in, e ing respectivamente [9].

Forta ' ' Dreno

np Cpf ::l\"c G ing

Fonte

Figura 6 — Modelo equivalente intrinseco de um transistor HEMT incluindo as fontes de ruido.

ing modela o ruido térmico gerado no canal dreno-fonte, in, resulta por seu lado de
flutuacdes de carga na porta em resultado do ruido no canal. As duas fontes estdo assim
correlacionadas por um factor C, cuja expressao a seguir se apresenta.

Expressdes para as fontes de corrente do modelo equivalente e factor de correlagdo sdo

dadas por Liechti [10]:

in,” = AKTAfg, P

2 wchfz
il’lp =4KTAf —>—R
gm
in." -in
JC=—=—
2 . 2
in,” -in,

(E3)

em que P, R e C sdo factores que dependem da tecnologia utilizada e das condi¢des de
polarizacdo e geometria dos transistores. Estes factores podem ser calculados a partir das
equacdes para as fontes de ruido no dreno, na porta e pela expressdo da correlacdo entre
elas fornecidas pelo fabricante. As expressdes fornecidas pelo fabricante sdo especificas do

processo em causa ¢ sdo deduzidas por aproximagdo a partir de valores medidos em

dispositivos fabricados. Em [11] sdo propostas expressdes para o calculo de in d2 e in pz

que apenas dependem dos elementos do modelo de pequeno sinal do transistor e das
dimensdes deste. A validade de tais expressdes ndo foi no entanto verificada para os
processos utilizados neste trabalho tendo, em vez disso, sido consideradas as expressoes

fornecidas pelo fabricante.
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2.3 Circuitos amplificadores de pos-detec¢cao para sistemas
opticos

2.3.1 Consideragdes gerais sobre este tipo de circuitos

O contexto particular de utilizagdo dos amplificadores eléctricos aqui considerados em
sistemas de comunicag@o por fibra Optica permite estabelecer um conjunto de condigdes
que servem de critérios para a escolha da topologia optima. O diagrama de blocos de um
receptor adequado para um sistema de comunicag¢des por fibra optica estd detalhado na

Figura 7.

Pre-amplificador

Pofem) Gptico
Hiw) Fotodetector _ Afm) Pefm)

Processamento " Processamento Processamento
Efw) analaicn Filtro passa-banda Z§ ] 111110f_:jc‘o ] Amostragem | | ! L
L optico . e decisio R
optico R eléctrico eléctrico
Extraccio

de relogio

Amplificador
pos-deteccio

Figura 7 — Diagrama de blocos de um receptor para sistemas de comunicacéo por fibra éptica.

Na Figura 7, E(w) representa o campo eléctrico do sinal optico detectado, G ¢ o ganho de
poténcia do amplificador optico, H(w) ¢ a funcdo de transferéncia do filtro passa-banda de
limitacdo de ruido optico, R é a responsividade do fotodetector, A(w) ¢ a funcdo de
transferéncia do amplificador eléctrico e Pe(w) ¢ a funcdo de transferéncia de uma eventual
etapa adicional de processamento eléctrico. O bloco de processamento digital eléctrico
pretende representar a electronica de implementagao de filtros digitais ou de algoritmos de
correc¢do de erros. Po(w) representa a fun¢do de transferéncia de uma etapa Optica por

exemplo para compensacdo da dispersdo cromatica.

Um receptor tipico encontrado em sistemas reais podera ser mais ou menos complexo do
que o apresentado dependendo fundamentalmente de especificidades do sistema
nomeadamente distdncia de propagacgdo, tipo de fibra e caracteristicas do trafego. Por
exemplo em sistemas opticos de muito curto (intra-office) ou de curto alcance nos quais a
degradac¢do no sinal imposta pelo canal de fibra optica ¢ suficientemente reduzida para que
a amostragem ¢ decisdio se facam com probabilidade de erro aceitavel (<10™?) [12], o
receptor podera ser constituido apenas pelo detector, amplificador eléctrico e circuitos de

extraccdo de relogio, amostragem e decisdo.
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O bloco de processamento analdgico optico, em sistemas de longo alcance, tem como
funcdo compensar a dispersdo cromatica acumulada, sendo em geral constituido por um
troco de fibra com dispersao de sinal contrario ao da fibra do canal. Compensadores mais

complexos permitem também compensar a dispersao de polarizacao [13, 14].

O filtro passa-banda dptico tem como fungdo limitar a largura de banda do amplificador
optico a um valor suficientemente adequado para o espectro do sinal dptico a amplificar,
de forma a maximizar a relagdo sinal-ruido optica (RSRO) antes da detec¢@o. O sinal

eléctrico detectado em corrente d(z) € dado por:

d(1)= R|IFT|E(0)JG H(w)Po(w) ||
(E4)
em que E(w)=TF [E(z)] ¢ a transformada de Fourier de E(?). O sinal eléctrico ¢
posteriormente amplificado por forma a ter amplitude suficiente para as etapas de
extraccdo de relogio e amostragem/decisdo e também para compensar as perdas de
eventuais etapas de processamento eléctrico analogico [15].
O valor da sensibilidade minima P,,;, de um receptor com fotodetector necessaria para se

ter um dado valor de probabilidade de erro Pe ¢ aproximada por [16]:
L9 [/
Pmin = R <lna >

(ES)

em que i,, ¢ a densidade espectral da corrente de ruido na entrada do amplificador de

pos-deteccao e Q ¢ o factor de qualidade, que se relaciona com a Pe por:

Lo £ o
Pe—zerfc(ﬁj @exp( ZJ

(E 6)

Admitindo que a contribui¢do de ruido do fotodetector ¢ muito menor do que a do ruido
optico detectado, i,, pode ser expressa a custa da densidade de poténcia de ruido optico

incidente no fotodetector p,,, por:
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ina
pna - R R 7t

(E7)

em que se considera o caso de um amplificador pds-detec¢do de transimpedancia com
ganho Zt. A poténcia de ruido optico equivalente na entrada ¢ obtida considerando a

largura de banda eléctrica LB, da cascata detector e amplificador, e representa o valor da

’LB(, ,
Pmin = Q J.|pna df
0

As expressoes (E 7) e (E 8) revelam que a sensibilidade do receptor ¢ essencialmente

sensibilidade do receptor [16]

(E8)

dependente do ganho de transimpedancia do amplificador eléctrico, da responsividade do
fotodetector e da largura de banda eléctrica do receptor. Para além disso ¢ importante que o

proprio amplificador tenha baixo ruido eléctrico.

2.3.2 Configuragdes adequadas para amplificadores de pos-detecgéo

A Figura 8 representa as topologias mais comuns para receptores de pos-detec¢do em
comunicagdes Opticas: alta/baixa impedancia (Figura 8-a) e transimpedancia (Figura 8-b).
O valor de R, na topologia da (Figura 8-a) ¢ responsavel pela designagdo alta/baixa

impedancia como sera discutido mais & frente.

‘v’_p@ Wpin
Nk %
‘ “out o ] ‘ Waut o
I i 4
RD
= Rf
a) b)

Figura 8 — Configuracdes mais comuns para o amplificador de pés-deteccao: a) alta/baixa impedéncia
e b) transimpedéncia.
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Os critérios fundamentais que condicionam a seleccdo de uma ou outra das topologias
anteriores, para projecto de receptores para sistemas Opticos de muito alto débito, sdo a
largura de banda e a sensibilidade. Para além destas outras tais como a estabilidade
requerem atencdo e, para taxas de transmissdo como as consideradas neste trabalho
(10Gbps), a adaptagdo de impedancias ¢ particularmente tida em consideracdo.
Adicionalmente a funcdo de transferéncia do circuito deve apresentar uniformidade na
resposta em amplitude e linearidade da resposta em fase de forma a amplificar um sinal de

banda larga mas introduzindo um minimo de distor¢ao.

Um outro aspecto importante tem a ver com a gama dindmica. Na grande maioria das
aplicagdes de amplificadores ¢ desejavel que este exiba boas caracteristicas de linearidade
em toda a gama dinamica do sinal a amplificar. Os receptores para sistemas Opticos nao
sdo excepcdo, no entanto em [24] ¢ abordado o efeito da ndo-linearidade do bloco
amplificador em repetidores do tipo 2R (amplificagdo e re-formatagdo) nos quais essa
caracteristica ¢ aproveitada para re-formatacdo do sinal detectado, conseguindo-se dessa
forma um aumento da distancia de transmissdo. Em [17] um amplificador, projectado para
exibir uma caracteristica fortemente nao-linear, foi utilizado para efectuar formatagdo de
sinal pré-decisdo. Foi possivel desta forma reduzir o efeito da dispersdo cromatica residual
acumulada ao longo de 320km de fibra optica mono modo convencional (FOMMC) num
sistema de transmissdo a 10Gbps, tendo sido medido um valor de sensibilidade do receptor

de -27dBm para um valor de probabilidade de erro de 1x107™2,

2.3.2.1 Configuracio de baixa/alta impedancia

A Figura 9 apresenta o modelo equivalente do bloco de entrada para a topologia

alta/baixa impedancia apresentado na Figura 8§ a).

eMg
O
—— ) ) —a] | Amplificador
—Cid SRp (#nfd (’#na T Cia SRial semmido
_L_

Figura 9 — Modelo equivalente da seccdo de entrada do receptor constituida pelo fotodetector e
amplificador, para a topologia baixa/alta impedancia, incluindo as fontes de ruido.

_:.
o
|
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em que if e Cgy representam respectivamente a fonte de sinal em corrente e a capacidade
equivalente do fotodetector, ing representa a fonte de corrente de ruido associada ao

circuito do detector. Esta pode ser calculada somando a densidade de poténcia de ruido

térmico n;, =4KTR, (V* ] Hz) gerado pela resisténcia Rp e a densidade de poténcia de

ruido de shot ng, =2/ gR pz (V2 /Hz) gerada pelo fotodetector na resisténcia Rp. A fonte

equivalente de ruido tem entdo o valor rms dado por:

. 4KTB .
in,, :\/B(nTRp +nSRp)/Rp2 :\/ X +2(1, +i,)qB

)4

(E9)

em que K=1.38x107 & a constante de Boltzman, T ¢ a temperatura (em K), B é a largura
de banda equivalente de ruido e o segundo termo ¢ o ruido de shot que resulta do
fotodetector em que /. e i sdo a corrente de escuriddo e de sinal no fotodetector,
respectivamente, ¢g=1.6x10", en, e in, representam as fontes de ruido equivalentes na
entrada do amplificador [18], Ci, e Ri, s@o a capacidade e resisténcia equivalentes na

entrada do amplificador. O ganho Vout/igy desta configuracao ¢ dado por:

Z(w)=A4 <
(@)=417 joR,(C, +Ci,)
(E 10)
em que R, =R Ri,/(R,+Ri,). A frequéncia de corte (-3dB) da etapa de entrada

simplificada, ¢ dada pela expressdo (E 11):

p——
27zRJCﬁ1 +Ci, )
(E 11)

e revela que a largura de banda desta etapa do receptor ¢ dominada por R, , C; € Ci, uma
vez que a resisténcia de polarizacdo do fotodetector ¢ em geral dominante comparando

com o valor da resisténcia de entrada do amplificador. E no valor de R, que se estabelece a
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diferenca entre a designagdo de baixa ou alta impedancia: R, elevado traduz-se numa
configuragdo de alta impeddncia e Rp baixo traduz-se numa configuragdo de baixa

impedancia. O valor rms da corrente de ruido total na entrada ¢ dado por:

4KTB
ineq :\/ 2 +2(, +ifd )qB+‘inu +enaqu ’2

P
(E 12)

. Al : | I .
em que Y., € a admitancia equivalente da entrada Y, = I +jo(Cphy+Ci,).

e

2.3.2.2 Configuracio de transimpedincia

A Figura 10 apresenta o modelo equivalente do bloco de entrada para a topologia de

transimpedancia apresentado na Figura 8§ b):

—©
IS

OF

Amplificador

Id T id ina T Cla SRia| sem ruido

Figura 10 - Modelo equivalente da secciio de entrada do receptor constituida pelo fotodetector e
amplificador, para a topologia de transimpedancia, incluindo as fontes de ruido.

em que Ry e ing representam a resisténcia de realimentacdo e a fonte de corrente de ruido
térmico que lhe esta associada. Para esta configuragdo o ganho de transimpedancia ¢ dado
por:
~R,

R, (1 + joRi,(C,, +Ci, )J

I+——4—
A(w) Ri, A(w)

T (w)=

(E 13)

56



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

em que se considera que o amplificador em malha aberta tem um ganho -A4(w). Para os
casos em que Ri, >> Ry e A(w)>>1, a expressdo anterior pode ser simplificada, e a

frequéncia de corte para esta configuracao ¢ aproximada por:

fo~ A(w) _ 1
27Rf (C , +Ci,)

27(C, + (i, );({];)

(E 14)

Comparando as expressoes da frequéncia de corte para as duas topologias e assumindo
que Ri, >> R, a vantagem da configuragdo de transimpedéancia torna-se evidente. A
frequéncia de corte para ambas as configuragdes estd condicionada por R, e Ry
respectivamente, contudo na configuracdo de transimpedancia, a expressdo da frequéncia
de corte vem multiplicada por A(w), o que lhe confere maior largura de banda
considerando, para efeitos de comparagdo de desempenho, valores idénticos de R, € Ry .
Efectivamente na configuracdo de transimpedancia, a impedancia equivalente de Ry vista

na entrada é Rf / A(w).

Comparando as expressdes do ganho para ambas as configuragdes, tem-se que para a
configuragdo de alta/baixa impedancia o ganho DC pode ser aproximado por
H(O)=AR, ~ AR, considerando Rp << Ri, , enquanto que, para a configuragdo de

transimpedancia, o ganho DC ¢ dado por 7(0)~—R, considerando A>>1. Assim, para

valores idénticos de R, e Ry € possivel ter maior ganho com a configurag¢do de alta/baixa

impedancia relativamente 4 configuracdo de transimpedancia.
A andlise de ruido da topologia de transimpedancia ¢ facilitada pela aplicagdo das

transformadas de Blakesley [19] ao circuito da Figura 10 como se exemplifica nas figuras

seguintes:
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ing
Ni
ey eng
O
i . f— Amplificador
Ifd —T Cid ()lna —TCia <Ria seEnruido
= ==
a)
Ry
eng
O , -
i ' eng L . Amplificador eng .
fd@@’&d @Inf @é?f ()Ina TCIa Ria | cam ruido ( ?f ing
3 . — JE— —
b)

Figura 11 — Aplicacio das transformadas de Blakesley ao circuito da Figura 10: a) movimento de
fontes de tensiao entre ramos, b) movimento de fontes de corrente entre nodos.

O valor médio quadratico da fonte de corrente de ruido equivalente na entrada ¢ agora

dado por:

2

eq a’eq

in, = 2(I€+ifd)qB+E2+(ina+e;f”+enYJ

(E 15)

A . 1
em que Y., ¢ a admitincia equivalente Y, :R—+ jo(C, +Ci,). Comparando a

a

expressdo (E 15) com (E 12) verifica-se que estas sdo muito semelhantes, tendo a
contribuigdo da resisténcia R, sido essencialmente substituida pela contribuicio de R: E
possivel no entanto, tendo em conta a vantagem que a configuracdo de transimpedancia
oferece no que respeita a largura de banda expressa em (E 14), reduzir o ruido aumentando

o valor de Ry de forma a reduzir os termos en,/Rf e o termo de ruido térmico

Ez :4KTB/R_/.. A configuragdo de transimpedancia possibilita assim projectar um
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amplificador optimizado simultdneamente nas caracteristicas ruido e largura de banda

comparativamente com as configuragdes de baixa e alta impedancia.

A configuracdo de baixa impedancia, apresenta o pior desempenho no que se refere ao
ganho ¢ ruido pelo que, exceptuando casos em que a largura de banda necessaria ndo seja
possivel de obter com as restantes duas configuragcdes, ndo ¢ em geral adoptada em

receptores para sistemas opticos.

2.3.3 Caracteristicas da topologia adoptada para o amplificador

Nos paragrafos seguintes sdo apontadas as caracteristicas alvo que condicionaram o

projecto deste amplificador, no contexto dos objectivos globais desta tese.

Considerando a aplicacdo do amplificador em receptores para sistemas Opticos com
codificacdo NRZ, a largura de banda (LB) 6ptima é em torno de 0.68 em que B ¢ o débito
binario [20], mas o circuito tera de ser projectado por forma a exibir este valor de LB tendo

em conta a capacidade equivalente do fotodetector que o antecede.

A fun¢do de transferéncia do amplificador deve exibir resposta em amplitude o mais
uniforme possivel e resposta em fase o mais linear possivel de forma a evitar que o
amplificador cause distor¢do adicional no sinal detectado. Tipicamente em sistemas de
comunicagdes opticas de média e longa distincia, com taxas de transmissdo de 10Gbps e
superiores, a dispersio ndo compensada na velocidade de grupo e a dispersdo de
polarizagdo resultante da propaga¢do no canal Optico sdo as causas dominantes da

distor¢do no sinal detectado.

Ha ainda que ter em conta a questdo da estabilidade do circuito. Este deve manter-se
incondicionalmente estavel para diferentes condigdes de temperatura, tolerancia dos
valores dos componentes e alteragdes moderadas nos valores das cargas nos seus portos.
Particular atencdo deve ser dada a influéncia dos elementos extrinsecos, nomeadamente a
indutancia introduzida pelas ligagdes entre o circuito monolitico e o circuito exterior, e
inevitaveis capacidades parasitas. No projecto de circuitos para microondas, os valores dos

elementos extrinsecos podem ser comparaveis aos valores dos elementos do proprio
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circuito condicionando assim de forma ndo desprezavel o seu desempenho. Ainda que os
modernos processos de montagem de circuitos integrados para microondas e os suportes
mecanicos em que estes sdo montados permitam elevada reprodutibilidade, o bom
desempenho do circuito deve ser garantido admitindo na etapa de projecto uma margem de
tolerancia razoavel, tendo também em conta variagdes nos valores dos componentes

extrinsecos resultantes deste factor.

2.4 Amplificador de Transimpedancia para débito de 10Gbps em
Tecnologia Monolitica de Microondas (MMIC)

2.4.1 Introducao

A seguir descreve-se o desenvolvimento de um amplificador de transimpedancia
adequado para um receptor destinado a amplificar sinais com um débito de 10Gbps e
formato de modulagdo NRZ. O circuito foi implementado em tecnologia MMIC de forma a
exemplificar como com tecnologias de relativamente baixo custo ¢ possivel projectar
dispositivos reprodutiveis e de elevado desempenho. Para além disso o circuito foi
montado num veiculo de teste com transigdes microfita-coaxial, o que permitiu ter a
percep¢do das condicionantes envolvidas neste tipo de montagem quando se trata de
componentes para microondas. Este topico serd desenvolvido mais a frente ao longo da

tese.

2.4.2 Configuragao proposta

A Figura 12 representa o esquema eléctrico do circuito proposto para o amplificador

projectado para débito de 10Gbps.
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Entrada

-¥]

Em

—O Saida

Componente | Dimensdo | Unidade Componente | Valor | Unidade

T1 1 x70 Nxpum Rpl 160 | Ohm
T2 2 x 60 Nxum Rf 375 | Ohm
T3 1 x33 Nxum Cl 2 pF
T4 1 x 60 Nxum C2 2.5 pF
T5 2 x 60 Nxpum Rp2 150 | Ohm
T6 1 x33 Nxpum Rp 63 Ohm
T7 2 x 47 Nxpm

D1...D4 | 10x15 | Nxum

Figura 12 — Esquema do circuito amplificador de transimpedéncia para 10Gbps, e dimensdes dos
componentes. Na tabela N representa o nimero de portas do transistor implementado.

Trata-se de uma configuragdo composta por um primeiro andar em configuracdo de
transimpedancia definido por T1 a T3 e Rf, seguido de dois andares amplificadores de
tensdo: T4 e T7. Os andares compostos por T2,T3 e T5,T6 t€ém como fun¢do adaptar o
valor da tensdo DC de forma a permitir acoplamento directo entre os andares de ganho. A
razdo desta necessidade prende-se com o facto de o amplificador ser projectado tendo em
conta sinais de entrada que possam conter longas sequéncias de niveis logicos “1” ou “0”
consecutivos.

Como sdo sugeridas sequéncias PRBS de comprimento 22-1 para os testes de medida da
qualidade de sinal em receptores para sistemas oOpticos [21], a frequéncia de corte inferior
do receptor deve ser suficientemente baixa, por forma a que longas sequéncias de simbolos

idénticos ndo se tornem um factor limitativo.
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O andar de saida ¢ constituido pela resisténcia Ry e o transistor T7. Este andar foi
projectado tendo em conta a necessidade de promover a adaptacdo da saida do
amplificador ao valor de impedancia normalizada de 500hm. As capacidades C1 e C2 em
paralelo com os diodos tém como fun¢do melhorar a resposta em frequéncia no limite

superior da largura de banda mitigando o efeito da impedéancia em série dos diodos de

conversdo de nivel.

2.4.3 Analise de pequeno sinal da configuragao proposta

2.4.3.1 Funcao de transferéncia

O amplificador de transimpedancia proposto divide-se em trés andares funcionais (Figura
13):

Al A2 A3

Rf

Figura 13 — Representacio de blocos do amplificador de transimpedancia proposto.

O circuito equivalente de pequeno sinal do primeiro andar, em malha aberta, esta

representado na Figura 14.

Vdd

Vss = L= =

Figura 14 — Detalhe do andar de entrada e esquema equivalente para pequeno sinal em malha aberta.
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A funcdo de transferéncia em malha aberta do primeiro andar A1 ¢ dada por:

Gm, 1

Y (@) (1+YG4(w)J(1+Zl (@)Y,(@)

m,

1

H l(a))

(E16)

em que Y;(w), Y3(w) e Z;(w) sdo as admitancias e impedancia equivalentes das seccdes do
circuito assinaladas na Figura 14; Gm; ¢ Gm;, sdo as transcondutancias de T1 e T2; Y (w) é

a transcondutdncia equivalente dada por Y,(w)=Y,(®)+Y;(®)/ [1 +Z,(w)Y, (w)];
Y(0)=(aoCy, +Gy,)=2Z,, (w)™; C’gds é a capacidade dreno-porta de T4 vista na

porta de T4 dada por Cgd, (1 + gm“

] em que Geqs ¢ a condutancia equivalente no dreno
€qs

de T4.

A andlise da expressdo (E16) permite obter expressdes aproximadas da frequéncia dos

polos e zeros do circuito da Figura 14, apresentadas na Tabela 1.

Termo Zeros Pélos
Gm, o - Geq,
Y, (@) ] " Ceqy
= 1
— G G G
[1 + MJ » o 2rd + Geg; w,, ~ egz + +”2120""C' ds2
sz z1 C'1+Ceq3 €q, r 1
O 1 . + Gegq,
(1+Z,(0)Y,()) @y =5 o —2d "
! P30 C' +Ceq,
Geq, =Re{Y.}; Ceq =Im{Y.}/w; C',=Cl+Cd/2
considerando Cd, = Cd, = Cd

Tabela 1 — Frequéncias dos pélos e zeros do circuito da Figura 14.
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Na expressdo de oy, foi feita uma aproximagdo por questdes de simplificagdo: considerou-
se Cgo = 0 uma vez que o seu valor ¢ reduzido comparativamente com o valor da

capacidade equivalente Ceqs;,

A fungdo de transferéncia em malha fechada do andar de entrada ¢ calculada reconhecendo
que a topologia de realimentacido formada pela resisténcia Rf ¢ do tipo paralelo-paralelo. A

matriz de parametros Y (matriz de admitancias) do circuito da Figura 14 em malha aberta ¢

dada por:
_ om -
Ys+ jo| Cgs, + Cgd,| 1+ — 0
v o o+ o 120 |
Y _ -1
[ ]MA Y(;ml 1 Y;(a))-}-(zl(a))+ o 1Y j
+
s ], AT
| Gm, Gm, |

(E17)

em que Ys representa uma admitancia incluida na entrada do circuito ¢ que modela a
admitancia equivalente da fonte de sinal (no caso particular de um fotodetector dada por

Ys=jwC,, ). Para simplificar considerou-se que Y1,=0 antecipando que o termo Y, em

malha aberta serd desprezavel comparando com a contribui¢do da malha de realimentacao,
que se prevé elevada por questdoes de largura de banda. A matriz de parametros Y da

resisténcia de realimentagdo Rf ¢ dada por:

o= )

(E 18)

A matriz de parametros Y do circuito em malha fechada ¢ assim obtida por

Y] =[]+ ]Rf. A funcdo de transferéncia em transimpedancia da etapa com

realimentacdo ¢ obtida a partir da matriz de parametros Z (matriz de impedancias) sendo
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dada pelo parametro Z,, = 1—" o - Fazendo a conversdo de pardmetros Y para Z tem-se

in

entdo para o ganho de transimpedancia G/ (w):

Y.
Glw)=2Z, =——2L—
Yl 1 Y 2~ le Y 21
(E 19)
A fung@o de transferéncia do amplificador da Figura 12 ¢ entdo dada por:
H1()= Gl()H2(w)— "
Y7 (Ct)) + YL
(E 20)

em que H2(w) representa uma expressao idéntica a (E16) mas agora relativa ao estagio A2
(transistores T4 a T7), Y,(®) = Z,,(®)" + R,” e YL ¢ a admitancia da carga na saida do

amplificador, cujo valor no caso de uma carga adaptada é 20mS.
A analise da admitancia de entrada do circuito em malha fechada Y;mr permite prever a

existéncia de um poélo na entrada, cuja frequéncia ¢ dada por:

( Gmlj
1+

Y (w)
. . =

pin
Rf{cfm +C, +Cy (1 L oml ﬂ

¥ (@)

(E21)

Analisando agora as expressoes da Tabela 1 ¢ a expressdo (E 21) é possivel estabelecer
conclusdes sobre a evolugdo da resposta em frequéncia do amplificador.

A frequéncia do polo ®,; (nos drenos de T1, T4 e T7) depende da admitancia equivalente

e | 1
e no ultimo estaglo — +—

nestes pontos (dada pela soma de Yds; ;,,;, com
D1/D2 L 50

respectivamente) e da soma das capacidades dreno-fonte e dreno-porta vistas nestes

pontos. Muito embora os valores das admitancias possam ser elevados, as capacidades
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dreno-fonte e dreno-porta sdo de reduzido valor em consequéncia da tecnologia
seleccionada para implementar o circuito se caracterizar por f; de 65GHz, ver expressao
(E 1), sendo o seu valor tipico uma ordem de grandeza inferior ao valor da capacidade
porta-fonte. E de esperar que estes polos se situem assim a uma frequéncia elevada,

superior a largura de banda necessaria para o sinal a 10Gbps.

m,

A frequéncia do polo oy, pode ser aproximada por . Para que o ganho da etapa

'
gs4 + gd4

em dreno comum constituida por T2 e T3 seja proxima de 1, Gm, deve ser o maior
possivel. Assim a frequéncia deste polo sera elevada ja que, para além de Gm, ser elevado,
o valor da capacidade C’g44 (que modela Cgy4 afectada do efeito Miller) é inferior a Cgu
como resultado do ganho de tensdo das etapas Al e A2 ser reduzido.

O polo dominante sera entdo o polo associado ao detector e porto de entrada do
amplificador wp;,. Para um valor de Rf fixo a largura de banda do amplificador ird
depender fundamentalmente da capacidade do fotodetector, condicionando assim as

caracteristicas do fotodetector a seleccionar.

2.4.3.2 Analise de ruido

O circuito equivalente para o calculo do ruido do amplificador referido a entrada ¢
representado na Figura 15, considerando como principais contribui¢des as causadas pelos

elementos do primeiro andar (T1, Rd; e Rf) e do fotodetector.

Cody

T aml
lfat Nt Ciot iNpy inp WSy ing Rl
Cos GmyMys,

Figura 15 — Elementos considerados no calculo do ruido equivalente na entrada do amplificador.

O ruido de shot do fotodetector (ing) sera a partida desprezavel quando comparado com as
fontes de ruido térmico resultantes da resisténcia de realimentacdo (ings - de baixo valor

para larguras de banda elevadas), do transistor T1 (in,) e da resisténcia de carga Rq; no
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dreno de T1 (ing). A sua contribuicdo foi no entanto ainda assim incluida no circuito
equivalente.
A densidade espectral de corrente de ruido equivalente na entrada do amplificador € entdo

aproximada por:

2
Y
N, =N°pu+Nr+N'r+Nw, |y—|
21

(E 22)

em que as densidades espectrais de corrente de ruido térmico sdo designadas por: N” rfpara
, . e A . . - T ’

o ruido com origem na resisténcia de realimentagdo, N 7; para a fonte de corrente de ruido

equivalente na porta do transistor (ja apresentada na expressio (E 3)) e N'zq para o ruido

com origem na resisténcia no dreno de T1; NSﬁ)t representa a densidade de corrente de ruido

de shot com origem no fotodetector. O valor rms da corrente equivalente de ruido € entdo:

— 4KTR(wC. F oC. Y
i, = 2qm;n+4KT + (o, G AR O |y
Rf gm Rd, \ gm
(E 23)

Para analisar os factores que permitem optimizar o ruido do amplificador, considera-se os

modelos equivalentes de ruido apresentados em [22] e representados na Figura 16:

=]

I Circuito
Zircuito sem
i 5em i ruido i
in in in
ruida 1 2
L 1]
A B

Figura 16 — Modelos equivalentes do amplificador para analise de ruido, com as fontes de ruido
equivalente representadas nos seus portos.

em que in, in; e iny sdo fontes de corrente de ruido e en ¢ uma fonte de tensdo de ruido
equivalente, nos portos do circuito, agora considerado sem ruido. A conversdo entre as
duas representacdes, para o caso em que in € en sdo ndo-correlacionadas é dada por
in, L . ~ .
en=——= e in=in,. Embora exista correlacio entre en e in em resultado da
21
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contribuicdo do transistor, a contribui¢do das fontes nado correlacionadas Rd1 e Rf reduz o
erro resultante desta simplificagdo dos calculos sem prejuizo das conclusdes qualitativas
que se podem retirar da analise.

Considerando que a poténcia de ruido de entrada no amplificador tem origem no

fotodetector e ¢ proporcional a ‘inﬁn ’ , 0 factor de ruido do amplificador ¢ dado por [23]:

. 2
F:SF/NF :SF(NF +NA)GA :1+ﬂ:1+|m+Ysen|
SO/NO SpG Ny Ny

2

|ll’lf0t

(E 24)

em que Sy e Sp representam a poténcia do sinal eléctrico na fonte e na saida do
amplificador respectivamente, Ny e Np representam a poténcia do ruido na fonte e na saida
do amplificador respectivamente, N, representa a poténcia de ruido equivalente do
amplificador traduzida para a sua entrada, G, representa o ganho de poténcia do
amplificador e Y ¢ a condutancia equivalente do fotodetector. Substituindo os termos da
expressdo do factor de ruido pelas expressoes das fontes de corrente que lhes ddo origem

vem:

242 4KTAfng+ﬂ

4kTAr L Con Ryl
F=1+ £ £

. 2
‘mfa,

2

1
mP+—
&M R

am

:l+ﬂ

@*C,’ R+

Y,

2

gm

‘inﬁn

(E 25)

Exprimindo agora os elementos que dependem do transistor T1 a partir dos seus elementos
por unidade de comprimento gm=gmoW e C;,=Cy oW em que gmy e Ciy sio
respectivamente a condutincia e a capacidade equivalente na entrada por unidade de

comprimento de porta, W ¢ o comprimento de porta de T1 e Y,=jwCy, tem-se:
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I
AKTAf & Wem P+ by

2 2
F=1+ W2C,,'R+C,,

ZngO Wgm,

‘zn ot

(E 26)

A analise da expressio (E 26) permite estabelecer um compromisso entre o
dimensionamento de T1 e a sua influéncia no factor de ruido do circuito. Se a capacidade
do fotodetector for muito superior ao valor da capacidade equivalente de entrada do
amplificador, serd vantajoso aumentar a dimensdo W de T1, ja que aumento de gm
resultante contribui para reduzir o factor de ruido. Contudo, o aumento de W a medida que
Ci, se torna comparavel com Cy,, contribui para degradar rapidamente o factor de ruido. A

condi¢do de ruido optimo € assim atingida na proximidade da igualdade Ci, = C,,,

2.4.4 Analise do circuito implementado

O circuito implementado difere ligeiramente do circuito proposto na Figura 12 na medida
em que foram incluidos os componentes passivos adicionais, além dos necessarios
cuidados praticos na arquitectura do circuito. A Figura 17 apresenta o circuito tal como foi

implementado bem como as dimensdes dos componentes, polarizacdes ¢ tensdes de

alimentacao.

g
44.1ma

r

WeED ] W60

n=2 N=2
207V 2347

=

9.0ma) 2.07ma [] .

Wis15 W=15
H=10 N=10 1.7V
w=rn  [S42mY] 1.28Y] 36.4mA
=1 W=135 =15 —

< N=1D 2 N=10

SRR | ez WisdT
375 H=t H=

=34 W=33 =
M=1 - P=1

Figura 17 - Dimensdes e pontos de polarizacio do circuito do amplificador implementado. As
dimensdes dos transistores encontram-se em pm e os valores das resisténcias em Ohm.
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A resisténcia de 4Q) em série com a alimentacdo positiva destina-se a reduzir o efeito da
indutancia introduzida pelos fios de ligagdo do monolito ao circuito externo na resposta em
frequéncia do amplificador, como serd visto mais a frente. Foi também tido o cuidado de
desacoplar a alimentacdo do ultimo andar (de maior corrente) da dos andares precedentes

para evitar uma possivel condi¢ao de instabilidade.

2.4.4.1 Consideracdes sobre caracterizacio e medida

A caracterizacdo do circuito para sinal ¢ feita com recurso aos parametros S. A
justificagdo resulta de que para RF, e em particular para frequéncias na zona das
microondas, ¢ frequentemente dificil garantir a condigdo de curto-circuito ou circuito
aberto perfeito nos portos de um circuito para uma larga gama de frequéncias. Isto deve-se
ao facto de as indutincias ou capacidades parasitas das ligagdes, ainda que de muito
pequeno valor (centenas de pH, centenas de fF, tipicamente), em muitos casos ndo serem
desprezaveis comparativamente com os valores dos restantes componentes do circuito. Por
outro lado, o circuito podera ndo ser estavel nas condi¢des de circuito aberto ou curto-
circuito (situagdes em que tipicamente ndo ird operar) ao longo da gama de frequéncias
desejada. Por estas razdes, métodos de caracterizacdo por pardmetros Z, parametros Y ou
parametros hibridos (que t€ém em comum a dependéncia das varidveis tensdo e corrente € a
necessidade das condigdes de curto-circuito e circuito aberto para poderem ser obtidos
directamente) ficam a partida postos de parte.

Os parametros S, em contrapartida, podem ser calculados na condi¢do de circuito
carregado nos seus portos e representam os coeficientes complexos que modelizam a
reflexdo e transmissdo de sinal entre portos de um circuito. Mesmo experimentalmente, os
parametros S sdo relativamente faceis de obter com equipamento de laboratério com

capacidade de efectuar a medida e o seu calculo de forma automatica.

2.4.4.2 Gama dinamica

Para os valores dos componentes apresentados na Figura 17 a funcdo de transferéncia para

DC do circuito foi calculada e ¢ representada na Figura 18.
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Figura 18 - Funcéo de transferéncia DC do circuito (V,,/I;,) obtida por simulacio.

A aproximagao pela recta a tracejado permite prever uma gama dindmica de 0.8mA para
o circuito (a -1dB) limitada superiormente pela tensdo considerada para a fonte de
alimentacdo do andar de saida. A caracteristica linear em amplificadores pos-deteccdo, se
bem que desejavel, ndo ¢ condigcdo obrigatdria nos receptores para comunicagdes Opticas.
De facto em [24], a caracteristica ndo-linear de um amplificador eléctrico foi apresentada
como forma de aumentar a distdncia de propagacdo num sistema Optico afectado de
distor¢do resultante da dispersdo cromatica. Neste caso a distor¢do dos amplificadores
eléctricos ¢ aproveitada para efectuar uma re-formatagdo do sinal detectado, visivel

experimentalmente pela melhoria da abertura do diagrama de olho.

2.4.4.3 Resposta em frequéncia

A Figura 19 ilustra a inclusdo dos modelos dos elementos extrinsecos de ligacdo do
monolito ao circuito externo que serdo doravante considerados na analise de desempenho
do amplificador. Com efeito, para que o amplificador exiba caracteristicas de fiabilidade e
reprodutibilidade desejaveis a analise do efeito destes elementos € essencial, como sera

abordado mais a frente.
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ANALISE PARA PEQUEND SINAL

modelo small-signal dos diodos & transistores
Lhand
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Figura 19 - Esquema do circuito para analise de pequeno sinal, incluindo os elementos extrinsecos.

Para o calculo da estimativa da resposta em frequéncia considera-se o circuito carregado
com uma carga Z; nos seus portos de entrada e saida de sinal. A expressdo do ganho de

transimpedancia de um quadripolo Zt, em fung¢do dos parametros S referidos a impedancia

Zy=50Q) ¢ dada por [25]:

S21(1+FL)
0
1"'Sn +FL(S21S12 _S11S22 _Szz)

Z, =

(E 27)
ZL _Zo

em que FL:Z ~7
L 0

¢ o coeficiente de reflexdo da carga. No projecto do amplificador

foi tido o cuidado de dimensionar o andar de saida por forma a que a impedancia de saida
seja 0 mais proxima possivel de 50Q2, uma vez que este valor é a impedancia normalizada
dos portos de entrada/saida da generalidade do equipamento de medida para RF.

Considerando o circuito carregado com uma carga de 50€2 na saida a expressao (E 27)

reduz-se a:
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(E 28)

em que o parametro S;; ¢ dado por M—Zf sendo Z;j, a impedancia de carga que a
.+
in f

entrada do amplificador apresenta a fonte de sinal e Z; ¢ a impedancia de saida da fonte de
sinal. A Figura 20 apresenta as curvas da amplitude da funcdo de transferéncia em
transimpedancia do amplificador para diferentes valores de capacidade inversa equivalente

do fotodetector, sem considerar o efeito da indutdncia do fio de ligacdo ao mondlito

(Lbond=0).

dB(30*S(2,1)/(1+5(1,1))) &

a0

60 —

Crot [fF]

40— o 200
O 150
24100

20 L I B
0 10 20 30
freq, GHz
Figura 20 — Amplitude da funcio de transferéncia em transimpedincia para trés valores da
capacidade do fotodiodo Cyg,,

A largura de banda (-3dB) medida considerando o valor de 150fF para a capacidade do
fotodetector é de 11GHz e o ganho é superior a 1200VA™ (61.5dB) (produto ganho largura
de banda 13.2THzQ). As curvas mostram o efeito do polo dominante na entrada para uma
frequéncia proxima dos 10GHz (mas dependente da capacidade do fotodetector) e o efeito
dos restantes polos a frequéncias superiores, em torno dos 20GHz. A reducdo do valor da
capacidade Cg, causa a reducdo do efeito de pdlo dominante com o consequente aumento
do pico de sobrelevagdo (overshoot) caracteristico de sistemas de segunda ordem.

Para amplificagdo de sinais a 10Gbps com codificacio NRZ e nas condicdes atras
consideradas as curvas mostram que, para maxima uniformidade da amplitude do ganho, o

valor da capacidade do fotodector devera estar compreendido entre 100fF e 200fF.
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2.4.4.4 Efeito da indutiancia das ligacdes do monolito ao circuito exterior

O critério que permite avaliar a condi¢do de estabilidade incondicional de um circuito
resulta da condicdo de que o valor absoluto dos coeficientes de reflexdo nos portos do
circuito seja inferior a unidade, traduzindo a condi¢do de que a energia reflectida pelos
portos do circuito deve ser menor do que a energia incidente. As condigdes anteriores
podem ser expressas em termos dos pardmetros S de um circuito com dois portos pelas

expressoes [25]:

Ir,|<1
|Fs| <1

SpSyuly
1-8,,T,

|1"1|=‘S“+ <1

" S8yl
1-§,I;

<1

|F2| =

S22

(E 29)

em que o significado dos coeficientes de reflexdo I'y, I';, I's e I'y esté ilustrado na Figura

21.

=
A |+ Rede com

Vs dois portos

L

Figura 21 - Coeficientes de reflexio na entrada e na saida para um circuito com dois portos.

As condicdes de estabilidade s3o frequentemente condensadas de forma mais
simplificada pelo factor K - factor de estabilidade de Rollet [26 , 25] - que resulta da
manipulagdo das expressdes (E 29), (com a vantagem de este ser fungdo apenas de
parametros S faceis de medir ou obter por simulacdo) e pelo determinante da matriz de

parametros S, a seguir apresentados:
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K >1
Al <1
(E 30)

1= [Sul” =[] +]Af
2|S12$21|

emque K= e A=S5,5,,-5,5,

Os valores de K ¢ |A| obtidos para uma dada condig¢do especifica de pequeno sinal ndo
sdo garante de estabilidade incondicional do circuito. E necessario ter em conta que, por
exemplo, alteracdes de temperatura podem causar alteragdes nas caracteristicas eléctricas
dos elementos activos; a tolerancia do processo de montagem do mondlito traduz-se uma
gama de valores possiveis para os elementos extrinsecos ao monolito (condutores de
ligacdo e capacidades), potencialmente suficiente para causar instabilidade. K deve pois ser
avaliado numa gama tdo ampla quanto possivel de variaveis de teste que traduzam os
efeitos mencionados, de forma a garantir a estabilidade com uma confortavel margem de

seguranga

Na Figura 19 foram ja incluidos os elementos extrinsecos de ligacdo do mondlito ao
circuito externo. Na analise do circuito o factor de Rollet K obtido por simulacdo para
diferentes valores de indutincia Lbond (considerada de valor idéntico em todos os pontos
da Figura 19 onde se encontra representada) ¢ apresentado na Figura 22 sem (A) e com (B)

os elementos: Rdal, Rda2, Cda e de desacoplamento da etapa de saida.

262 2E4

122 1B 0.4

K Lhond [nH]
03

1E1

Lband [nH]

freq, GH=z

A

Figura 22 — Factor de estabilidade de Rollet em funcio da indutincia das ligacdes do monolito ao
circuito exterior (Ly,uq), Sem (A) e com (B): Rdal, Rda2, Cda e separacio da alimentacido da etapa de
saida.
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A existéncia de um intervalo na curva da Figura 22-A) (correspondente a uma
simplificacdo do circuito da Figura 19 em que K ¢ menor que 1 revela a possibilidade de
ocorréncia de instabilidade numa larga faixa de frequéncia em torno de 10GHz. Uma razao
avancada para a existéncia desta instabilidade tem a ver com um efeito de realimentagdo
para a entrada provocado pelo sinal desenvolvido na indutincia da ligag@o para a tensdo de
alimentacdo. Este efeito ¢ agravado pelo facto de o andar de saida, em consequéncia de ser
uma etapa de baixa impedancia, dar origem a um maior valor de corrente da fonte de
alimentagdo. A indutancia de ligagdo da alimentagdo, comum a todos os andares, actua

assim elemento de acoplamento para o andar de entrada.

Uma primeira medida para reduzir a instabilidade passa entdo por desacoplar o tltimo
andar dos andares anteriores. Uma outra forma de melhorar a estabilidade do circuito ¢
introduzir um filtro RC passa-baixo na alimenta¢@o positiva, em particular na que alimenta
os andares de entrada onde qualquer perturbacdo gerada ¢ amplificada pelos andares
seguintes. Na pratica o efeito do filtro ¢ o de canalizar a energia armazenada pela

indutancia para a massa evitando que esta passe para pontos de sinal.

No circuito apresentado na Figura 19 estas duas medidas de melhoria de desempenho
estdo ja incluidas. O condensador do filtro RC constituido por Rdal e Cda (Rdal = 40hm,
Cda = 5pF) cumpre a fun¢do de desvio da energia para a massa enquanto a resisténcia
Rda2 em série com este condensador (Rda2 = 40Ohm) tem como fungdo reduzir o
coeficiente de qualidade Q do conjunto Lbond em sériec com Cda. Note-se que Rdal em
série com a propria alimentagdo reduz também o factor de qualidade do circuito formado
pela indutancia de ligacdo e o resto do circuito, atenuando a possivel formagao de circuitos
ressonantes com as capacidades parasitas do proprio circuito integrado. Verifica-se por
simulacdo que a sua inclusdo melhora significativamente a estabilidade. A Figura 22-B)
apresenta o factor de estabilidade de Rollet K simulado agora para o circuito amplificador

com os elementos de melhoria da estabilidade descritos.

2.4.4.5 Efeito da indutiancia de bonding do fotodetector

A inclusdo de malhas de compensacdo passivas entre andares sucessivos de um

amplificador, permite alterar a sua fungdo de transferéncia para que esta exiba um
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comportamento do tipo passa-baixo e com aumento da largura de banda. O objectivo é o de
que a capacidade de entrada do andar seguinte seja absorvida pela malha de compensacao
em lugar de actuar como carga do andar anterior. Actuando no dimensionamento da malha
de compensacao, ¢ possivel controlar a caracteristica em frequéncia (amplitude e fase) e

em particular a frequéncia de corte do circuito [27, 28, 29].

A indutincia da ligagdo do mondlito ao fotodetector, considerada como malha de
interligacdo entre dois estdgios, pode deste modo ser aproveitada para melhorar o
desempenho do circuito. Resultados que demonstram a melhoria de desempenho do
receptor pela possibilidade de aumento da largura de banda recorrendo apenas a uma
indutancia em série com o fotodetector sdo apresentados em [30]. Em [31] ¢ apresentado
um amplificador baseado num circuito em cascata mas que incorpora entre as sucessivas
etapas de ganho (constituidas por um tUnico transistor) malhas reactivas numa topologia

muito semelhante ao utilizado em amplificadores distribuidos.

A Figura 23 apresenta o circuito equivalente da etapa de entrada do amplificador, em que
L; ¢ a indutancia de interligacdo entre o fotodetector representado pelo seu modelo
equivalente (fonte de corrente is, capacidade equivalente Cyy € admitancia equivalente G;)
e o amplificador representado pelo circuito equivalente visto no seu porto de entrada

(capacidade equivalente Ca e admitancia equivalente G,).

Ly
! oo ]
ifot é JEfOt ﬁ@»] ! L G2

Figura 23 — Circuito equivalente da malha de entrada do amplificador de transimpedancia. A
indutéincia da ligacao do fotodetector é representada por L,

O circuito da Figura 23 representa uma malha passiva de 3* ordem. O objectivo ¢
maximizar a largura de banda desta malha mantendo tanto quanto possivel a uniformidade
da resposta em amplitude. A funcdo de transferéncia que relaciona a tensdo na admitancia

G, com a corrente ig, ¢ dada por:
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Z(a))—@—L 1
i G c, +C Lc,C
lfot 2 1+S%+82L1Cﬁn+s3#
2 2

(E 31)

em que se considerou G;=0. Considerando as substituicdes dadas pelas expressdes

seguintes [32]:

c. +C C, G
L = m-/‘”—ZA n=— O s = 2
G2 Cfot + CA Cfot + CA
(E 32)
tem-se entdo a expressdo de transferéncia normalizada pela frequéncia w P
1 1
Z\v)=—
( ) G, 1+ jv—mnv’ —jmn(l—n)v3
(E 33)
comv=—==L" A expressdo para a amplitude de Z(w) ¢ dada por [32]:
w—SdB\L:O
|Z(V] = L 2 1 4 2 2,6
G, \/1+(1—2mn)v +mn[mn—2(l—n)]v +(mn) (l—n )V
(E 34)

Para um sistema de terceira ordem com caracteristica de Butterworth e ganho unitario, a

amplitude da resposta em frequéncia ¢ dada por [32, 33]:

1
1+v

M (o) =

6

(E 35)

Comparando (E 34) e (E 35) para que o circuito da Figura 23 exiba resposta em

amplitude com caracteristica de Butterworth é necessario satisfazer as condigoes:
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1-2mn=0 m=2/3
mn—-2(1-n)=0 n=3/4

(E 36)

A caracteristica de Butterworth garante a maxima uniformidade da curva do ganho na
banda de passagem mas a resposta em fase ndo ¢ linear. Isto significa que o atraso de grupo
ndo ¢ constante pelo que o circuito introduz dispersdo no sinal em particular para
frequéncias proximas da frequéncia de corte. Para reduzir a distor¢@o no sinal amplificado,
¢ fundamental ter resposta em fase tdo linear quanto possivel para que a IES causada pela
dispersdo do amplificador ndo contribua para penalizar significativamente a qualidade do
sinal detectado. A imposicdo de uma caracteristica de Bessel ao circuito equivalente da
malha de entrada (Figura 23) garante a maxima linearidade de fase na banda de passagem.
As condi¢des da caracteristica de Bessel sdo obtidas comparando o termo em v da

expressdo (E 33) com a expressao de um filtro passa baixo de 3* ordem de Bessel:

1
B(v)=
») 15+15v+6v° +v°
(E 37)
de onde resultam as condicoes:
1
-n 0 n=0.833
=
LI m=0.48
mn(l1—n)
(E 38)

A Tabela 2 apresenta as expressdes de calculo da indutincia da ligacdo e capacidade do

fotodetector de forma a satisfazer as condi¢Ges anteriores.
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Tipo de resposta da malha Valores 6ptimos
C, =3C,
Butterworth 1= C.Rf ?
1+ 4)°
C. =5C,

Bessel _0.576C,Rf’

(1+4,)

A ~Gm,/Y,(0) C,=Cgs, +Cgd (1+4,)

Tabela 2 — Expressdes para o dimensionamento da induténcia da ligacio ao fotodetector e capacidade
do fotodetector em funciio do tipo de resposta desejado.

As curvas da caracteristica em amplitude e do atraso de grupo para o circuito da Figura
23 obtidas a partir das expressdes da Tabela 2, em que os valores necessarios aos calculos
provém das folhas de caracteristicas do fabricante para as dimensdes dos componentes

indicadas na Figura 12, sdo apresentadas na Figura 24.

402 é 50_ C Butterworth
= ] | O Bessel
E 304 g 40_ & L1=0 Cyoe=336F
O ] 2 30+
D 204 G o]
z E ps u
% 10j O Butterworth © E
= 1 O Bessel 2 104
1 & L1=0 Cfo=336fF ju 1
o+t T 0 o
0 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
Frequéncia (GHz) Frequencia (GHz)

Figura 24 — Amplitude e atraso de grupo de Z(®), na condiciio de caracteristica de Butterworth, de
caracteristica de Bessel e sem considerar a induténcia da ligacao.

A tabela seguinte apresenta os valores numéricos para L1 e Cgy.

Tipo de resposta da malha Valores optimos
C, =336
Butterworth . x
L1=1.626nH
C, =560
Bessel . o
L1=1.561nH
A =439 C,=112fF

Tabela 3 — Valores éptimos da indutincia da ligacio e da capacidade do fotodetector para resposta do
amplificador com caracteristica de Butterworth ou de Bessel.
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A comparagdo das duas caracteristicas da Figura 24 recomenda a adopg¢do da caracteristica
de Butterworth para o amplificador pelas razdes que a seguir se apresentam.

A curva de amplitude para a caracteristica de Butterworth apresenta um valor da
frequéncia de corte (-3dB) que ¢ 60% (3.7GHz) superior a caracteristica de Bessel e 89%
(4.7GHz) superior ao caso em que ndo se considera a indutancia da ligacdo mas mantendo
idéntico valor de capacidade Cgy. Obviamente a variacdo do atraso de grupo para a
caracteristica de Butterworth ¢ superior mas os 20ps de variagdo na banda de passagem sao
toleraveis para sinais NRZ a 10Gbps, para os quais o amplificador foi proposto. Portanto,
neste caso, a penalidade na largura de banda que a caracteristica de Bessel implica ndo ¢

justificada pelo melhor desempenho na resposta em fase.

Um argumento adicional provém das consideragdes sobre o factor de ruido anteriormente
expostas. A seleccdo da caracteristica Butterworth permite aproximar os valores da
capacidade do fotodetector e capacidade de entrada equivalente do circuito para valores de

indutancia L1 proximos (Tabela 3), optimizando o factor de ruido.

2.5 Implementagdao monolitica do amplificador e resultados
experimentais

2.5.1 Mascara do circuito e veiculo de teste

O circuito atras descrito foi implementado e testado experimentalmente. A Figura 25
apresenta a microfotografia do circuito monolitico do amplificador e do suporte projectado
para teste do mesmo, composto por uma caixa metdlica com conectores e a qual foi

aplicado um banho de ouro para evitar a oxidagdo e minimizar a resisténcia eléctrica.

81



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

B

Figura 25 — A) Microfotografia do circuito monolitico fabricado e B) fotografia do suporte de teste com
conectores.

O processo utilizado para o fabrico do circuito monolitico foi o PH15 da United
Monolithic Semiconductors (UMS), cujo comprimento de porta ¢ 135nm e com f# proximo
de 100GHz. O mondlito encontra-se no centro da caixa, suportado mecanicamente por cola
epoxy electricamente boa condutora que simultaneamente estabelece contacto de massa
entre a caixa e a superficie inferior metalizada do monolito. As ligagdes de sinal visiveis na
direcgdo dos conectores (do tipo K - adequados para sinais com frequéncia até 40GHz) sdo
linhas de transmissdo, com impedancia caracteristica de valor 500hm sobre substrato
adequado para microondas Rogers 5880 (g=2.20, tand=9x10" a 10GHz). A poténcia total
dissipada pelo circuito ¢ 280mW.

2.5.2 Consideragdes sobre o projecto da mascara e veiculo de teste

As simulagdes de desempenho do circuito devem ser feitas tendo em conta, numa fase
tdo preliminar quanto possivel, aspectos da implementagdo do circuito monolitico final.
Em circuitos para microondas nos quais a dimensao fisica das interligacdes ¢ comparavel
com o comprimento de onda dos sinais propagados, as interligacdes entre os componentes
podem apresentar caracteristicas eléctricas proximas das dos proprios componentes que
interligam. Para além disso a dimensdo da implementacdo fisica dos componentes no
circuito monolitico pode, ela propria, ser comparavel ao comprimento de onda dos sinais
aos quais estes estdo sujeitos. Nessa situacdo, ¢ necessario o recurso a modelos
concentrados mais complexos ou, melhor ainda, a modelos distribuidos para descrever com

exactiddo o comportamento em frequéncia. Os elementos de interligacdo sdo
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caracterizados em funcdo das dimensoes fisicas e de pardmetros do meio em que sdo

construidos. No simulador foram modelados como linhas de transmissdo micro-fita.

A edi¢@o da mascara do circuito faz-se de duas etapas. Uma primeira etapa consiste em,
apos terminado o projecto e analise do circuito concentrado tal como apresentado na
Figura 17 de forma a cumprir as especificagcdes desejadas, elaborar uma primeira versao da
mascara do circuito. Para tal foram utilizadas bibliotecas com representagdes escalonaveis
de todos os componentes (incluindo linhas de interligacdo, pads e vias) disponibilizadas
pelo fabricante, aos quais estdo associados modelos eléctricos. Esses modelos permitem
por sua vez editar um novo esquematico mais complexo mas mais representativo do
desempenho eléctrico esperado para o circuito fisico.

A segunda etapa do projecto, consistiu de sucessivas iteragdes de edigdo/simulacdo entre
este esquematico mais complexo e a correspondente mascara por forma a garantir o
cumprimento das especificagdes iniciais ou, alternativamente, uma reformulacdo da
topologia inicialmente proposta por forma a conjugar as especificagdes do circuito com as
imposicdes da tecnologia e de projecto da méscara. A mascara optimizada que serviu de

base ao fabrico do circuito ¢ apresentada em detalhe na Figura 26.

1310.000 um

EMD

wi ZyZ° 3301

Figura 26 — Mascara final do circuito do amplificador de transimpedancia para 10Gb/s, denominado
TZA10G1200. VDD1, VDD?2 e VEE sao pontos de aplicaciio de tensdes de alimentagio, IN e OUT sio
os terminais de entrada e saida de sinal, respectivamente.
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Esta mascara (Figura 26) tem algumas particularidades que ¢ relevante salientar. A
indutancia equivalente da ligacdo do terminal de entrada (assinalado na Figura 26 por
“IN”) ao primeiro transistor estd em série com a da ligacdo entre o circuito monolitico e o
fotodetector atras analisada pelo que, para a sua minimizagao, foi implementada na forma
de uma pista metalica larga. As ligagdes que conduzem ao terminal de alimentagdo positiva
(assinalado na Figura 26 por Vddl) devem de igual modo ter uma indutincia equivalente
reduzida de forma a prevenir a degradacdo da estabilidade do circuito, como também foi ja
abordado. Também deve ser minimizada a indutancia equivalente resultante das ligacdes
em série com a malha de realimentacdo ja que esta causa desvio de fase na malha na malha
de realimentacdo com a consequente degradagdo da margem de fase da primeira etapa de
transimpedancia do circuito. Para frequéncias mais elevadas o proprio tempo de
propagacao na malha deve ser tido em consideracdo pelo que a dimensdo fisica desta ¢

minimizada.

De referir que mesmo elementos cuja influéncia no comportamento do circuito pela sua
reduzida dimensao poderia ser a partida desprezavel, como € o caso das ligacdes metalicas
entre as duas superficies superior e inferior do monolito (vias), sdo modelados e tidos em
conta pelo simulador. Também uma pequena capacidade para a massa de valor entre S0fF
e 100fF foi considerada nos extremos da ligacdo por fio condutor entre o circuito externo e
o monolito por forma a modelizar a capacidade para a massa desta ligacdo e o efeito
capacitivo de franja no extremo das linhas de transmissdo do veiculo de teste as quais o
circuito vai ligar. Verificou-se por simulagdo que todos estes elementos parasitas t€ém
influéncia ndo negligenciavel no desempenho do circuito.

Factores da tecnologia que adicionalmente condicionaram a disposi¢do dos componentes
foram a idéntica orientacdo dos transistores por questdes de processo de fabrico, o
posicionamento dos portos de entrada/saida no sentido de prever a possibilidade de um
teste prévio de funcionamento do circuito na fabrica utilizando pontas de prova apropriadas

e ainda questoes de dimensdes e distancias minimas entre camadas.
Na altura da montagem do circuito monolitico no suporte de teste nao se dispunha de um

fotodetector adequado que pudesse ser montado sobre o mesmo suporte e ligado por fio

condutor ao amplificador.
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Desvios quer no processo de fabrico do monolito quer no processo de montagem deste e
do fotodetector no veiculo de teste ndo permitem prever com exactiddo os valores dos
elementos da Figura 23. A caracterizagdo experimental foi assim realizada por medida
parametros S referidos a impedancia standard, pelo que a capacidade equivalente na
entrada do circuito era inferior a considerada anteriormente para os calculos do tipo de
resposta Butterworth ou Bessel. Esta foi também a caracterizagdo na bolacha de GaAs
onde foram produzidos (on-wafer) previamente ao processo de separacdo dos circuitos
monoliticos individuais (dicing), fornecida pelo fabricante para varios monolitos do

circuito produzidos.

O circuito montado no suporte de teste com uma ligagdo por fio condutor a linha
microfita do suporte apresenta um valor de indutancia (Lbond) inferior ao valor dptimo
para resposta Butterworth apresentado na Tabela 3, mas que permite a caracterizagdo

mesmo com reduzido valor de capacidade.

As curvas seguintes obtidas por simulacdo do circuito da Figura 19, mostram a
dependéncia da amplitude do ganho de transimpedancia com a frequéncia para varios

valores de Lbond e de capacidade do fotodetector (para 100 e 150fF).

[viA] 2000 [viA] 2000
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Figura 27 — Amplitude do ganho de transimpedincia em fun¢io da frequéncia para varios valores da
indutincia entre o monolito e o fotodetector, para dois valores de capacidade do fotodetector Cq,,.

Nas condig¢des das curvas da Figura 27, um valor considerado adequado para a indutancia

da ligacdo seria proximo de 1nH.
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As ligagdes por fio condutor entre o mondlito e o circuito externo, sendo componentes
fortemente dependentes do processo de montagem, sdo especialmente criticas pela
dificuldade em prever as suas caracteristicas com exactiddo. Admitindo que a ligacdo entre
o fotodetector e o monolito seja realizada com um condutor circular em ouro de didmetro
aproximado 25um, o valor de indutancia tipicamente esperado ¢ de 0.87 a 1nH por mm de

comprimento [34 ].

2.5.3 Resposta em frequéncia e no dominio do tempo

O reduzido nimero de tensdes de alimentacdo e portos de sinal do circuito bem como o
cuidado na disposi¢ao das respectivas areas de contacto (pads) na mascara permitiu, como
referido, a caracterizacdo na fabrica por parametros S de cada um dos 80 monolitos
produzidos. Essa informacdo ¢ fundamental ja que permite obter informagdo valida para
aferir a reprodutibilidade do circuito tendo em conta as decisoes tomadas relativamente a
topologia adoptada, dimensionamento, polarizacdes e projecto da mascara, face as

inevitaveis tolerancias do processo de fabrico.

Na Figura 28 apresentam-se curvas de parametros S medidos pela fabrica para 80
circuitos monoliticos ainda na bolacha (legenda: * Medido “on-wafer”), medidos no
laboratério para um circuito montado em um suporte metalico com conectores (legenda: --
Medido “packaged”) ver Figura 25-B), e obtidos por simula¢do (legenda: - Simulagdo)

considerando o modelo do circuito eléctrico equivalente extraido da mascara.
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Figura 28 — Parametros S: medidos para 80 circuitos monoliticos ainda na bolacha (legenda “Medido
on-wafer”); medidos para um circuito montado em um suporte metalico com conectores (legenda
“Medido packaged”); obtidos por simulagio considerando o modelo do circuito extraido da mascara
(legenda “Simulacio”).

As curvas apresentadas na figura anterior, sendo parametros S medidos entre portos de
impedancia normalizada ndo contemplam o caso do porto de entrada carregado com a
capacidade equivalente do fotodetector. O pico de sobrelevagdo (overshoot) observado
para |S;i| resulta assim da aproximacdo da frequéncia do polo da malha de entrada do
circuito da dos restantes polos do circuito em malha aberta. Como discutido anteriormente
a sobrelevacdo na amplitude tem como consequéncia a variagdo do atraso de grupo com a

frequéncia o que causa dispersao no sinal amplificado.

A Figura 29 apresenta diagramas de olho do sinal obtidos para o caso de teste do

amplificador com um sinal constituido por sequéncias binarias pseudo-aleatorias (PRBS),
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com comprimento de sequéncia 2*'-1 ¢ com um débito de 10Gb/s. O diagrama de olho A
refere-se ao sinal antes de passar por um atenuador de 20dB ligado em série com a entrada,
tendo este sido incluido de forma a reduzir a amplitude de sinal e atenuar o sinal reflectido

no porto de entrada. O diagrama de olho B refere-se ao sinal na saida do amplificador.

20mVidiv. | gt R |

&

20ps/div

Figura 29 — Diagramas de olho experimentais obtidos para um sinal PRBS 2".1a 10Gbps: A - sinal
antes de um atenuador de 20dB em série com a entrada do circuito, B sinal na saida do amplificador.

Claramente o diagrama de olho na saida exibe alguma sobrelevagdo no nivel do sinal mas
vem fundamentalmente degradado por um efeito de IES resultante da dispersdo. Muito
embora o maximo do pico de sobrelevagdo ocorra proximo dos 15GHz, a ndo-linearidade
da fase ¢ suficiente para causar alargamento, em particular dos impulsos correspondentes a
bits isolados (...010...101...) que condicionam a abertura do diagrama de olho no
intervalo optimo de amostragem. E de esperar que a inclusio de uma capacidade na
entrada (a capacidade do fotodetector) que posicione o polo dominante a uma frequéncia

mais baixa, afastada dos restantes, atenue este problema.

A curva de |Syj| revela que a entrada exibe boa adaptacdo a uma fonte de sinal com
impedancia normalizada 500hm. Certos fotodetectores apresentam um porto de saida de
sinal eléctrico na forma de uma linha de transmissdo co-planar com impedancia
caracteristica normalizada 500hm (por exemplo o PDCS32T do fabricante Optospeed®),
pelo que a caracteristica de boa adaptacao na entrada serd neste caso importante para evitar

reflexdes que degradam o sinal.
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A curva de |Sy;| no caso das medidas efectuadas pela fabrica nos circuitos on-wafer
revela alguma degradacdo na adaptacdo de saida, mas no caso da medida do protdtipo no
suporte com conector (“packaged”) a adaptacdo € bastante boa (|S;,/<-10dB). Os picos de
ressonancia entre a indutincia da ligacdo por fio condutor ao circuito externo e a
capacidade equivalente na saida, amortecidos pelo baixo valor de Ry, mantém a

impedancia de saida préxima dos 500hm na banda de interesse.

2.6 Amplificador pos-detecgcao para débito de 10Gbps em
Tecnologia Monolitica de Microondas (MMIC) e com Controlo
Automatico de Ganho (CAG)

2.6.1 Introducao

O amplificador apresentado anteriormente ¢ um componente essencial em sistemas de
comunicagdo opticos, ¢ ilustra como o projecto de circuitos para microondas englobando
os elementos parasitas conduz a bons resultados. No entanto em termos praticos sdo varias
as razdes que levam a haver necessidade de incluir no bloco inicial de amplificacdo de
sinal do receptor, imediatamente apds o transdutor de conversdo de sinal (seja ele uma
antena, um fotodetector ou outro), a funcionalidade de controlo automatico do ganho

(CAG).

Essa necessidade pode ser consequéncia de fenomenos de atenuagdo varidvel no canal
(motivados por exemplo pela seleccio de um diferente percurso optico pelo bloco
ROADM) ou alteracdo da poténcia oOptica do canal (em resultado por exemplo de
fenomenos transitorios caracteristicos dos amplificadores opticos). Estes resultam num
sinal detectado com gama dinamica variavel tal que pode, em casos extremos, levar desde
a perda de informagdo por degradacdo excessiva da relagdo sinal-ruido (RSR) na entrada a

saturagdo eléctrica no circuito do receptor [35, 36].

Nos receptores opticos a necessidade de actuar no ganho do bloco amplificador pos-
deteccdo resulta da necessidade de optimizar a sensibilidade por forma a ndo degradar a
RSR do receptor sem no entanto comprometer a sua gama dindmica, para que este se
mantenha funcional independentemente de alteracdes da poténcia Optica na sua entrada.

Tais alteracdes podem ainda ocorrer em fungdo da utilizagdo do receptor em sistemas
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opticos com diferente distancia de propagacgdo [37], resultante por exemplo de comutagdo

de percurso em redes puramente opticas (all-optical), como foi ja referido.

O ganho do receptor pode ser actuado de duas formas: ou por intermédio de uma
estratégia de controlo automatico do ganho — CAG, podendo o ganho ser alterado de forma
continua [37] ou discreta [38]; ou por intermédio de uma etapa amplificadora nao-linear
limitadora [17, 39]. Embora a utilizagdo da etapa ndo-linear se afigure a partida mais
simples, no &mbito mais geral do trabalho desenvolvido nesta tese que inclui a utilizagdo
de filtros eléctricos analdgicos para compensacao da dispersdo cromatica, sera desejavel a

utilizagdo de amplificadores com caracteristica linear.

Esta sub-sec¢do do capitulo 2 pretende propor alteragcdes ao amplificador implementado e
descrito nas secgdes anteriores de forma a, mantendo o circuito (ja testado) tdo inalterado
quanto possivel, incluir adicionalmente a possibilidade de controlo automatico do ganho.
No contexto do trabalho desenvolvido nesta tese ndo foi prevista a implementacdo em
prototipo deste circuito pelo que ndo foi atingida a fase de produ¢do da mascara do mesmo.
A seguir apresentam-se alguns resultados de simulacdo obtidos com vista a fundamentar as

alteracdes propostas.

2.6.2 Configuracao proposta e analise de sinal

A configuragdo proposta para o amplificador com o bloco de controlo do ganho ¢

apresentada na Figura 30.
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Componente | Dimensdo | Unidade Componente | Valor Unidade
Tl 1 x10 Nxum T14 1 x40 Nxpm
T2 2 x 30 Nxpm Rfb 350 Ohm
T3 1 x 20 Nxpum Cfb 1 pF
T4 2 %30 Nxpum Cagc 20 pF
T5 2 x40 Nxpum Ragc 5000 Ohm
T6 1 x20 Nxpm R1 300 Ohm
T7 1 x15 Nxpm R2 450 Ohm
T8 1 x15 Nxpm Dl1...D4 10 x 15 | Nxum

Figura 30 — Esquema do circuito do amplificador de transimpedancia com malha adicional de controlo
do ganho; dimensdes e valores dos componentes.

O nucleo do amplificador (T9...T16) mantém a estrutura e os valores dos componentes da
configuragdo ja anteriormente analisada. O transistor T7 em paralelo com a resisténcia de
realimentacdo Rfb esta polarizado na regido triodo (Vds < 0.5V). Nesse caso, considerando

a expansdo do termo fanh da expressdo (E 2) em série vem:

INUAAEY A (1+/1qu)[an? __(O‘I;dv) J

~ p\V. ( ) AaV, |Vdsz0
(E 39)

a qual mostra que a condutancia /;/V; tem uma dependéncia quadratica com V. Esta

dependéncia traduz-se num ‘“ganho” da malha de controlo de ganho ja que o valor da
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transimpedancia do primeiro estagio ¢ directamente proporcional a Rf. A Figura 31
apresenta a curva da resisténcia equivalente dreno-fonte em funcdo da tensdo porta-fonte
obtida por simulag@o para um transistor com as mesmas dimensdes de T7 na configuragao

fonte-comum.

2E4
Rds 1E4—

(Ohm)

1E3—

1E2—

o'l-
60"

Figura 31 — Dependéncia da resisténcia equivalente dreno-fonte obtida por simulacio, para um
transistor na configuraciio fonte-comum com largura de porta 15 um e polarizado com Vds=0.15V.

T7 funciona assim como uma impedancia varidvel cujo valor ¢ controlado pela tensdo
aplicada na sua porta. A sua largura ¢ reduzida para que o valor das capacidades parasitas

seja muito pequeno ¢ a impedancia equivalente dreno-fonte seja dominada pela parte real.

Verifica-se que no limiar da largura de banda do amplificador a amplitude da fun¢do de
transferéncia exibe sobrelevagdo, que se torna mais pronunciada a medida que a corrente
de entrada aumenta. O aumento da corrente de entrada causa a reducdo da condutincia
equivalente da malha de realimentagdo, o que faz com que o polo dominante na entrada se
aproxime dos demais poélos a frequéncias mais elevadas. Adicionalmente a inclusdo de um
circuito reactivo formado pelas capacidades inerentes a T7 (e TS8) introduz atrasos
adicionais na malha de realimentacdo (tanto mais relevantes quanto maior for a corrente
em T7 face a Rf) contribuindo para deteriorar a margem de fase do andar de entrada. Isto
tem como consequéncia o aumento da sobrelevacdo na amplitude da resposta em
frequéncia do circuito. Este efeito, mais relevante no extremo da banda, soma-se ao efeito
resultante do pdlo de entrada atras descrito. T8 em série com Cfb tem como fungdo actuar

como elemento de compensagdo na malha de realimentagdo. O circuito RC série formado
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pela condutancia dreno-fonte de T8 e por Cfb introduz um zero na malha de realimentagio
a frequéncia:

_ GeQ(Ts)

e

(0]

(E 40)

em que Cf representa a capacidade Cfb em série com a capacidade equivalente da malha
de transimpedancia. O cancelamento polo-zero dai resultante mantém a amplitude do pico
de sobrelevagdo dentro do razoavel independentemente da amplitude da corrente de
entrada. A Figura 32 ilustra a dependéncia da amplitude da fungdo de transferéncia do

amplificador de transimpedancia com CAG em fungdo da corrente de entrada.

|50%S21/(1+S11)] 65
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Figura 32 — Amplitude da funcéio de transferéncia do amplificador de transimpedéancia, simulagio em
funcio da corrente de entrada I;,,.

Apesar de a inclusio da malha de controlo de ganho na primeira etapa de
transimpedancia reduzir o ganho do amplificador, verifica-se que a gama dinadmica ¢
afectada pela saturacdo rapida da etapa de saida para valores de corrente de entrada
proximos de 0.5mA. Para aumentar a gama dindmica, aproveita-se o sinal de controlo de
ganho para actuar na polarizagdo desta ultima etapa com a inclusdo do transistor T14,

como a Figura 33 demonstra.
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Figura 33 — Evolucio da tensio de controlo da malha de AGC e tensdo DC na saida do amplificador,
resultados de simulacio em funciio da corrente de entrada Iy,,.

A curva V,g(Ify) anterior mostra que a inclusdo do circuito de controlo de ganho permite
uma gama de valores de corrente de entrada desde proximo de 300pA até um valor de
corrente proximo dos 3mA. O fotodetector esta polarizado de tal forma que, para uma
corrente de entrada de 3mA e ganho esperado de 50dBOhm, se tem na saida um sinal em
tensdo proximo de 1V que se soma ao valor DC de polarizagdo nesse ponto. A malha de
CAG permite ainda assim manter a etapa de saida na zona linear. A etapa amplificadora
constituida pelos transistores T1 a T6 permite gerar o sinal adequado ao controlo da malha

de CAG.

O circuito integrador formado por Ragc e Cage determina a constante de tempo associada
a alteracdo da tens@o de controlo da malha de CAG, por forma a que esta seja funcdo do
valor médio da poténcia optica do sinal de entrada e ndo do sinal propriamente dito. Neste
amplificador ¢ proposto o valor de 100ns para esta constante de tempo, o valor de 120ns ¢
sugerido na literatura [37], mas numa versdo protdtipo do circuito seria vantajoso
disponibilizar no mondlito um terminal de acesso a tensdo Vagc por forma a alterar este
valor. Tal permitiria quer monitorar a tensdo de controlo Vagc proporcional a poténcia
optica média incidente no receptor e que poderia ser Util em etapas posteriores do receptor,
quer aumentar a constante de tempo associada a Vagc pela inclusdo de capacidade

adicional em paralelo com Cagc.

2.6.3 Analise de ruido

A inclusdo da malha de AGC na etapa de transimpedéncia, significa que havera

contribui¢cdes adicionais para o ruido equivalente na entrada do receptor, que provém
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fundamentalmente de T7. O modelo de ruido da nova etapa de transimpedancia ¢

apresentado na Figura 34.

Figura 34 — Circuito equivalente do andar de entrada de transimpedéncia do circuito com CAG com
as fontes de corrente equivalente de ruido assinaladas.

Recorrendo as transformadas de Blakesley o circuito pode ser representado com as fontes
de corrente equivalente de ruido concentradas na entrada. A densidade espectral de
corrente de ruido equivalente na entrada causada pelo andar de transimpedéancia do

amplificador ¢ agora aproximada pela contribuicdo de ruido térmico de Rfb, T7 e T8:

Neq zNSfm +NTRﬂ; +N'r7 +NTrg

(E 41)

Por simulagdo foi feito um estudo da evolugdo da corrente de ruido equivalente do
amplificador referida a entrada em funcdo da amplitude da corrente de sinal na entrada

(corrente do fotodetector — Ify) cujo resultado ¢ apresentado na Figura 35.
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Figura 35 — Evolucio da corrente de ruido equivalente na entrada em funcio da corrente de entrada
do fotodetector, It obtida por simulacdo do circuito da Figura 30.

A analise do grafico da Figura 35 mostra que, apesar do aumento de um factor de 10 no
valor da corrente de sinal de entrada, o valor de corrente de ruido equivalente na entrada
aumenta apenas de um factor de 2. A corrente de ruido equivalente na entrada aumenta
rapidamente quando a corrente do fotodetector ¢ superior a 0.35mA altura em que T7
comeca a limitar o ganho da etapa de transimpedancia e o valor da resisténcia dreno-source
deste transistor se aproxima do valor de Rfb. A medida que a malha de realimentagio entra
numa zona de “saturagdo” da variacdo da resisténcia dreno-source de T7 para um valor de
corrente de entrada proximo de 1mA, a corrente de ruido equivalente na entrada tende

também a sofrer menor aumento.
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2.7 Conclusoées

Este capitulo abordou o desenvolvimento de um amplificador de transimpedancia
adequado para constituir o primeiro bloco de amplificacdo de sinal imediatamente apos a
detecg¢do, em receptores para sistemas de comunicagdo por fibra Optica com débito de
10Gb/s. No entanto o ambito dos aspectos abordados no capitulo ndo ¢ restrito ao
amplificador especifico projectado para 10Gb/s, mas aborda adicionalmente aspectos
genéricos relevantes para circuitos amplificadores e para circuitos para microondas de uma

forma geral.

Neste capitulo foram referidos inicialmente aspectos do dominio da tecnologia utilizada,
por se tratar de uma tecnologia especifica para microondas em GaAs, com particularidades
dos dispositivos activos (transistores pHEMT) que permitem obter desempenho
optimizado para frequéncias proximas da frequéncia de transi¢do dos transistores. O
modelo equivalente do transistor pHEMT apresentado ¢ relativamente simples mas

suficiente para as aplicagdes no a&mbito deste trabalho.

Foram apresentadas e discutidas topologias alternativas para amplificadores poOs-
detecgdo, especificamente a topologia de alta/baixa impedancia e a de transimpedancia. A
configuragdo de transimpedancia apresenta o melhor compromisso ganho/LB versus ruido,

tendo sido a seleccionada para implementacdo do amplificador proposto.

A analise detalhada da configuragdo de transimpedancia permitiu concluir que o pélo
dominante para este tipo de circuitos devera ser o polo associado a capacidade de entrada,
fortemente dominada pela capacidade do fotodetector. Mais ainda, esta capacidade tem
também forte influéncia na caracteristica de ruido do circuito tendo-se concluido que o
ruido do bloco amplificador e fotodetector serd minimizado se a capacidade deste ltimo
for igual & capacidade equivalente de entrada do amplificador. O circuito projectado
permite valores de capacidade equivalente na entrada superiores a 200fF para sinal com

débito de 10Gb/s.

Um ponto que foi focado com particular detalhe foi a influéncia das ligagdes entre o

circuito monolitico e o circuito externo. No projecto de um circuito que tenha como
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objectivos a reprodutibilidade e fiabilidade ¢ essencial considerar os efeitos destas
interligacdes como condicionantes do desempenho do mesmo.

Verificou-se que mesmo pequenos valores de indutancia em resultado dessas ligacoes
podem condicionar fortemente o desempenho do circuito. Foi demonstrado que uma
indutancia de valor 400pH no terminal de alimentagdo do circuito pode ser suficiente para
criar um ponto de realimentacdo que torna o circuito instavel. Para eliminar esta
possibilidade foi sugerido desacoplar os terminais de alimentacdo entre etapas criticas do
circuito; esta recomendagdo ¢ aplicavel na implementagdo de outros circuitos de

microondas nos quais coexistam etapas de ganho e etapas de poténcia muito proximas.

Outro ponto alvo de estudo foi o efeito da indutincia do fio condutor de ligagdo do
fotodetector ao circuito monolitico. Esta ¢ particularmente critica por condicionar em
particular o comportamento do amplificador quando este ¢ um sub-bloco de receptores em
sistemas opticos de muito alto débito nos quais se pretende transmissdo de informacao com
muito baixa probabilidade de erro (PE). Nesta aplicagdo com sinais de banda larga, o tipo
de resposta em fase tem de ser objecto de particular atengdo ja que pode ser causa de
distor¢do do formato do sinal amplificado, suficiente para que ndo sejam atingidos os
reduzidos valores de PE desejados. Neste ambito foram apresentadas as condi¢des tais que,
para um valor da capacidade do fotodetector conhecido, se possa dimensionar o valor da

indutancia de entrada para que a resposta em frequéncia exiba maxima linearidade de fase.

O presente capitulo apresenta ainda resultados experimentais de caracterizagdo de um
prototipo que foi montado num suporte de teste no Instituto de Telecomunicagdes de
Aveiro bem como resultados experimentais obtidos na fabrica para varias dezenas de
circuitos ndo montados (“on-wafer”). Estes sdo comparados com resultados de simulagao.
A oportunidade que se materializou de obter resultados de caracterizagdo experimental
“on-wafer” para um numero relativamente elevado de prototipos (considerando que se
tratou de um projecto de base académica) permitiu a analise de desempenho tendo em
conta a inevitavel tolerancia do processo de fabrico. O conjunto de resultados mostra uma
razoavel coeréncia de desempenho entre diferentes prototipos e razoavel proximidade com
os resultados obtidos por simulagdo, o que traduz a robustez do circuito projectado. A

comparagdo com as caracteristicas obtidas para um protétipo montado num suporte de teste
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com os resultados de simulacdo permite concluir da elevada maturidade do processo de
fabrico, dos modelos utilizados e também da maturidade e do competéncia do processo de
montagem deste tipo de circuitos de microondas que foi possivel atingir no Instituto de

Telecomunicagdes de Aveiro.

Finalmente ainda neste capitulo, foi proposto um amplificador de transimpedancia com
controlo automatico de ganho para sistemas a 10Gb/s, o qual permite aumentar a
flexibilidade do receptor por forma a que este possa ser empregue em sistemas Opticos, nos
quais sdo expectaveis variacdes rapidas de poténcia média no sinal incidente no
fotodetector. A topologia proposta teve como base o circuito de transimpedancia
implementado. No entanto, como ndo houve oportunidade de prosseguir para a fase de
implementagdo fisica, a analise do circuito foi resumida tendo sido focadas apenas as
caracteristicas mais relevantes que a inclusdo de controlo automatico de ganho permitiria

oferecer.
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3 Circuitos eléctricos activos para compensacao da
dispersao em sistemas de comunicagao por fibra
Optica

3.1 Comentario introdutorio

No capitulo 1 foi apresentada a topologia de um transceiver para sistemas Opticos de
muito alto débito bindrio desenvolvido no contexto do projecto THE MOST, no qual foi
proposta a inclusdo de blocos eléctricos compensadores da distor¢do do sinal optico
recebido. Dois débitos distintos foram considerados 10Gbps e 40Gbps. Isto esteve na base
do estudo, projecto e implementa¢do de dois compensadores distintos, optimizados para

cada um dos débitos mencionados, e que serdo apresentados neste capitulo.

O bloco compensador eléctrico podera situar-se imediatamente a seguir ao bloco
amplificador apresentado no capitulo 2. Esta configuragdo permite que o bloco
compensador disponha de sinal na sua entrada com amplitude razodvel e melhora a figura

de ruido do sistema.

Neste capitulo serdo apresentados os dois compensadores desenvolvidos para débitos de
10Gbps e 40Gbps os quais, no dmbito do projecto THE MOST, atingiram a fase de
prototipo. Assim, serdo discutidos detalhes de projecto e apresentados resultados de

caracterizag¢do experimental dos prototipos montados em suporte de teste adequado.

3.2 Introducgdao histérica — necessidade de compensadores

A inclusdo de malhas de compensagdo, como forma de melhorar a resposta transitoria de
um sistema € um topico tradicional na electronica e em particular na electronica aplicada a
area das telecomunica¢des. Uma discussdo sobre filtros adaptativos e algoritmos de
optimizacao pode ser encontrada em [40]. No passado, muito esforco foi feito nesta area no
sentido de melhorar as caracteristicas de transmissdo de canais eléctricos, desde sistemas
telegraficos, pares de condutores em sistemas telefonicos e mesmo cabos coaxiais [41, 42].

Em todos estes casos o problema colocava-se de forma premente quando a capacidade dos
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canais se tornava insuficiente para dar resposta as necessidades de transporte de

informacdo que deles eram exigidas.

Com a crescente substituicdo dos canais eléctricos por canais opticos, o problema foi
temporariamente adiado ja que a capacidade do canal optico ¢ substancialmente superior &
dos melhores canais eléctricos e mais do que suficiente para as necessidades de transporte
de informagdo das décadas de 80 e inicio da década de 90. O problema colocou-se no
entanto de novo em finais da década de 90 quando a tecnologia na area da electronica
evoluiu de tal forma que permitiu a transmissdo de informagdo mono canal com débitos tdo
elevados (10Gbps e superior) que, para as distancias cobertas por ligacdes Opticas longas
(long-haul), a dispersdo acumulada e ndo compensada era suficiente para causar IES

significativa no sinal detectado.

Os dois fenémenos, principais responsaveis pela distor¢do de sinal em sistemas de alto
débito, sdo a dispersdo cromatica ndo compensada opticamente (residual) e a dispersdo de
polarizacdo. Para além destes, fendmenos ndo-lineares e fendmenos resultantes de
modulagdo cruzada de fase em sistemas com mais de um canal contribuem para limitar a
maxima distdncia de transmissdo. Os compensadores abordados neste capitulo, foram
projectados tendo como objectivo precisamente a compensagdo da distor¢ao resultante dos

dois tipos de dispersdo: cromatica e de polarizacao.

E possivel, antes da etapa de detecgdo (ainda no dominio dptico), compensar a dispersao
cromatica ¢ mesmo a dispersdo de polarizagdo. Este tipo de compensadores foram os
inicialmente propostos e usados em ligagdes de longo alcance e alto débito, nos quais a
rentabilidade do servigo era suficiente para compensar os elevados custos dos
compensadores Opticos. Este tipo de compensadores apresenta para além do custo outras
desvantagens funcionais, nomeadamente as perdas de insercdo que introduzem
(contribuindo para degradar a RSRO), a dimensao fisica e o facto de serem projectados
para compensar um fenémeno especifico (por exemplo a dispersdo de polarizacdo) e ndo
para optimizar a qualidade do sinal detectado tal como os compensadores abordados neste
trabalho. Sdo, no entanto, ainda predominantes nos sistemas de comunicagdes Opticos

actuais.
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Foram entdo propostos compensadores eléctricos passivos com recurso a guias de
microondas [43]. No final dos anos 90 surgiu a disponibilidade comercial de varios
processos de fabrico de circuitos integrados com caracteristicas adequadas para projectar
circuitos integrados que permitam realizar processamento analdgico de sinal eléctrico com
componentes espectrais na zona de microondas. Tais processos baseados em
semicondutores GaAs ou SiGe permitem projectar circuitos capazes de processar sinais
com débito superior a 40Gbps [44]. A utilizagdo de compensadores realizados em
tecnologia monolitica integrada apresenta todas as vantagens bem conhecidas resultantes
da integracdo de circuitos, ¢ adicionalmente no caso particular dos sistemas opticos, as
vantagens de ndo causar degradacdo da RSRO, possibilidade de ajuste da funcdo de
transferéncia no caso dos compensadores, baixo consumo e dimensdo reduzida. Para além
disso apresenta custo potencialmente muito baixo em resultado do factor economia de

escala, tal como se verifica para outros componentes baseados em circuitos integrados.

O compensador a incluir nos receptores para sistemas de comunicagdo por fibra optica,
tal como os abordados neste trabalho, devera ter a capacidade de sintetizar fungdes de
transferéncia com caracteristicas em amplitude e fase ajustaveis, por forma a mitigar
simultaneamente a distor¢do com origem na dispersdo cromatica e na dispersdo de
polarizacdo. Neste capitulo serda abordado o projecto de compensadores eléctricos

ajustaveis na forma de filtros activos do tipo RIF.

3.3 Malhas de equalizacao passivas

A teoria da equalizacdo comegou com a teoria de filtros passivos. Na teoria de filtros
passivos sdo descritas malhas passivas com as quais é possivel projectar filtros do tipo
passa-tudo, isto é, filtros cuja funcdo de transferéncia em amplitude é idealmente unitaria.
Uma malha do tipo passa-tudo estavel caracteriza-se por uma funcdo de transferéncia em
que a um ou mais polos a esquerda do plano s correspondem idéntico nimero de zeros em
posicdes simétricas em relagdo ao eixo imaginario. A amplitude ¢ assim idealmente
constante na frequéncia, mas a fase ndo. A Figura 36 representa o circuito de uma sec¢ao

elementar de um filtro passa-tudo, com impedancia constante.
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Figura 36 — Sec¢do elementar de primeira ordem de um filtro passivo passa-tudo. R, representa a
resisténcia da malha (constante) e m é o factor de acoplamento entre as duas indutincias.

Filtros de ordem superior podem ser realizados a custa da cascata de sec¢des de primeira
ordem. A caracteristica de fase do filtro da figura anterior ¢ conseguida a custa do
acoplamento entre as duas sec¢des da indutidncia. No limite inferior de frequéncia, a
impedancia de L ¢é baixa e a de C ¢ alta, pelo que a diferenca de fase entre a entrada e a
saida € pequena. No limite superior de frequéncia, a impedancia de C ¢ baixa e o sinal
aplicado na primeira sec¢do da indutincia ¢ acoplado para a segunda (considerando o
factor de acoplamento m) mas com fase w rad em relag@o ao sinal na entrada, em resultado

da orientacdo das indutancias. Os valores dos componentes L e C s@o dados por [45]:

R
L=—" C= 2

20, oR,

(E 42)
de onde resulta que a fungdo de transferéncia do circuito ¢ dada por:
H (@)= ~22
jo+o,

(E 43)

em que o sinal resulta do tipo de acoplamento entre as duas indutancias. A Figura 37

apresenta o mapa de polos e zeros e o atraso de grupo para a expressao (E 43).
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Figura 37 — A) mapa de polos e zeros e B) atraso de grupo para a expressio (E 43). Como exemplo
considerou-se o filtro dimensionado para uma frequéncia de 10GHz.

Este tipo de filtro pode ser empregue como segundo estagio com a finalidade de
compensar a resposta em fase de um primeiro estagio cuja fun¢do de transferéncia em
amplitude ¢é a fungdo alvo (como por exemplo filtros passa-baixo de tipos que ndo Bessel).
Comparando a curva do atraso de grupo da Figura 37 — B com a da Figura 24-B para o
caso do filtro com resposta do tipo Butterworth, verifica-se de facto a possibilidade de
compensar a variagdo de atraso de grupo na banda de interesse incluindo a malha de
primeira ordem da Figura 36 em série com o amplificador (soma das curvas do atraso de
grupo). A optimizacdo da colocagdo dos podlos e zeros de H.(w) relativamente ao eixo
imaginario podera ser feita a custa da minimizac¢do da distor¢do num sinal observado no

dominio do tempo na saida da série amplificador e compensador.

Para além da malha descrita atras, existem malhas passivas mais complexas que podem
ser dimensionadas por forma a que o pico da variagcdo do atraso de grupo ocorra a uma
dada frequéncia de interesse [45, 46]. Contudo, tal como foi ja referido, a necessidade de
actuar simultaneamente e de forma ajustdvel na caracteristica de amplitude e fase da
funcdo de transferéncia da malha de compensagdo torna-se limitativa na aplicacdo deste
tipo de compensadores passivos em receptores Opticos, com o proposito de compensar a

distor¢do resultante da dispersao.
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3.4 Topologias de circuitos de compensacgao activos

Os compensadores activos, ao contrario das malhas passivas, permitem ao utilizador
maior grau de liberdade no projecto do filtro, uma vez que nas malhas passivas, a gama de
valores dos componentes ¢ fortemente condicionada pela impedéncia caracteristica

pretendida e pela frequéncia das singularidades.

Os equalizadores activos adequados para compensacdo da distor¢do em sinal eléctrico
pos-deteccdo em sistemas de comunicagdo por fibra optica a muito alto débito baseiam-se,
de um modo geral, em técnicas conhecidas e empregues em sistemas de menor velocidade.
No entanto as velocidades necessarias para processar sinal com débitos de 10Gbps ¢
superiores tornam complexa a tarefa de implementagdo de determinadas topologias e/ou
requerem a utilizacdo de processos de integracdo cujo custo ndo € suportavel. O conjunto
de solugdes viaveis analodgicas ¢ assim reduzido [47] e sera descrito com algum detalhe nos

pontos seguintes.

3.4.1 Compensadores do tipo FFE
3.4.1.1 Topologia

O compensador do tipo FFE ¢ uma estrutura que combina de forma aditiva réplicas do
sinal de entrada, sendo cada réplica afectada de um factor de ganho e de um atraso
especifico. O tipo FFE ¢ assim um compensador com caracteristica linear. A forma mais
simples de implementar este tipo de compensador ¢ com recurso a um filtro do tipo
Resposta Impulsional Finita (RIF). A Figura 38 representa a topologia genérica de um
filtro RIF.

e
() == 7

Figura 38 — Topologia geral de um filtro RIF.
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em que a relagdo entre os sinais de saida y(t) e de entrada x(t) ¢ dada por

¥ = gckx[t—(k—l)r]

(E 44)

em que T representa o valor do atraso entre duas baixadas sucessivas e Ci ¢ o factor de
ganho. Na pratica este tipo de compensadores ¢ frequentemente implementado com recurso
a uma estrutura transversal (também designada por cascata — “Ladder” ou onda propagante

— “Traveling wave”), tal como € representado na Figura 39:

#) Ts - T, | wes

yit) Ty Ty feeses

Figura 39 — Topologia em cascata (“Ladder”) de um filtro RIF, tal como é implementado na pratica.

A topologia representada na Figura 39 apresenta duas vantagens importantes
relativamente 4 topologia ideal e que favorecem a implementacdo deste tipo de
compensadores transversais, em particular para aplicagdes com frequéncias na gama das
microondas [48], e que a seguir se descrevem.

A primeira tem a ver com os pontos de soma das réplicas de sinal estarem distribuidos ao
longo da cascata em lugar de se ter a soma concentrada num unico ponto. Tal op¢ao
facilita a implementagdo do circuito ja que, no caso da topologia concentrada, torna-se
dificil projectar fisicamente o circuito para que o atraso de cada baixada (atraso do bloco
Cy adicionado do atraso das ligacdes) seja idéntico. E preferivel assim ter explicitamente
em conta o atraso das ligagdes no calculo do valor do atraso entre baixadas.

A segunda tem ja a ver com o dimensionamento dos compensadores. O atraso entre
baixadas ¢ agora dado por 1,41, (assumindo que o atraso do bloco multiplicador ¢ idéntico
para todos os blocos). Esta ¢ uma vantagem importante ja que simplifica a implementag@o

dos blocos de atraso e potencia assim a redugdo da area ocupada sem prejuizo do
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desempenho. A resposta impulsional e a correspondente fungdo de transferéncia da

estrutura da Figura 39 sdo dadas por:
N
P () = z C6le—(k-1)r]
k=1

N
HFFE(a)):ZCk exp[—ja)(k—l)r] com T=T,+7,

k=1

(E 45)

em que se assume que o atraso dos blocos multiplicativos Cy ¢ idéntico para todos os
blocos e N-1 ¢ a ordem do filtro. Como serd abordado com maior detalhe mais adiante
neste trabalho, esta disposi¢do em cascata apresenta caracteristicas que a tornam favoravel

para a implementagao de circuitos (filtros e amplificadorse por exemplo) para microondas.

3.4.1.2 FFE como compensador de dispersiao em canal optico

A distor¢do causada pelo canal pode ser compensada por um sistema em cascata com
esse canal e cuja fungdo de transferéncia seja o inverso da fung¢do de transferéncia do canal.
O tipo de compensadores lineares e com resposta impulsional finita (RIF) estudado, apenas
pode aproximar essa fun¢do inversa do canal ja que N na expressdo (E 45) sera por
definicdo de filtro RIF um valor finito. Para os sistemas Opticos com modulacdo em
intensidade e detec¢@o ndo-coerente estudados neste trabalho, o filtro RIF apresenta um
bom desempenho como compensador de distor¢ao resultante do atraso de grupo diferencial
no canal optico (i. e. dispers@o de polarizagdo (PMD) de primeira ordem) ainda que este
tipo de dispersdo se caracterize por um nulo na resposta em frequéncia como sera discutido
mais a frente.

Ja relativamente 4 dispers@o cromatica, a eficiéncia do compensador no tipo de sistemas
referido ¢ limitada em resultado do processo ndo-linear de deteccdo. No entanto,
considerando técnicas de modulacdo Optica avangadas, a eficiéncia deste tipo de
compensador pode ser razoavelmente melhorada, tal como ¢ apresentado no Capitulo 4

deste trabalho.
Dependendo do valor considerado para o atraso entre baixadas t o compensador ¢

designado por sincrono se T = 1/B ou com espagamento fraccional se 1<1/B, em que B é a

taxa de transmissdo. Para o mesmo numero de baixadas N, o aumento de T permite
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sintetizar uma resposta impulsional mais alargada mas reduz o controlo sobre a forma
dessa resposta. Isto traduz-se em maior capacidade de compensacdo da dispersdao mas
também maior dificuldade na optimizacdo do compensador e maior exigéncia sobre o

algoritmo de optimizacgdo.

O erro de aproximacao entre a resposta do compensador RIF e a resposta alvo pode ser
minimizado aumentando a ordem N-1 do compensador. No entanto, a complexidade de
projecto de compensadores analdgicos com elevado nlimero de baixadas rapidamente torna
impraticavel a sua implementacdo para aplicagdes com sinais com frequéncias na zona de
microondas (por exemplo por questdes de perdas por inser¢do). Por outro lado, sendo a
resposta em frequéncia do compensador periddica com periodo 1/1, o critério de Nyquist
estabelece que o periodo de amostragem maximo por forma a que o compensador nio
cause sobreposicao das respostas imagem (“aliasing”) deve ser inferior a metade do
periodo correspondente & componente espectral de maior frequéncia do sinal a compensar.
O efeito do “aliasing” faz-se notar na forma de IES causando degradag¢do no desempenho
do sistema.

Nos receptores para sistemas Opticos o compensador ¢ tipicamente precedido de uma
etapa amplificadora cuja largura de banda ¢ dimensionada por forma a optimizar a RSR
eléctrica do sinal amplificado pelo que o atraso maximo entre as baixadas do compensador

pode ser calculado tendo esse valor do limite superior da largura de banda como referéncia.

Uma questdo adicional tem a ver com o desempenho do compensador relativamente ao
ruido. Para maior valor de 1, as respostas imagem ficam mais proximas pelo que, as
componentes de maior frequéncia do espectro da primeira imagem mais préxima da banda
base, poderdo ocorrer numa gama em que o compensador apresenta ganho. Ainda que ndo
se verifique aliasing o compensador tendera assim a amplificar ruido de alta-frequéncia.
Os filtros com espagamento fraccional, nos quais tipicamente T = 1/(2B) sdo pois
considerados menos ruidosos [47, 49]. Resultados publicados comparativos de
desempenho de compensadores sincronos e com espagcamento fraccional com idéntica
ordem em sistemas com modulacdo em intensidade, codificacdo NRZ e deteccdo directa
(NRZ-IMDD), mostram um desempenho ligeiramente superior para o caso do

compensador fraccional [50 , 51].

111



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

3.4.2 Compensadores do tipo DFE
3.4.2.1 Topologia

Os compensadores do tipo DFE (Decision Feedback Equalizers) sdo baseados em filtros
recursivos nos quais se faz uso de informagao relativamente a bits previamente detectados
para ajustar o limiar (de decis@o) do bloco de decisdo de forma a optimizar um parametro
de medida da qualidade do sinal compensado (por ex. factor de qualidade, BER). Este
processo nao-linear permite aumentar “artificialmente” a diferenga entre os niveis “1” e
“0” na entrada do bloco de decisdo, pelo que este tipo de compensadores supera o
desempenho dos compensadores lineares em casos de distor¢do severa em que o diagrama
de olho do sinal pode mesmo estar totalmente fechado em resultado da IES. Em [52, 53] o
principio de funcionamento dos compensadores DFE em receptores para sistemas Opticos
afectados de distor¢do ¢ apresentado detalhadamente, a par de possiveis implementagdes
simples.

A Figura 40 apresenta a topologia simplificada de um compensador ndo-linear DFE no
qual simbolos do sinal detectado na saida em diferentes instantes anteriores sdo

considerados no calculo do valor do limiar de decisdo do comparador.

Threshold
Received Detector y
Signal M + Output Bits
C =D Q
- dn

fia)

o e

Figura 40 — Reproducio da topologia genérica de um compensador nao-linear DFE, apresentado em
[53].

Do ponto de vista da sua implementagao este tipo de compensadores € substancialmente
mais complexo de projectar comparativamente com os compensadores lineares. O primeiro
desafio tem a ver com o se tratar de uma topologia re-alimentada, pelo que as condi¢des de
estabilidade devem ser estudadas com particular cuidado. O comparador e o flip-flop

apresentam de igual modo dificuldades de implementagdo ja que sdo circuitos com curva
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caracteristica ndo-linear, de uma forma geral mais complexos do que os circuitos lineares

usados nas baixadas dos filtros FFE.

3.4.2.2 DFE como compensador de dispersio em canal dptico

A utilizacdo de compensadores ndo-lineares permite obter maior eficiéncia de
compensacdo da distor¢do com origem na dispersdo de polarizacdo comparativamente com
os compensadores lineares, como é demonstrado em [54]. Considerando o atraso de grupo
diferencial (equivalente a dispersdo de polarizacdo estacionaria de primeira ordem), este
caracteriza-se por um nulo na funcdo de transferéncia do sistema (canal e receptor) tanto
mais pronunciado quanto mais proximo de 0.5 for o factor de divisdo de poténcia Optica
pelos dois estados principais de polarizagdo, designado por y. Este assunto sera abordado
com maior detalhe no capitulo 4. O compensador linear tende a aproximar uma func¢ao do
tipo passa-alto na gama de frequéncia proxima deste nulo mas ndo o compensa totalmente

[55].

3.4.2.3 Compensador FFE+DFE

De [54] verifica-se que o limite de compensacdo de DGD conseguido com um FFE para
o caso de um sistema a 40Gbps ¢ de 25ps para y=0.5 e que este valor ndo aumenta
significativamente em fun¢cdo do aumento do niimero de baixadas do FFE. Porém, de
acordo com os resultados apresentados, a inclusdo em série com o FFE de um DFE simples
(a implementacdo mais simples que analisa apenas um bit na saida) ¢ suficiente para

aumentar a capacidade de compensagdo em um factor de dois.

Em [56] resultados experimentais mostram uma diferenga inferior a 1dB na sensibilidade
de um receptor para PE=1x10", para um sistema a 10Gbps (NRZ-IMDD) afectado de 70ps
(0.7T) de DGD (y=0.5), quando se considera um compensador FFE de 8 baixadas (55ps
atraso entre baixadas) em cascata com um compensador DFE de 1 bit comparativamente
com considerar apenas o compensador FFE. Esta diferengca aumenta no entanto para 6dB

para valores de DGD de 90ps (0.97).
No caso de sistemas com modulagdo em intensidade e com deteccdo directa de

intensidade (IMDD) vulgares, o efeito da dispersdo cromatica no canal caracteriza-se de

igual modo por uma caracteristica de distor¢do nao-linear, como sera demonstrado no
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capitulo 4, cujo resultado para elevado valor de dispersdo cromatica ¢ semelhante ao
esperado para a DGD (com nulos na banda de passagem para elevado valor de dispersdo).
Sera pois de antecipar que os compensadores DFE permitam melhorar o desempenho
também para este caso. Em [57] resultados experimentais para um sistema a 10Gbps
(NRZ-IMDD) mostram, apos propagacao ao longo de 115km de FOMMC, uma diferenca
inferior a 1dB na RSRO necesséria para se ter PE=le” quando se considera um receptor
com um compensador FFE de 5 baixadas (50ps atraso entre baixadas) em cascata com um
compensador DFE de 2 bit (2 atrasos), comparativamente com considerar apenas o
compensador FFE. No entanto a mesma diferenca sobe para 6dB apds propagacdo ao longo
de 140km de FOMMC. Os autores defendem que um compensador constituido por um
FFE de 5 baixadas em cascata com um compensador DFE de 1 bit ¢ uma solucdo optima
considerando os dois critérios desempenho/complexidade. Funcionalmente esta solugdo
corresponde a usar o compensador FFE para reduzir o tempo de subida do sinal (adaptacao
pré-cursor) e o compensador DFE para reduzir o tempo de descida do sinal (adaptagdo pos-

cursor) [56].

3.4.3 Fundamentacgao da topologia adoptada

Da discussdo anterior ressalta que uma topologia razoavel tendo em conta o
compromisso complexidade/desempenho seria constituida por um bloco FFE em série com
um bloco DFE de 1 bit. Este trabalho focou o desenvolvimento ¢ implementagdo do bloco

FFE.

Em sistemas com deteccdo coerente ou, alternativamente, em sistemas com modulacéo
em banda lateral unica com detecg¢do de intensidade, a informagéo de fase do sinal optico
apoOs propagacdo no canal estd presente de forma quase inalterada no sinal eléctrico pos-
detecgdo. Sendo o resultado da dispersdo cromatica uma variagdo linear do atraso de grupo

em fungdo da frequéncia dada por:

(E 46)
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em que v, representa a fungdo que expressa a dependéncia da fase do canal optico

(considerado um trogo de fibra optica) com a frequéncia ®, L é o comprimento do trogo de
fibra e f € uma constante que representa a dispersdo da fibra. Considerando um filtro RIF,
com fungdo de transferéncia H(¢“) o problema da correc¢io da variagio do atraso de

grupo passa pela minimizagao das expressoes seguintes [58]:

e

Hi arg(H(e’*)) - GDH
dw

(E 47)

em que ]| ¢ a norma de Chebyshev'. As expressdes anteriores sio assim fungdes ndo-
linear dos coeficientes do filtro pelo que o processo de minimizagdo € um processo nao-
linear [59] que passa por optimizagdo iterativa com recurso a algoritmos de optimizacao
multi-variavel. Apesar da dificuldade de optimizagdo, ¢ comum na literatura a
consideragdo de filtros RIF em questdes que envolvam equalizagdo em sistemas de
comunicagdes [60] e ndo s, por serem mais simples de implementar e estaveis, em

particular em sistemas que operam a frequéncias na gama das microondas.

3.5 Estruturas dos compensadores desenvolvidos para 10Gbps
e 40Gbps

3.5.1 Filtros transversais para microondas - referéncia historica

A primeira referéncia a filtros distribuidos transversais para a gama de microondas
baseados em transistores do tipo MESFET ¢ da autoria de Jutzi e data dos anos 70 [61].
Rauscher [48] descreve exaustivamente técnicas de projecto de filtros transversais e
recursivos para microondas, implementados na forma de circuitos distribuidos mas ainda
com recurso a transistores discretos. Em 1989 Schindler [62] publica resultados
experimentais de um filtro transversal passa-banda implementado em tecnologia

monolitica.

' A norma de Chebyshev é definida como "f" = max{|f(x)| : x € dominio de f}
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Posteriormente varias propostas foram publicadas detalhando resultados experimentais
de compensadores distribuidos para microondas que diferem fundamentalmente no grau de
complexidade dos blocos de ganho variavel que implementam os coeficientes, podendo
estes ser baseados na configuracdo cascode [63], apenas em um transistor [64] ou na célula

de Gilbert [65].

Neste trabalho serdo consideradas detalhadamente a configuracdo cascode [66] ¢ a

configuragdo baseada na célula de Gilbert [67].

3.5.2 Estrutura do circuito do compensador para 10Gbps

O compensador para 10Gbps foi projectado de acordo com a estrutura representada pela
Figura 41. Uma estrutura semelhante foi apresentada em [47] como forma de obter um

compensador com coeficientes negativos sendo os blocos C,, constituidos por transistores.

YTy YCs YCpy
Ta vreq Ta AN
() e
0
(1)
[ Z [
¥3(t) 1 2 I
y(t) Th 1T
Zp
1C4q Co Chy + T
T 4 Ta AN
Za
1WCq fWCa IVCh

Figura 41 — Estrutura do compensador desenvolvido para compensac¢io da dispersao em sistemas a 10
Gb/s. AD — amplificador diferencial, Za e Zb sio impedancias de adaptagio, VC,.. VCy, e /VC; ../VCx
sdo tensdes de controlo do valor dos coeficientes do compensador. N=5.

Na estrutura da Figura 41 os blocos que implementam os coeficientes de ganho do
compensador C;..Cx e /C;../Cy foram implementados com circuitos compostos por dois
transistores na configuracdo cascode. Esta configuragdo simples, que sera discutida em
pormenor mais a frente, apresenta a desvantagem de apenas permitir implementar um
andar de ganho variavel inversor. De forma a ndo limitar & partida a gama de fungdes de

transferéncia sintetizaveis ¢ desejavel que o compensador permita coeficientes com sinal
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arbitrario. Isto é conseguido com a duplicacdo da estrutura transversal, mantendo comum o
ponto de soma de corrente de saida e com a inclusdo de um bloco diferencial inicial (bloco
AD) que produz duas réplicas complementares do sinal de entrada x(t): xi(t) e x(t). O
compensador funciona pela soma das contribui¢cdes pesadas de x;(t) e x,(t) dependendo das
tensdes de controlo VC;..VCy e /VC,;../VCx. O bloco AD também tem funcionalidades

adicionais que serdo abordadas em detalhe .

O circuito do compensador foi implementado numa topologia distribuida, por duas
razdes fundamentais. A primeira razdo foi a de que a topologia distribuida permite o
projecto de circuitos com maior largura de banda em resultado de “isolar” a capacidade
parasita dos sucessivos blocos em cascata que implementam os coeficientes, evitando que
estas actuem como carga da etapa anterior. O objectivo neste caso ¢ semelhante ao que foi
ja mencionado no capitulo 2 no ponto 2.4.4.5 a respeito da utilizacdo de malhas de
compensacdo passivas entre estagios em amplificadores de transimpedéancia. A segunda
razdo foi a de que o atraso inerente a esta malha de compensagdo permite, de uma forma

simples, implementar os blocos de atraso entre baixadas sucessivas.

Além destas existem outras vantagens mais especificas desta estrutura. Em particular a
maior simplicidade de projecto dos blocos (amplificadores de ganho varidvel) que
implementam os coeficientes o que permite um melhor desempenho eléctrico
comparativamente com a célula de Gilbert, como sera demonstrado mais adiante. A
eficiéncia de consumo de poténcia ¢ também uma vantagem uma vez que apenas metade
do total de blocos de ganho variavel e o bloco AD estdo activos em cada instante pois
dependendo do sinal do factor multiplicativo, um dos blocos Cx ou /C esta ao corte.
Também o ruido ¢ minimizado com esta estratégia.

A grande desvantagem ¢ claramente o custo de fabrico em consequéncia da maior area

necessaria a implementagéo do circuito.

3.5.3 Estrutura do circuito do compensador para 40Gbps

O compensador para 40Gbps ¢ estruturalmente mais simples comparativamente com o

anterior, em resultado de ter sido considerado para os blocos que implementam os

117



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

coeficientes de ganho ¢, do compensador, um circuito baseado na célula de Gilbert. A

estrutura do compensador ¢ representada na Figura 42.

s Vref
VO VCy VCy
x(t) Ta ceeq Tg AR
Ig
Cq Co Cpy
wit) Ty i B
T

Figura 42 - Estrutura do compensador desenvolvido para compensacio da dispersao em sistemas a 40
Gb/s. Za e Zb sdo impedancias de adaptacio, VC,.. VCy e V., sido tensdes de controlo do valor dos
coeficientes do compensador. N=5.

A célula de Gilbert, sendo um circuito multiplicador de quatro quadrantes permite assim,
com um mesmo bloco, implementar os coeficientes de ganho positivos ou negativos do
filtro. Este circuito serd discutido com maior detalhe mais a frente. A tensdo de controlo
adicional Vs é uma tensdo de referéncia sendo que a diferenga entre esta tensdo ¢ as
tensdes de controlo VCy determina a amplitude e o sinal dos coeficientes de ganho. Tal
como para o caso anterior e pelas mesmas razdes, também este compensador foi

implementado com recurso a técnicas de projecto de circuitos distribuidos.

3.5.4 Consideragdes sobre projecto de circuitos distribuidos

Para aplicagdes em que a frequéncia maxima dos sinais se aproxima da frequéncia de
ganho unitario dos elementos activos e & medida que se reduz o ganho de cada andar para
um valor proximo da unidade para aumentar a largura de banda, rapidamente se torna
ineficiente atingir um dado valor de ganho total muito maior que um a custa da tradicional
cascata de sucessivas etapas. O elevado nlimero de etapas necessario para se obter ganho
elevado, resultaria num conjunto de factores negativos adicionais: degradagao da figura de

ruido, maior consumo de poténcia e maior custo.
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Em contrapartida, a filosofia dos circuitos distribuidos baseia-se na soma pesada da
contribuicdo de varios estagios e ndo no produto da contribuicdo de cada estagio. Num
amplificador sem perdas, ¢ geralmente possivel cumprir as especificagdes de ganho e
largura de banda desde que os dispositivos activos apresentem ganho no limite superior da
largura de banda pretendida (que deve ser inferior a <f,x), a custa da soma da contribui¢ao
de tantos estagios quantos necessarios. A Figura 43 apresenta o esquema e o modelo

equivalente de um amplificador distribuido.

Zh
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g
La/2 La . Ly Laf2
Entrada o o . o0 R i f\/\/\/\jT_
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Entrada o=y % — % T % 00 1
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Figura 43 — A - representacio esquematica de um amplificador distribuido em que os andares de
ganho sio células de transcondutincia, B - circuito equivalente simplificado para o caso particular de
células de ganho constituidas por transistores FET.

Na representacdo equivalente considerou-se que os blocos gm; sdo compostos por apenas
um transistor simples. Mesmo blocos mais complexos tipicamente usados em
amplificadores distribuidos, como o cascode ou o amplificador diferencial, podem ser
reduzidos a esta representacdo “T” equivalente. As malhas da Figura 43-B constituem
circuitos em cascata (“ladder”) que aproximam o modelo equivalente de uma linha de

transmissao sendo designados por linhas de transmissao artificias (LTA).

119



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

As impedéancias caracteristicas de entrada e saida das LTA sdo dadas respectivamente por

[68]:

R () S A
aorz & (2] |z o2

(E 48)

2 2 A
em que ®,, = e @, = representam a frequéncia de corte das LTA de

VLaCa ¢ VLbe

entrada e saida, respectivamente. As expressoes (E 48) ndo incluem os elementos R, € Ry,

A sua inclusdo altera as expressdes anteriores e torna a impedancia caracteristica

o, . 1
complexa. No entanto o seu efeito ¢ reduzido para @, << w<<®, com @, = C e
b~'b

, isto €, ¢ desejavel que o bloco de ganho apresente R, reduzido e Ry, elevado.

a
a a

A dependéncia da impedancia caracteristica com a frequéncia degrada a adaptacdo do
circuito pelo que as LTA de entrada e saida devem ser projectadas com frequéncia de corte
o, suficientemente elevada de forma a apresentarem boa adaptacdo em toda a largura de
banda de funcionamento do circuito. Para que a amplitude dos parametros S de reflexdo
nos portos de entrada/saida seja inferior a -10dB (limite superior usualmente considerado
como boa adaptacdo) a relacdo w/w,, para a linha sem perdas (elementos dissipativos), deve
ser inferior a 0.85, tal como é também referido em [8]. Considerando as perdas este valor €

reduzido.

A constante de propagacdo por sec¢do “T” elementar para as duas LTA ¢ dada por

y =a+ jf em que o factor de atenuacdo a ¢ dado pelas expressoes [69]:

2
a)a a)ca _ C()Cb

(E 49)
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A analise das expressdes anteriores mostra que para o << w., 05 € aproximadamente
constante enquanto que, para w<<w.,, @, varia aproximadamente com o’, pelo que a LTA
de entrada degrada mais fortemente o sinal na banda de passagem. O resultado é que para
frequéncias mais elevadas ¢ menor o sinal que atinge as etapas de ganho gm, a gmy, mais
afastadas do gerador, o que reduz o ganho do amplificador e limita N. Em [70] ¢ abordado
o projecto de um amplificador distribuido em que gm, ¢ um transistor simples e em que as
perdas na linha de entrada foram reduzidas pela inclusdo de uma capacidade em série com

o terminal da porta.

O ganho para a saida, ¢ dado por [68, 69, 71, 72, 73]:

sinh Nu
aa+abj 2

2 Smh(%—ahj
2

(E 50)

A expressdo anterior revela que o ganho tende a aumentar a medida que o tende para o,
pelo que as curvas da fungdo de transferéncia no extremo da banda tendem a exibir
sobrelevagdo na amplitude do ganho (“overshoot”) e nao-linearidade de fase. As perdas
nas linhas causadas por R, e Ry, contribuem para aumentar os factores de atenuagao o, € oy
para ® proximo de m, e p, efeito que pode ser usado para uniformizar a resposta em
amplitude e fase do amplificador, como ¢ sugerido em [68] e demonstrado em [71]. R, em
particular, cujo termo estd incluido no denominador de (E 50), tem forte influéncia no

efeito de ndo uniformidade do ganho resultante do termo 1-w/w,. 0, € @, sdo

particularmente importantes no caso dos compensadores distribuidos desenvolvidos nesta
tese, nos quais a resposta em fase ¢ relevante na compensacao da distor¢do de fase causada

pela dispersdo cromatica. O atraso por seccdo LC ¢ aproximado por:

9P _ Jic
do

(E 51)
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3.6 Detalhes do compensador para 10Gbps

3.6.1 Célula de ganho ajustavel
3.6.1.1 Caracterizaciao funcional

O compensador para 10 Gb/s foi implementado com base numa configuragdo distribuida
em que se considerou para as células de ganho ajustaveis um circuito cascode. Esta ¢ uma
das estruturas mais simples para implementar um andar de ganho ajustavel. A estrutura

cascode ¢ o seu principio de funcionamento estdo representados na Figura 44.

Vi Q1
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Figura 44 — Caracteristica corrente/tensio dreno-fonte em funcio da tensdo Vpf do transistor Q1 e da
tensdo de controlo (Vpp2) do transistor Q2.

O transistor Q1 esta polarizado numa configuragdo em fonte comum (FC) e ¢ mantido na
zona linear (zona triodo) pela tensdo de controlo V,,2 de tal forma que a tensdo dreno-
fonte de Q1 (Varqi) € inferior a 0.9V. O objectivo ¢ aproveitar a forte dependéncia da
transcondutancia de Q1 na zona linear em fungdo da tensdo porta-fonte V. O transistor
Q2 esta polarizado numa configuracao porta-comum (PC). A corrente I € comum a QI e
Q2 pelo que o ponto de funcionamento corresponde ao ponto de intersec¢do das curvas de
Q1 e Q2. As curvas a esquerda da Figura 44 definem a regido util de variagdo da tensdo de

controlo, -0.8 a +0.4V para o circuito implementado.

Como exemplo do principio de funcionamento, considere-se que Vprde Q1 é uma tensdo
DC de 0V somada de um sinal sinusoidal com amplitude 0.2V. Para V,,2=0.4V I4 varia
aproximadamente 30mA em resultado de V,; enquanto que para V,,2=-0.4V Iy varia

aproximadamente 15mA. A Figura 45 apresenta a curva da dependéncia do ganho do
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cascode implementado no compensador para 10Gbps em funcdo da tensdo de controlo,

para baixa frequéncia (1GHz).

Ganho [dB]

-1 -0.5 0 +0.5
Vpp2 M

Figura 45 — Ganho de tensdo do circuito cascode implementado, em funcio da tensio de controlo.

A gama dindmica ¢ de aproximadamente 30dB para uma gama de tensdo de controlo de
0.8V. Note-se que ¢ possivel polarizar o cascode ao corte, com corrente Idf = 0, o que
oferece importantes vantagens nomeadamente a redugdo do ruido e da poténcia consumida
pelo circuito. A desvantagem ¢ que sendo QI polarizado na regido triodo, a forte
dependéncia de I4r com a tens@o dreno-fonte de Q1 (V4Q1) introduz uma caracteristica
ndo-linear na fungdo de transferéncia do cascode, que se traduz na saturacdo do ganho de
transcondutancia com o aumento da amplitude do sinal de entrada [74]. Isto é um factor
limitativo pois como o ganho do compensador ¢ proximo de 1, a optimizagao da figura de
ruido do receptor requer uma etapa de amplificagdo eléctrica antes do compensador o que
implica que o compensador terd de processar sinais de razoavel amplitude (centenas de

milivolts).

Para uma distor¢ao reduzida ou moderada ¢é de esperar que o compensador apresente uma
célula no seu ganho maximo, com QI polarizado proximo da zona de saturacdo, e as
restantes células com ganho reduzido. Sendo o compensador ajustavel, o efeito da nao-
linearidade no sinal compensado nao serd um factor limitativo do desempenho do circuito

pois podera ser parcialmente mitigado pelo proprio compensador.
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3.6.1.2 Caracterizacio para pequeno sinal

Cada célula cascode do compensador funciona como um amplificador ajustavel,
amostrando um sinal em tensdo da LTA de entrada e contribuindo com um sinal em

corrente para a LTA de saida, como ¢ ilustrado pela Figura 46.

Ld Ld

fi

Figura 46 — Esquema do circuito da célula com ganho ajustavel cascode.

Para calcular o ganho do cascode foi considerado o modelo do transistor da Figura 5
onde, por uma questdo de simplificacdo dos resultados, ndo foram consideradas as

resisténcias Ri, Rp, Rd e Rf. A transcondutancia ¢ entdo dada por

_ Gm, - joCpd, 1
Gmcaseode - Ydel _]a)del
1+ % Yfgz Zpp, +
fgz Cpf,

(E 52)
em que Ydf,, = joCdf, + 1/Rdf, , Zyy, € a impedancia do circuito associado ao terminal
da tensdo de controlo V2 visto da porta de Q2 dada por R1+ ( jaC,, +1/ RZ)'1 , € 0 termo

Yf,, representa a admitincia equivalente olhando para a fonte da configuragdo PC

formada por Q2 que ¢ dada pela expressao:

v, - L 1 N Gm, o Z
Z, +Zdfy, , 1 1 Z, +Zdf ,,
2 joCpf,

(E 53)
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onde Z; ¢ a impedancia de carga vista pelo dreno de Q2 que serd a impedancia
caracteristica da LTA de saida. A maximizagdo da transcondutincia da célula passa por
maximizar a transcondutancia de QI e o termo Yfp,, 0 que neste ultimo caso equivale a
reduzir Z,,2. Ha vantagens em que a dimensdo de Q2 seja maior do que a de Q1, como
relata Curtice na sua analise de um transistor com duas portas [75], e como pode ser
comprovado explicitando os termos nas expressdes anteriores em fungdo da largura dos

transistores Wy, e Wy . Simplificando as expressdes, fazendo Z,, = 0:

para Wy, >>W,,

GmOlWQ{I— JoCpr 0, ]

G JjaoCpf 0, + GmO0,
m, . =
cascode GmOl 1_ ]d)CpfOz
Ydf,, JjoCpf 0, + GmO,

para W, >>W,,

(E 54)

Em [76] é sugerida a inclusdo de um bloco de adaptagdo entre o dreno de Q1 ¢ a fonte de
Q2 como forma de aumentar o ganho do cascode. O bloco ¢ constituido por uma
indutancia cuja fungdo ¢é criar uma malha LC com efeito semelhante ao que foi ja abordado
anteriormente no Capitulo 2 a proposito do andar de entrada do amplificador de
transimpedancia, aproveitando o facto de Y/, ter caracteristica capacitiva. Na referéncia
[77] este ponto ¢ usado para incluir as linhas de atraso que proporcionam sincronismo de
fase entre os sinais provenientes dos varios andares de ganho num amplificador
distribuido, com aumento de eficiéncia comparando com a topologia comum em que o

mesmo ¢ feito na LTA de dreno.

A configuracdo cascode apresenta ainda duas importantes vantagens adicionais. Uma € o
bom isolamento entre a entrada e a saida, importante para que o compensador apresente
caracteristica de ganho unilateral. Outra ¢ a redug@o da capacidade de Miller resultante de
Cdfgi o que permite dimensionar a LTA de entrada com maior largura de banda, sendo
neste Gltimo caso importante manter Z,y; com um valor reduzido. As dimensdes de Q1 e
Q2 vao no entanto ser limitadas pela impedancia caracteristica e frequéncia de corte das

LTAs, das quais Q1 e Q2 fardo parte.
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Uma caracteristica da configuracdo cascode, com particular importancia para aplicagdes
em circuitos distribuidos na zona de microondas, € a caracteristica da impedancia de saida
no dreno de Q2 que pode apresentar parte real negativa [69]. Isto é particularmente
interessante porque o termo real negativo pode ser aproveitado para aumentar de uma
forma artificial o valor de Rb, contribuindo para reduzir o efeito de a, (expressdo (E 49)).

A expressdo da impedancia de saida do cascode (dreno de Q2) ¢ dada por [69]:

Rdf, Gm, Zd,, . 2y (1+jocps, 2,,2)

Zdd ,, = 1+
1+ joCdf,Rdf,| 1+ joCpfy(zdy +Z,,2)| 1+ joCpf,(zdy, +2,2)

(E 55)

Fazendo uma andlise desta expressdo para dois casos distintos, @ = 0 e Zdp; = o, tal
como proposto por [69], é possivel tirar conclusdes quanto a dependéncia da impedancia

de saida do cascode:

zdd,, ~ Rdf,(1+ Gm,Rdf,)+ Rdf, |,
_ Rdf, i _ Gmy, Cdfy, Rdf, 202 .
WQ2 |_1 + 0’ (CdfzoRdfzo )2 J Wgz lcpfzo (1 + COZCdfzoszfzoz )J
+ RE{ZPP 2} ‘ nglzoo

RE{zdd,,, |~

(E 56)

em que na expressdo anterior para o caso Zdp; = « os termos foram expressos em funcdo
de Wy, a largura de Q2. Para baixa frequéncia a impedancia ¢ claramente positiva e
dominada pelo termo Gm,Rdf,Rdf, sendo esta resisténcia de saida elevada uma das

vantagens do circuito cascode. A aproximacdo Zdp; = oo ¢ uma aproximagao relativamente
grosseira para transistores HEMT que se caracterizam por apresentar Rdf com valores
baixos (ao contrario de tecnologias CMOS e BJT), no entanto a parte real da expressdo
obtida para a impedancia de saida revela o termo responsavel pela resisténcia negativa. A
compensagdo do termo negativo ¢ feita pela inclusdo de uma resisténcia em série com a

porta de 2, pois a dependéncia dos dois primeiros termos com Wy, ¢ semelhante. Na
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Figura 46 ¢ este o proposito de R1 incluido em série com Cpp, estratégia conhecida em
amplificadores distribuidos baseados na topologia cascode para muito alta-frequéncia [78].
R2, de elevado valor, foi incluido para anular o efeito de quaisquer componentes reactivos

- induténcias das ligacdes (bonding) e capacidades e indutancias externas ao monolito.

Em [79] a inclusdo de circuitos reactivos mais complexos nos portos do circuito cascode
foi considerada como forma de optimizar o desempenho de um circuito driver para um

modulador optico.

3.6.2 Bloco de geragao de sinais complementares

O bloco que gera as réplicas complementares x;(t) e x»(t) do sinal de entrada x(t) esta
representado na Figura 47. A sua localizagdo na estrutura do filtro é representada pelo
bloco AD na Figura 41. Este ¢ o bloco que permite ao circuito compensador sintetizar
filtros com resposta impulsional finita com coeficientes negativos e positivos, tal como

desejado para a aplicagdo como compensador.

Figura 47 — Esquema do circuito do bloco que gera os sinais complementares x;(t) e x,(t) a partir do
sinal de entrada x(t).

3.6.2.1 Descriciao funcional

O bloco ¢é constituido por um amplificador diferencial (Q1, Q2 ¢ Q7) com uma das
entradas ligada 4 massa. Na outra entrada o sinal ¢ aplicado a uma resisténcia RO, de valor

600hm, por forma a adaptar a entrada do circuito para o valor real normalizado de 500hm,
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ja que a impedancia de entrada na porta de Q1 ¢ dominada pela componente imaginaria

resultante da capacidade Cgs;.

Q3, Q4, Q5, Q6 e D1 a D6 tém como funcdo ajustar o nivel DC do sinal amplificado, por
forma a polarizar as LTA de entrada da seccdo distribuida do compensador com o valor
adequado de tensdo porta-fonte, o qual maximiza o ganho de transcondutancia dos
transistores em fonte-comum das células de transcondutancia cascode. Adicionalmente, os
andares em dreno-comum (DC) Q3 e Q4 sdo dimensionados para que a sua impedancia de
saida seja proxima da impedancia caracteristica das LTA de entrada, proporcionando assim

boa adaptagao.

L1 e L2 foram incluidas com o intuito de aumentar a frequéncia do po6lo nos drenos de
Q1 e Q2, que de outra forma serd o p6lo dominante do circuito. Ainda que o decréscimo da
condicao de pdlo dominante possa causar ocorréncia de picos de sobrelevagdo (overshoot)
na resposta em amplitude, tal pode ser benéfico para causar aumento de ganho deliberado
no extremo da banda de passagem do circuito. Desta forma sera possivel compensar o
aumento de atenuacdo no extremo da banda das LTA de entrada e saida (expressdes (E

49)) e a atenuagao das células cascode.

R3 e R4 foram incluidas a posteriori por razdes de estabilidade, apos se ter verificado na
implementacdo da mascara do circuito que o efeito eléctrico das ligagdes nos terminais da
porta de Q1 e Q2 causava degradacdo da resposta em frequéncia do circuito no extremo da

banda.

3.6.2.2 Analise de pequeno sinal

O bloco da Figura 47 gera duas réplicas complementares do sinal de entrada x(t). Os

ganhos do circuito das saidas x; e X, para a entrada x s3o dados para ®=0 por:

X,(0) _—RGm, (Gm, +Gdf;) 4
x(0)  Gm, +Gm, +Gdf,
X,00)  R,GmGm,
X(0)  Gm, + Gm, +Gdf,

35

46

(E57)
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em que Ass e A4 representam os ganhos das etapas na configuragdo dreno-comum
constituidas por Q3,Q5 e Q4,Q6 respectivamente, cuja expressdo foi ja calculada no
Capitulo 2 - (E16). Por uma questdo de simplificagdo das expressdes foi considerada a
aproximacdo Gdf; = Gdf; = 0 mantendo-se aqui a ressalva de que esta aproximacgdo ¢ em
principio relativamente grosseira para a tecnologia de GaAs usada. A razdo dos sinais nas

duas saidas:

X,00  GmR2
X,(0)  (Gm,+Gdf,)R1

(E 58)

mostra que o desvio do ideal da fonte de corrente implementada a custa de Q7, para esta
tecnologia de GaAs em que Gdf ndo ¢ desprezavel, se traduz numa diferenca de ganho
entre as duas saidas x; e X,. Esta diferenca ndo sera critica para a aplica¢do deste bloco no
compensador, pois pode ser compensada actuando no ganho das baixadas da seccdo

distribuida.

As indutancias L1 e L2 podem ser aproximadas aproveitando a expressdo (E 55) (em que
Zdq = Zdsqy) para calcular a impedancia de saida nos drenos de Q1 ou Q2 cuja parte
imaginaria negativa (impedéncia de saida capacitiva) se pretende compensar pelo efeito da
impedancia de L1 e L2. Dimensionando L1 e L2 por forma a obter o pico de amplitude de

ganho a frequéncia ® tem-se:

Cpfl,zzds72Gm1,2Rdf'1,2

Llz2= 1+ (e Cpf, ,Zds, |

(E 59)

em que Rdf' ,=Rdf, /(1+(a)Cdl’2Rdfl’2)2) sendo Cd;, a capacidade equivalente nos

drenos de Q1,Q2. A Figura 48 apresenta as curvas de parametros S obtidas por simulag¢do
para o circuito da Figura 47, em fungfo das indutancias L.1 e L2 (consideradas iguais). Os

valores e dimensdes dos componentes sdo apresentados na Tabela 4.
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Figura 48 — Mddulo e fase dos parametros S obtidos para o circuito da Figura 47.
S, — da entrada x para a saida x1, S;; — da entrada x para a saida x2.

Componente | Dimensdo | Unidade
Q1..Q7 2 x 30 Nxum
D1..D6 2 x 60 Nxum
R1,R2 200 Q

L1 1.3 nH
L2 1.0 nH
Cl,C2 0.8 pF
R3, R4 30 Q
RO 60 Q

Tabela 4 — Valores e dimensdes dos componentes na Figura 47.

Os valores de L1 e L2 implementados correspondem aos valores optimizados apds o
projecto da mascara em que se teve em conta a indutdncia em série com L1 e L2 resultante

das pistas metalicas de ligacao.

A admitancia de saida, nos drenos de Q5 e Q6, ¢ dada por:

Y - 1+ jowZeq,Cpf, N 3rd
© \Ydf,(1+ jo Zeq,Cpfy)+ Gm, + joCpf, 1+ jw3rd C1

] +Gdf + jo(Cdf; + Cpf;)

(E 60)
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em que Zeq; ¢ a impedancia equivalente no dreno de Q1 e rd ¢ a resisténcia dos diodos
D1 a D6. Como os sinais de saida deste bloco passam para as LTA das etapas distribuidas
do compensador e as LTA sdo projectadas para exibirem impedancia caracteristica real na
banda de interesse, ¢ desejavel que a parte real de ¥y seja dominante. As dimensdes de Q5
¢ Q6 devem ser reduzidas por forma a minimizar Gdfs, sendo a admitancia dominada na
zona inferior da banda de interesse dada pelo termo Gm; e podendo a adaptacdo deste
bloco as LTA ser posteriormente optimizada pelo dimensionamento de Q3 (e corrente

imposta por Q5).

3.6.3 Analise da estrutura distribuida do compensador
3.6.3.1 Contrapartidas no dimensionamento das seccoes distribuidas

Na sec¢do 3.5.4 foi referido que numa linha de transmissdo ideal, para que a amplitude
do coeficiente de reflex@o nos seus portos seja inferior a -10dB, a frequéncia de corte da
linha f. deve ser 1/0.85 superior a frequéncia maxima da largura de banda de interesse

Jfmaxrp. Isto condiciona o valor do atraso maximo realizavel por sec¢do de linha:

0.85

max

T max LB

(E 61)

Para f,.,.8 = 10GHz o atraso maximo por sec¢do ¢ de 27ps, aproximadamente metade do
atraso alvo de 50ps. Ainda que na topologia transversal em cascata (“Ladder’) escolhida o
atraso total entre baixadas resulte da soma do atraso nas LTA de porta e de dreno, o menor
valor da capacidade equivalente, C,;, no dreno contribui para limitar consideravelmente o
valor do atraso entre baixadas consecutivas que ¢ possivel obter.

A capacidade Ceqpr4reno resultante do paralelo de dois circuitos cascode por baixada
pode ser estimada, para efeitos de projecto das LTA, a custa da parte imaginaria da

expressdo (E 55), pela expressdo seguinte referente a Figura 46:

1
(a) ZdQl )2 Gm,Cpf,Rdf",

(E 62)
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Para as dimensdes tipicas consideradas para Q1 e Q2 (Q1=6x29um e Q2=4x29um) a
capacidade equivalente vista no dreno do circuito cascode, na condi¢do de ganho maximo,
¢ da ordem de apenas 35fF. Assim, o atraso alvo de 50ps entre baixadas activas
consecutivas dificilmente seria conseguido para um circuito com bom desempenho em
termos de resposta em frequéncia, adaptagdo e linearidade de fase. A solugdo adoptada foi
considerar um menor valor de atraso por sec¢do de LTA, inserindo entre baixadas activas
consecutivas uma sec¢do intermédia passiva constituida por uma capacidade Cp e uma

resisténcia Rp, como se ilustra na Figura 49.

—  R2 R1
YCp Q2
T
- Q1
Lp Lp/2  ROp
i =y !
. |
{000 RO |
R L T ¢R L2 P
cp;r p P p p
L IL |
Baixadan Terminagao

Figura 49 — Esquema do circuito de cada baixada do compensador para 10Gbps e elementos de
terminacdo das LTA de porta e fonte.

As resisténcias Rp foram incluidas para melhorar a resposta em amplitude e fase do
compensador no extremo da banda, como foi ja mencionado em 3.6.2.1. Por uma questdo
de simplificag@o do circuito e de area de projecto da mascara disponivel, todas as linhas de
transmissdo artificiais (LTA) foram terminadas de forma simples por uma sec¢do composta
por uma indutancia de valor L/2 e por uma resisténcia de valor proximo do valor da
impedancia caracteristica das LTA. A adaptag@o das linhas pode no entanto ser melhorada
se entre estas e a carga de terminacao for incluida uma sec¢do m-derivada (m-derived half-
section) [68, 70], como se apresenta na Figura 50. Este bloco tem a particularidade de
exibir uma impedancia caracteristica mais uniforme na banda de passagem quando

comparada com a do bloco LC simples que constitui as LTAs. Em [80] ¢é apresentado um
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circuito de um amplificador distribuido em que a LTA de saida ¢ constituida por secgdes
deste tipo. Outra possibilidade passa por incluir malhas activas que permitam ajustar o
valor da impedancia de carga de forma a optimizar a adaptacdo ja com o circuito em
funcionamento [81]. Estas malhas sdo usualmente baseadas em configuracdes em porta

comum [82].

Figura 50 — Termina¢io melhorada com inclusio de uma seccio passa-baixo do tipo m-derivada.

A capacidade equivalente vista da porta de Q1, que condiciona o projecto das LTA de
porta, ¢ dominada pela capacidade porta-fonte C,. O ganho do circuito cascode fica assim
indirectamente condicionado pelo valor desta capacidade ja que ¢ fortemente proporcional
a Gm,, pelo que a inclusdo de secgdes intermédias passivas tem como contrapartida a

reducdo do ganho possivel por baixada.

3.6.3.2 Implementacdo de indutincias como linhas micro fita de alta impedéancia

Por razdes de optimizacdo do espago e menor acoplamento mutuo entre indutancias
consecutivas, as indutancias Lp e Ld foram implementadas com recurso a sec¢des de linha
de transmissao de alta impedancia do tipo microfita. Uma vantagem adicional resulta de o
proprio atraso de propagacao do sinal nestas linhas se somar ao atraso das sec¢des LC das
LTA resultantes contribuindo para atingir o elevado valor de atraso entre baixadas. A

Tabela 5 apresenta os valores dos componentes da seccdo distribuida da Figura 49.

Componente |  Valor | Unidade
Lp 550 pH
Ld 120 pH
Cp 220 fF
Cd 40 fF
Rp 600 Q
ROp 40 Q
ROd 50 Q

Tabela 5 — Valores dos componentes da sec¢cdo distribuida representada na Figura 49.
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O comprimento da seccdo de linha microfita necessario para se ter uma dada indutancia

equivalente, ¢ dado pela expressao [46]:

/= Lc
Zaey

(E 63)

em que Z, ¢ a impedancia caracteristica da linha e L ¢ o valor de indutancia. A Figura 51
apresenta resultados de simulag@o electromagnética de seccdes de linha microfita sobre
substrato de GaAs com caracteristicas idénticas as do circuito monolitico, em fungdo da
largura, obtidas com recurso a ferramenta de simulagdo Momentum®. A redugdo da
largura da linha permite aumentar Z, mas também aumenta as perdas e a dispersdo, pelo
que a largura da linha a usar ndo sera o valor minimo permitido pela tecnologia (4um), mas

um valor proximo de 20um.

— 0 — 14
i =1 i W {um)
HE;_*]_‘ 8_ 124 H 4 @15
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Figura 51 — Atenuacio e atraso de grupo em func¢io da largura para linhas de transmissio do tipo
microfita com comprimento 1000 pm sobre substrato GaAs. Restantes parametros substrato: er=12.9,
H=100pm, tan5=0.001, 6=4.1x10"S/m.

Para implementar as indutancias de 550nH foram usados trogos de linha com 900um de
comprimento ¢ 19um de largura; para as indutdncias de 120nH da linha de dreno foram
usados trogos de linha com 550um de comprimento e 23um de largura. Para compensar as
perdas nas linhas (em torno de 1dB por sec¢do entre baixadas activas) as dimensdes de Q1
e Q2 aumentam sucessivamente, da baixada mais proxima do andar de entrada (baixada
numero 1) para o ultimo andar (baixada numero 5). A Tabela 6 apresenta as dimensdes dos

transistores da secc¢ao distribuida.
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Baixada | Baixada | Baixada | Baixada | Baixada Unidade
1 2 3 4 5
Ql 27%6 28%6 29%6 32%6 33%x6 Nxpm
Q2 27x4 28x4 29x4 30x4 31x4 Nxum

Tabela 6 — Dimensées dos transistores Q1 e Q2 das 5 baixadas do compensador.

Os valores das dimensdes da Tabela 6 foram obtidos por optimizagdo da estrutura do
circuito cascode da Figura 46 tendo em conta o exposto no sub-capitulo 3.6.1.2,
nomeadamente: no que se refere a maximizacdo da transcondutancia da estrutura
(dimensao de Q1 > dimensao Q2) e polarizagdo (Q1 deve estar polarizado na zona triodo).
Também a capacidade equivalente vista na porta de Q1 e no dreno de Q2 para que o atraso
das seccoes de LTA e a impedéncia caracteristica desta se aproximem do valor de
impedancia normalizada 500hm foi tida em conta. Esta tltima restri¢do relativamente ao
valor da impedéncia ¢ mais importante para a LTA de dreno do que para a LTA de porta
uma vez que a LTA de porta ndo ¢ ligada por um conector a um circuito externo. Assim na
pratica as LTA de porta foram projectadas com impedancia caracteristica inferior a 500hm

(proxima dos 400hm).

As dimensdes dos transistores foram optimizadas utilizando a ferramenta ADS® ja
referida no Capitulo 1. Esta estratégia tem a vantagem de fazer uso de modelos de grande e
pequeno sinal que foram fornecidos pelo fabricante e que estdo optimizados para a
tecnologia especifica deste, tendo sido obtidos a partir de um conjunto significativo de

resultados experimentais compilados pelo proprio fabricante.

Seccdes de linha longas sdo usualmente implementadas na forma de meandros
(“meandered”) de forma a facilitar o projecto da mascara do circuito. Contudo, a reducéo
da area pelo aumento da proximidade dos meandros implica um maior acoplamento
electromagnético entre estes. Os efeitos dessa proximidade foram estudados em [83], onde
se verifica que, para maior proximidade dos meandros, o atraso reduz-se e a dispersdo da
linha aumenta. O mesmo estudo mostra que para um afastamento entre meandros
sucessivos da ordem de 4 vezes a largura da linha o efeito do acoplamento
electromagnético entre os meandros sucessivos na constante de propagagdo da linha ¢
pouco significativo. Por razdes de area disponivel, no filtro projectado a distancia entre

meandros sucessivos ¢ de 3 vezes a largura da linha. Solugdes que permitem projectar
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linhas de atraso com redugdo dos efeitos do acoplamento entre sec¢des da linha, sdo

apresentadas em [84].

Foi tido o cuidado na implementagdo da geometria destas linhas (e de um modo geral nas
ligacdes mais longas em toda a mascara do circuito) de evitar cantos em angulo recto ja
que estes constituem uma descontinuidade cuja consequéncia ¢ a reducdo da caracteristica
indutiva da linha [85].

A representacdo da implementagdo de parte de uma baixada do compensador ¢

apresentada na Figura 52, onde se podem identificar os cuidados de projecto mencionados.

Figura 52 — Implementacio de parte de uma baixada do equalizador para 10Gbps.

3.6.4 Mascara do circuito monolitico desenvolvido e veiculo de teste

A Figura 53 apresenta a mascara desenvolvida para a implementacdo em circuito MMIC

do compensador para 10Gbps.
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+drain

Vee

Figura 53 — Microfotografia do monolitico do compensador para 10Gbps. A 4rea A a esquerda na
figura representa a seccio concentrada do compensador correspondente ao bloco de geraciio de sinais
complementares; a drea B a direita representa a sec¢io distribuida correspondente as células de
ganho. IN e OUT sio respectivamente a entrada e saida de sinal. As dimensdes sdo 3 x 2 mm.

Na Figura 53 a sec¢do distribuida corresponde a zona da direita do monolitico em que
grande parte da area é ocupada pelas linhas microfita que implementam as indutincias. A
zona da esquerda corresponde ao bloco de geracdo de sinais complementares na entrada.
As formas circulares na foto representam vias que permitem criar pontos de massa de

muito baixa impedancia na superficie superior do mondlito.

Os detalhes da montagem do monolito num veiculo de teste com conectores estdo

representados na Figura 54.
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Figura 54 — Detalhes da montagem experimental do circuito monolitico compensador para 10Gb/s .

O veiculo de teste em metal com banho de ouro suporta o mondlito, os condensadores de
desacoplamento C1 a C3 e o substrato que implementa as pistas de acesso de sinal, tensdes
de alimentagdo e controlo do mondlito. O monolito e os condensadores de desacoplamento
sdo colocados numa elevagdo na base de metal com 100um de cota para que as ligagdes
por fio condutor entre 0 monolito e o circuito externo (“bonding”), em particular as dos
portos de sinal, sejam feitas entre pontos a mesma altura minimizando a indutancia destas
ligagoes.

Para reduzir a indutancia, mais do que uma ligacdo de bonding foi realizada nos portos
de sinal. O substrato, o monolito e os condensadores sdo colados ao suporte metalico
(massa comum) com cola epoxy condutora. Todas as ligacdes de bonding sdo feitas com
condutor circular de ouro de 25um de didmetro (com indutidncia aproximada de
0.87nH/mm?). O substrato ¢ um material laminado com baixas perdas adequado para

microondas (RT DUROID 5880 com as caracteristicas: & = 2.2, tand = 0.0009 a 10GHz).

A Figura 55-A apresenta fotografias da placa de circuito impresso desenvolvida para
teste do compensador, e a Figura 55 — B apresenta o detalhe do veiculo de teste

desenvolvido.

? Valor retirado do manual do processo.
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Figura 55 — Fotos A) da placa de circuito impresso desenvolvida para apoio ao compensador, B),
detalhe do veiculo de teste (o circuito monolitico é visivel no centro).

Para além das tensoes de alimentacdo adequadas ao compensador, a placa permite ajustar
individualmente as tensdes de controlo das baixadas, uma funcionalidade fundamental para
a optimiza¢do manual do compensador nos testes de compensacdo da distor¢ao realizados.
Para além disso foram incluidos conectores prevendo a possibilidade do controlo dindmico

das baixadas com recurso a sinais gerados externamente.
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3.7 Caracterizagao experimental do compensador para 10Gbps
3.7.1.1 Controlo do ganho

A Figura 56 apresenta os resultados de caracterizacdo experimental do ganho de cada
baixada do compensador em fun¢do da tensdo de controlo, medido variando a tensdo de
controlo da baixada em causa entre -0.9V ¢ +0.5V estando as restantes ao corte (tensao de
controlo de -0.9V). Os valores foram obtidos medindo a amplitude do diagrama de olho do
sinal de saida no instante de amostragem 6ptimo, para um sinal de entrada constituido por
uma sequéncia PRBS, com formato de modulagdo NRZ, amplitude 50mV e taxa de

transmissdo 10Gb/s.

30| fomcnenn s e

Amplitude do ganho (dB)

35 e : " P -
— Baixadas 1 a5 -nac-nversoras

0] ___| = Baixadas1a5 -inversoras N

i i
'4531 05 0 05
Tensao (V)

Figura 56 — Curvas de amplitude do ganho de cada célula individual medida experimentalmente, em
func¢io da tensao de controlo.

O desempenho ¢ semelhante ao previsto pela Figura 45, no entanto apresenta uma zona
de saturacdo do ganho menos pronunciada, o que indica uma transicdo mais suave entre as
zonas linear e de saturagdo do transistor Ql. Um factor que podera explicar esta
discrepancia tem a ver com pequenas variagdes na tensdo porta-fonte em Q1 da primeira
para a ultima baixada em consequéncia da queda de tensdo nas linhas de transmissao Lp, o
que condiciona a curva caracteristica do transistor (ver Figura 44). Outro factor podera
dever-se a que o valor da resisténcia do canal nos dispositivos implementados seja superior
ao previsto no modelo equivalente considerado na simulagdo. Ambas as suspeitas
anteriores sdo consistentes com o facto de as curvas mostrarem uma transi¢do mais suave

para os transistores de maior dimensdo presentes nas baixadas mais afastadas. A diferenca
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de ganho entre as baixadas na condi¢do inversora e ndo-inversora provém da diferenca de
ganho para as saidas do bloco de geracao de sinais complementares.
3.7.1.2 Resposta em frequéncia

A Figura 57 apresenta as curvas da amplitude do parametro S,; medidas em funcdo da

frequéncia para as baixadas 1, 3 e 5 e para coeficientes positivos e negativos.

Amplitude S5q (dB)
Amplitude S51 (dB)

i i
5 1‘0 15 0 5 10 15
Frequéncia (GHz) Frequéncia (GHz)

A B

Figura 57 — Curvas de amplitude de S,; obtidas experimentalmente para as células C1, C3 e C5 em
funcio da tensio de controlo (indicada na figura) com as restantes ao corte: A) Células nao-inversoras
(coeficientes positivos); B) células inversoras (coeficientes negativos).

A gama de controlo de ganho ¢ superior a 25dB. A largura de banda ¢ superior a 7.5GHz
com razoavel uniformidade proximo do ganho maximo, suficiente para compensacio de
sinais a 10Gbps com formato de modulagdo NRZ. O facto de o compensador ser
adaptativo reduz a relevancia da resposta individual das baixadas em detrimento da

resposta global do compensador que pode ser optimizada pelo algoritmo de compensagao.
Os parametros S que medem a amplitude de sinal reflectido nos portos do compensador

S11 e S mostram que o circuito apresenta excelente adaptacdo para frequéncias inferiores

a 15GHz, (Figura 58) independentemente da célula que esta activa.
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Figura 58 — Curvas de amplitude de S;; e S,, obtidas experimentalmente para as células C1, C3 e CS
em funcio da tensio de controlo (para os valores indicados na Figura 57) com as restantes ao corte: A)
Células nao-inversoras (coeficientes positivos); B) células inversoras (coeficientes negativos).

No porto de entrada, a inclusdo de uma resisténcia de 500hm na entrada do bloco de
geragdo de sinais complementares do circuito monolitico, permite boa adaptagdo como ¢
notorio no valor de S;; inferior a -10dB em praticamente toda a banda. O porto de saida
que liga directamente a LTA de saida mostra alguma dependéncia em fungdo da baixada
activa com melhor adaptagdo (e menor uniformidade na curva de Sj;) quando as baixadas
mais proximas do porto de saida estdo activas.

As LTA e os valores das capacidades das seccdes passivas intermédias foram
dimensionados considerando os elementos equivalentes (em particular a capacidade
equivalente vista na entrada) dos andares cascode, na condicdo de proximos do ganho
maximo. Isto ocorre tipicamente para uma situacdo de compensagdo forte, em que o
compensador deverad ter o melhor desempenho eléctrico de tal modo que ndo contribua

para degradar mais o sinal a compensar.

A Figura 59 apresenta os parametros S que mostram a resposta do compensador, para trés
conjuntos de tensdes de controlo, sendo para cada um deles apresentados dois casos
possiveis: considerando um compensador ideal (Figura 38) e considerando o prototipo do
compensador experimental desenvolvido. Os conjuntos de tensdes de controlo foram
seleccionados tal que que o compensador sintetize fungdes de transferéncia com resposta

em amplitude do tipo passa-baixo (caso b)), passa-alto (caso c)) e passa-banda (caso a)).
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Figura 59 — Curvas de amplitude de parimetros S obtidos experimentalmente para o compensador em
funcio das tensdes de controlo: A) comparacgio de S;; medido com S,; ideal para 3 conjuntos de valores
de coeficientes normalizados e B) S;; e S,, para os coeficientes considerados em A. A curva do
compensador ideal resulta da expressao (E 45).

A Figura 59-A mostra que o compensador pode sintetizar fungdes de transferéncia que
aproximam filtros com caracteristica passa-baixo ou passa-alto com resposta em frequéncia
proxima da resposta expectavel para um filtro RIF com coeficientes semelhantes, para
frequéncias proximas de 10GHz. Para o caso particular de todos os coeficientes com ganho
maximo, a comparagdo com a curva ideal indica que o atraso entre baixadas do filtro
experimental € proximo dos 50ps (valor do atraso do filtro tedrico). Também neste caso, ja
com multiplas baixadas activas, a adaptacdo € boa, sendo de notar a maior uniformidade

das curvas de Sy,

3.7.2 Resultados de caracterizagao para grande sinal

Foi considerado o valor de SO00MHz para a frequéncia de teste no porto de entrada do
compensador, por forma a que a amplitude dos sinais de ordem superior resultantes de
efeitos de distor¢do seja condicionada o minimo possivel pela propria resposta em
amplitude do compensador. Um atenuador de 6dB na entrada do compensador reduz os
efeitos de distorcdo no sinal de teste resultantes de reflexdes do porto de entrada do
compensador (embora o compensador apresente boa adaptacdo em toda a gama de
frequéncia até¢ 10GHz).

Os resultados das Figura 60 e Figura 61 foram obtidos actuando na baixada 3 com todas as

restantes polarizadas na situagdo de corte. As figuras mostram o valor medido para a
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poténcia do sinal de saida a mesma frequéncia do sinal de entrada (legenda: sinal), ao

dobro e ao triplo da frequéncia do sinal de entrada (legenda: DH2) e (legenda: DH3),

respectivamente.
Pin [dBm] Pin [dBm] Pin [dBm]
o b A g T T =T o T v g 0 T h = ~ o b b 0 "I v d O d b T —
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Figura 60 - Poténcia do sinal na saida do filtro (Pout) e dos segundo (DH2) e terceiro (DH3)
harménicos em funciio da poténcia de entrada (Pin) e para diferentes valores de tensiao de controlo do
ganho aplicados a célula 3 positiva (C3). A seta assinala o ponto aproximado de compressao de ganho -

1dB.
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Figura 61 - Poténcia do sinal de saida do filtro (Pout) e do segundo (DH2) e terceiro (DH3) harmonicos
em funciio da poténcia de entrada (Pin), para diferentes valores de tensio de controlo do ganho
aplicados a célula 3 negativa (nC3). A seta assinala o ponto aproximado de compressio de ganho -1dB.

O valor do ponto de compressdo -1dB indica que a amplitude maxima de sinal a aplicar

ao filtro, mantendo este numa zona de funcionamento aproximadamente linear, serda em
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torno de 150mV. A condicdo de funcionamento na zona linear ndo ¢ no entanto condicido
necessaria para desempenho Optimo ja que a caracteristica ndo-linear em receptores para
sistemas opticos pode ser benéfica, permitindo por exemplo o aumento da distdncia de
propagacdo como ¢ abordado em [17]. Verifica-se de igual modo que a poténcia dos
termos de ordem superior ¢ ligeiramente menor para menor valor da tensdo de controlo da
baixada o que corresponde a situagdo do transistor na configuracdo fonte comum (Q1 na
Figura 46) na zona linear. Este era um ponto que na fase de projecto havia suscitado
alguma reserva relativamente a consideragdo da configuracdo cascode.

Experimentalmente foram aplicados sinais na entrada do compensador com amplitude
proxima dos 300mV tendo este apresentado bom desempenho, como sera ilustrado mais a

frente neste capitulo.

3.8 Compensador para 40Gbps baseado em células de Gilbert

3.8.1 Descrigao da estrutura do compensador

O compensador para 40Gbps tem uma estrutura distribuida semelhante ao de 10Gbps ja
descrito, diferencia-se no entanto apenas pela forma como foi implementado o bloco
multiplicador, neste caso baseado no circuito multiplicador célula de Gilbert [86]. A Figura

62 apresenta o circuito de uma baixada.

Celulan

— e s o Tensao de referéncia

Co—— Tensio de controlo
= de ganho

Figura 62 — Estrutura do compensador implementado para 40Gbps baseado na célula de Gilbert.
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Tal como no caso do compensador projectado para o débito de 10Gbps, as LTA foram
implementadas a custa de sec¢des de linhas de transmissdo microfita de alta impedancia e
as células activas sdo intercaladas por células passivas RC. O compensador é composto por

5 células idénticas em cascata.

O valor do coeficiente de ganho de cada baixada ¢ estabelecido pelo sinal e pela
amplitude da diferenca de tensdo entre uma tensdo de controlo de ganho (especifica para
cada baixada) e uma tensdo de referéncia (comum a todas as baixadas). A Tabela 7
apresenta as dimensOes ¢ valores dos componentes do circuito da célula genérica do

compensador para 40Gbps representada na Figura 62.

Componente | Dimensdo | Unidade Componente | Valor | Unidade
/ valor

Q1,Q2 2 x 35 Nxum R2 30 Ohm

Q3...Q6 2 x 30 Nxum R3 10 Ohm
Q7 2 x 35 Nxpum Cby 2 pF

RI1* 10 Ohm R4 800 Ohm
Rg 10 Ohm Ld 192x18 um
Cg 60 fF Lg 215x12 um

Rd 10 Ohm Rod 45 Ohm

Cd 50 fF Rog 45 Ohm

(* Apenas incluida nas duas primeiras baixadas)

Tabela 7 — Valores e dimensdes dos componentes do circuito da Figura 62.

R1 foi incluido apenas nas duas primeiras baixadas, tendo-se verificado que melhora
ligeiramente a estabilidade do circuito. R2 e o circuito composto por R3 e Cy, incluido na
linha da tensdo de referéncia tém como finalidade reduzir o factor de qualidade desta linha
(que no layout € particularmente extensa) e estabilizar a tensdo de referéncia para cada
célula, respectivamente. Lg e Ld implementam indutancias de valor respectivamente
160pH e 130pH. As resisténcias Rg e Rd foram incluidas para melhorar a resposta em

amplitude e fase do compensador tornando-a mais uniforme.

3.8.2 Ganho variavel baseado na célula de Gilbert

A grande vantagem da célula de Gilbert neste tipo de aplicagdes resulta de, sendo um

multiplicador de quatro quadrantes, permitir a implementagao do filtro transversal RIF com
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a possibilidade de coeficientes positivos e negativos com apenas uma tensdo de controlo
(Vcetrl). Tem-se assim um circuito mais simples do que o implementado para o
compensador de 10Gbps: o compensador de 40Gbps compde-se de 5 secgdes em cascata
idénticas as apresentadas na Figura 62 enquanto que o compensador para 10Gbps compde-
se de 5 secgdes em cascata idénticas as apresentadas na Figura 49 ¢ ainda o bloco de

entrada constituido pelo circuito da Figura 47.

A analise de desempenho para sinal da célula de Gilbert ¢ no entanto mais complexa do

que para o cascode.

3.8.2.1 Caracterizacdo para pequeno sinal

A corrente de saida no ponto comum aos drenos de Q3 e Q5 (i0) é dada por:
i0 =id(Q3)+id(Q5)
E possivel entdo distinguir duas situagdes de funcionamento para a célula de Gilbert,

assumindo um sinal na porta de Q1 centrado em 0:

1) Tensdo de controlo de ganho (Vctrl) = Tensdo de referéncia (Vref):

id(03) = —id(05) = i0 =0

i1) Tensdo de controlo de ganho (Vctrl) # Tensado de referéncia (Vref):
id(Q3) = gm(Q3) vgs(Q3)
Agm(Q3) = a id(Q1)

donde id(Q3) ~

%gs(Ql) vgs(Q3). Isto traduz a condi¢do de controlo de ganho da

célula de Gilbert em func¢do da tengdo vgs(Q3) que depende da diferenca entre tensdes de

controlo e referéncia.
A funcio de transferéncia para pequeno sinal pode ser aproximada a partir das expressoes

jé obtidas para o par diferencial e cascode. Considera-se neste caso o par diferencial como

Q1,Q2 e Q7 e de seguida calculam-se os ganhos de corrente dos drenos de Q1 e Q2 para os
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drenos de Q3 e Q5 tomando em consideragdo que Q4 e Q6 funcionam como carga nos
drenos de Q1 e Q2, respectivamente.

O ganho de transcondutincia para pequeno sinal ¢ assim aproximado por:

Gm.'— iowCnd Yegs,, +Ye
C T JOP (_ Po qQ4J

Ydf,, - joCpd, YVors
YfQ3,4
. Gm,—jaCpd, (1  Yegsys + quﬂ
14 Ydf,, - joCpd, Y os6
YfQ5,6

1+

(E 64)

Em que os termos presentes na expressdo (E 64) sdo semelhantes aos ja apresentados

anteriormente nas expressoes (E 52), (E 53) e (E 57), e dados por:

_ Gm,(Gm, +Ydf,)
" Gm, + Gm, + Ydf,
B Gm,Gm,

"~ Gm, + Gm, + Ydf,

Gm',

Gm',

-1 -1
1 1
Yegs,, = (pr3 + ol j , Yeqs,s = (ZWS + Sl j ,
3 5

G
Yeq,, = Ydf, + ! — e 1
Z, 4+ .~ i wC, Z 4+
7 jaCpt, IOV “( T wCyf,
G b
quQ6 =Ydf, + L 1 + s

1
Z,,6+— iwCpf,| Z 6+
7T joCpf, 0P 6[ 7 jocy,
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(E 65)

Nas expressOes anteriores Yegso, traduz a admitancia equivalente vista olhando no
sentido da porta do transistor Qx (por forma a modelar a corrente de “perdas” pela porta de
Q3 e Q5); Yeqo, traduz a admitancia equivalente vista olhando no sentido da fonte de Ox
(por forma a modelar a corrente de “perdas” pela carga que representam Q4 e Q6); Ydf; ¢ a
admitancia equivalente a Q; e Yfy, ¢ a admitancia equivalente que 03,4 e 05,6 impdem

nos drenos de Q1 e Q2 respectivamente.

A andlise da expressdo (E 64) para a configuracdo de Gilbert na forma como foi
considerada (em que o controlo da amplitude do sinal RF ¢ realizado pela tensdo Vctrl na
etapa com “acoplamento cruzado” superior) mostra que os principais factores de perdas
sdo as admitancias equivalentes dreno-fonte de Q1,Q2 e de Q4,Q6 e as admitancias
equivalentes vistas da fonte olhando para a porta de Q3 (QS5). Os resultados da expressao
analitica (E 64) foram comparados com resultados de simula¢do (obtidos com auxilio do
simulador ADS®) e sdo apresentados na Figura 63, considerando a célula de Gilbert

carregada com uma carga de S00hm no dreno comum de Q3,Q5.

Os valores dos elementos do modelo equivalente dos transistores necessarios para a
expressdo (E 64) foram obtidos a partir de tabelas fornecidas pelo fabricante. Estas listam
valores obtidos experimentalmente para uma gama alargada de pontos de funcionamento.
Na simulagdo em ADS® para calcular os pontos de polarizagdo do circuito foi considerado

um modelo ndo-linear dos transistores.
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Figura 63 — Curvas do ganho e fase da funcio de transferéncia da célula de Gilbert calculadas a partir
da expressio (E 64) para os casos: em que se considerou o atraso de propagacio no canal (legenda --),
néo se considerou o atraso de propagacio no canal (legenda ) e ainda resultados obtidos no
simulador comercial ADS (legenda - ) considerando o modelo nio-linear dos transistores.

Os resultados mostram que a gama dinadmica esperada para a célula é proxima dos 30dB.
A discrepancia por defeito entre a amplitude dos ganhos calculado e obtido por simulag@o
em ADS mostram que o modelo linear tabelado fornecido pelo fabricante conduz a
resultados de desempenho mais conservadores do que o modelo ndo-linear, uma
caracteristica ja verificada anteriormente (com o processo usado no projecto do
amplificador no Capitulo 2). Considerando a expressdo tal como apresentada em (E 64)
verifica-se que a fase apresenta alguma discrepancia, que ¢ minorada se a transcondutancia
Gmy, for considerada como Gm, exp(-jTeang) €M quUe Tegna € 0 tempo de propagacdo no

canal.

3.8.2.2 Implementacio e desempenho

A mascara do circuito das células de Gilbert foi implementada na forma a mais compacta
possivel para reduzir os efeitos parasitas das ligagdes. No projecto da mascara foi tido o
cuidado de manter a maxima simetria possivel ja que atrasos relativos entre diferentes
ramos sdo causa de degradacdo significativa no desempenho. Em particular na situagdo de

tensdo de controlo igual a tensdo de referéncia o ganho minimo da célula ¢ obtido a custa
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da soma de sinais de amplitude idéntica, mas complementares, provenientes de Q3 e Q5.
Diferencas de ganho nos dois bracos do par diferencial inferior (Q1 e Q2) como ja
abordado anteriormente e diferencas no tempo de propagacdo de sinais até aos drenos de
Q3 e Q5 causam dependéncia da curva de ganho minimo com a frequéncia, como ¢ visivel

na Figura 63. A Figura 64 apresenta o detalhe da implementacdo da célula de Gilbert.

Cridpmr &7

Figura 64 — Detalhe da mascara da implementacio da célula de Gilbert.

Foram incluidas resisténcias de pequeno valor (300hm) na porta de Q3 a Q6 por uma
questdo de precaucdo em garantir estabilidade na presenga de elementos reactivos nestes

pontos tal como ja havia sido feito anteriormente para o circuito cascode.

3.8.3 Mascara do circuito monolitico desenvolvido e veiculo de teste

A Figura 65 apresenta a microfotografia do circuito MMIC protétipo desenvolvido para a

implementagdo do compensador para 40Gbps.

Figura 65 — Microfotografia do circuito monolitico do compensador protétipo para 40Gbps. As
dimensdes sdo 3 x 1 mm.
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Grande parte das areas metalicas de cor dourada (na parte superior e inferior do
monolito) representam capacidades de 2pF (em série com uma resisténcia de 10Q2) com a
finalidade de desacoplar as tensdes de alimentacdo. Estas capacidades foram incluidas
porque se dispunha de area livre disponivel no mondlito apds a implementacdo do circuito
do compensador, sendo que a sua inclusdo permite uma maior tolerdncia no valor da
indutancia da ligacao eléctrica do mondlito ao circuito externo (bonding) nestes pontos e

assim ¢ facilitada a montagem do protétipo no veiculo de teste.

Na Figura 65 a esquerda sdo visiveis as areas metalicas (pads) que permitem a entrada e
saida de sinal do mondlito e que ligam directamente as LTA que implementam os atrasos
entre baixadas. A sua dimensao permitiu que a ligacdo ao circuito externo fosse realizada
com duas ligagdes por fio metalico condutor - bondwire - de modo a reduzir o valor da

indutancia equivalente em série com os portos de entrada/saida.

Figura 66 — Microfotografia ilustrativa dos detalhes de montagem do compensador protétipo para
40Gbps. Os componentes proximos do monélito sdo condensadores de desacoplamento das tensées de
alimentacio.

A influéncia destas indutidncias pode ser avaliada considerando a amplitude do
coeficiente de reflexdo para um gerador com impedancia de saida real Z0 e uma carga

composta pela série de uma indutancia e uma terminagdo real perfeita de valor ZL=Z0.
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Figura 67 — Dependéncia do coeficiente de reflexdo em funciio da frequéncia para trés valores de
indutincia em série com uma carga perfeitamente adaptada, como é representado na figura.

As curvas mostram que para este compensador a indutancia da ligagdo de bonding com o
circuito externo em série com os portos de sinal ndo deve exceder os 200pH, para que a
amplitude do coeficiente de reflexdo seja inferior a -10dB até uma frequéncia de 30GHz.
As ligacoes de bonding devem ser montadas tanto quanto possivel numa geometria
perpendicular entre si para reduzir o acoplamento mutuo do campo magnético. Assumindo
o valor de InH/mm para a indutincia equivalente por condutor e para o caso de dois

condutores isto significa um comprimento maximo da liga¢do de 0.4mm.
Os detalhes da montagem no veiculo de teste sdo semelhantes aos do compensador para

10Gbps. A Figura 68 apresenta fotografias da placa de circuito impresso desenvolvida para

suporte do compensador (A) e o detalhe do veiculo de teste (B).
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Figura 68 — Fotografia da placa de circuito de suporte do compensador protétipo (A) e detalhe do
veiculo de teste (B).

3.9 Caracterizagao experimental do compensador para 40Gbps

3.9.1 Resultados de caracterizagao para sinal

3.9.1.1 Ganho das baixadas em funcao da tensido de controlo

A Figura 69 apresenta curvas de amplitude do parametro S;; obtido experimentalmente

para as células 1, 3 ¢ 5 do compensador em fung¢do da tensdo de controlo tendo-se
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considerado como tensdo de referéncia das células de Gilbert o valor de 1.3V. As curvas
foram obtidas para tensdes de controlo aplicadas a cada célula individual indicada estando

as restantes polarizadas por forma a que o seu ganho seja minimo.

P

Amplitude S,, (dB)

0 5 10 15 20 25 30 35 40
Frequéncia (GHz)

Figura 69 — Curvas de amplitude do parametro S21 medido individualmente para as células C1, C3 e
C5 do compensador protétipo, em fun¢io da tensio de controlo relativa a tensao de referéncia 1.3 V.

A largura de banda ¢ préxima dos 30GHz com um ganho em torno dos -10dB. Os
resultados da Figura 63 previam um valor de -1dB ao qual devem ser subtraidos 3dB, ja
que no caso do circuito do compensador com LTA terminadas em ambos os extremos
apenas metade da corrente de saida de cada célula passa na carga de saida. 3dB de perdas
adicionais podem ser imputados aos elementos da montagem de teste (tais como
conectores, cabos e transi¢oes). Ha ainda que considerar as perdas nas proprias LTA, que
penalizam adicionalmente o ganho da célula mais afastada do gerador em

aproximadamente 3dB.

A gama de controlo de ganho ¢ de 15dB. Este valor ¢ ligeiramente inferior ao esperado
pelos resultados de simulacdo da Figura 63. No entanto, este resultado medido
individualmente para as células C1, C3 e C5 do compensador, resulta do ajuste da tensdo
de controlo das restantes de forma a ter-se a curva da amplitude da resposta em frequéncia
relativamente uniforme. Experimentalmente verificou-se ser muito dificil determinar qual
o valor da tens@o de controlo que produz o ganho minimo de cada célula individual ja que

o sinal de saida do compensador ¢ a soma da contribui¢do individual de cada célula, que
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pode ser em fase ou em oposi¢do de fase. Minimos de ganho podem ser assim obtidos com
tensoes de controlo de ganho (Vctrl) individuais para cada célula bastante afastados da

tensdo de referéncia.

3.9.1.2 Resposta em frequéncia

Uma melhor avaliagdo do desempenho do compensador pode ser obtida comparando as
fungdes de transferéncia sintetizadas pelo circuito prototipo do compensador real com as
funcdes de transferéncia esperadas para um compensador matematico ideal, com

caracteristicas equivalentes, tal como apresentado na Figura 70.

Ganho (dB)

Fase (rad)

-40 [ —— Medido
60 — — Compensador ideal . .
0 10 20 30 40

Frequéncia (GHz)

Figura 70 — Resposta em frequéncia do compensador protétipo comparada com a de um compensador
ideal (cuja expressio é apresentada na figura) para dois conjuntos de coeficientes: A) Vctrl=0.4V,
Cn=1; B) Vctrl=[1.28, 0.55, 2.0, 0.63, 1.47] (V), Cn=[-0.09, +0.6, -1, +0.7, -0.08]*0.28; Vref.=1.2V. O

valor de 7 é 18ps e D, que modela o tempo de propagacio no veiculo de teste, é 190ps.

Os valores dos coeficientes do compensador ideal e das tensdes do protétipo (relativos a
tensdo de referéncia) apresentam boa concordancia. H4 boa proximidade nas curvas de
resposta até 35GHz, acima da largura de banda medida para as células consideradas
individualmente na Figura 69. Isto resulta de o compensador compensar ndo s6 o seu

proprio desvio do ideal, mas também as limitagdes eléctricas do proprio veiculo de teste.
A Figura 71 apresenta as curvas de amplitude dos pardmetros Si; e S, medidos para o

prototipo do compensador, para o conjunto de coeficientes considerados na Figura 70 (e

ainda para o caso Vctrl=2.0V, Cn=-1).
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Figura 71 — Amplitude dos parimetros S;; e S,, medidos experimentalmente para o circuito prototipo,
considerando trés conjuntos de tensdes de controlo de ganho.

Verifica-se uma clara degradacdo da adaptacdo nos portos de entrada e saida para
frequéncias superiores a 20GHz, tendo como critério para o aceitavel, o limite de -10dB

para a amplitude da poténcia reflectida nestes portos.

A Figura 72 apresenta curvas de resultados de simulacdo da amplitude dos parametros
S11 e Sy, para a vista extraida do circuito do compensador e para dois valores de indutincia
equivalente do fio condutor bondwire (Lbond) em série com os portos 1 e 2, de entrada e
saida respectivamente. Adicionalmente, as figuras apresentam curvas de resultados
medidos para o circuito prototipo e resultados medidos para o veiculo de teste prototipo em
que foi realizada uma ligagdo por um fio condutor hondwire entre as duas extremidades
das linhas de transmissdo de entrada/saida de sinal para o mondlito compensador
(designada doravante por Shunt), tal como ¢é apresentado na foto da Figura 73. Isto teve
como finalidade avaliar o quanto a degradagdo na adaptacdo depende do circuito integrado

monolitico e ndo dos elementos extrinsecos.
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Figura 72 — Curvas da amplitude dos parametros S;; (porto de entrada - A) e S,, (porto de saida - B)
obtidos por simulacio e medida para compensador de 40G. Adicionalmente as figuras incluem
resultados de medida para o caso de uma ligacio implementada na forma de um fio condutor bondwire
colocado como se mostra na Figura 73 — designada Shunt na figura.
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Figura 73 — A esquerda: microfotografia de uma ligacio de bondwire colocada entre as linhas de
transmissio de entrada e saida préoximo do mondlito (Shunf); a direita apresentam-se as curvas da
amplitude dos parametros S medidas: as duas curvas inferiores (com valores no eixo das ordenadas
menores) representam os parametros |S11| e |[S22|, as duas curvas superiores (com valores no eixo das
ordenadas maiores) representam |S21| e [S12|.

Comparando os resultados da Figura 72 (onde também se inclui para facilidade de
comparagdo os resultados da Figura 73 - Shunt) ¢é visivel que a degradagdo nos pardmetros
S para frequéncias superiores a 20GHz ¢ semelhante, o que leva a concluir que esta se deve
predominantemente ao veiculo de teste e em particular a indutincia da ligacao de bonding.
O valor desta indutancia, por comparagdo com os resultados de simulagdo, devera ser em
torno dos 250pH. Tal desempenho para um valor de indutancia semelhante fora ja previsto

na Figura 67.

Os resultados de simulagdo com um valor para a indutancia de bonding desprezavel
(10pH) revelam que o circuito monolitico do compensador devera apresentar muito bom
desempenho, no que se refere a adaptagdo nos seus portos. Melhorando as técnicas de
montagem num veiculo de teste (por exemplo pela consideragdo de técnicas de bonding
que utilizam condutores em forma de fita planar “ribbon” ou pela montagem do mondlito
tal que a face ndo metalizada fique virada para baixo - flip-chip) de tal forma que a
indutancia das ligagdes em causa seja proxima dos 100pH, a Figura 67 permite prever bom

desempenho do prototipo em toda a gama de frequéncias de interesse.
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3.9.2 Gama dindmica — caracterizagdo para grande sinal

Foi considerado o valor de 4GHz para a frequéncia do tom de teste de modo a limitar o
efeito da resposta em amplitude do compensador na medida da gama dinamica (terceiro
harmonico ainda na zona de maior uniformidade da resposta em amplitude). Também neste
caso foi incluido um atenuador de 6dB em série com a entrada para atenuar o efeito da
reflexdo de sinal ja que este compensador apresenta pior desempenho em termos da
adaptacdo de entrada, comparando com o compensador para 10Gbps. Os resultados sdo

apresentados na Figura 74.
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Figura 74 - Poténcia do sinal de saida (Pout) do compensador e do segundo (DH2) e terceiro (DH3)
harménicos em funcio da poténcia de entrada (Pin), para diferentes valores de tensio de controlo de
ganho (Vctrl) aplicados a célula 3 (para Vref =1.3V).
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O compensador desenvolvido para 40Gbps exibe maior gama de linearidade na curva da
frequéncia fundamental de teste comparativamente com o desenvolvido para 10Gbps,
sendo muito pouco notério o desvio da curva para valores de poténcia de entrada até
3.2dBm. A diferenca na poténcia relativa dos termos de ordem superior para a frequéncia
fundamental ¢ também maior. Tal desempenho ¢ atribuido a inexisténcia do andar de
entrada (de geracdo de sinais complementares) e ao facto de todos os transistores da célula
de Gilbert operarem sempre na zona de maior linearidade da sua curva caracteristica ja que
nesta aplicagdo, em que a célula funciona como malha de ganho variavel controlada por
uma tensdo DC, a corrente apenas se divide entre ramos da célula. O limite para a gama
dinamica do sinal de entrada por forma a manter o transistor de entrada da configuragao
cascode na zona triodo, ¢ menor do que para a célula de Gilbert que opera no regime

linear.

O limite superior de 3.2dBm para a poténcia de entrada resulta de se ter optado por
manter uma margem de seguranga consideravel durante o teste, j& que quando o teste foi
realizado s6 se dispunha de um protdtipo. Os resultados revelam que mesmo para sinais
com amplitude proxima de 500mV o compensador ndo introduz distor¢do assinalavel no

sinal.

3.10 Compensacao da dispersdao em sinal eléctrico resultante de
uma linha microfita dispersiva

3.10.1 Introdugcédo e ambito de aplicacao

Foi mencionado anteriormente a capacidade deste tipo de compensador para mitigar
distor¢do em canal eléctrico. Os testes realizados no dominio eléctrico com o intuito de
avaliar a capacidade de equalizacdo da caracteristica eléctrica de linhas de transmissdo

microfita dispersivas, comprovam a eficiéncia do compensador.

Este tipo de compensadores para além dos sistemas Opticos encontra inimeras potenciais
aplicagdes em canal eléctrico como compensador da distor¢@o resultante da propagagdo de
sinais de banda larga em componentes eléctricos, por exemplo, linhas de transmissdo em
placas de circuito impresso ou ligagdes de dados de curta distancia e alta velocidade

(“Backplanes™).
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3.10.2 Compensacéao da distorcao em meio eléctrico a 40Gb/s

A Figura 75 representa o cendrio de teste dos protdtipos desenvolvidos como

compensadores da distor¢do com origem em linhas de transmissdo microfita dispersivas.

Trigger
Data 1 I
A0Ghps [T

cooeo NRZ 500hm Bloqusio [eX RN
Gerador de sequéncias DC Osciloscépio
pseudo-aleatdrias e }—|:|—|:|

Linha microfita  Compensador
dispersiva adaptativo

Cabeca de
amostragem

Figura 75 — Cenario de teste dos prototipos desenvolvidos como compensadores de distor¢cio com
origem eléctrica (no caso particular uma linha microfita dispersiva).

As linhas microfita dispersivas usadas no cenario de teste foram originalmente
concebidas como compensadores eléctricos da dispersao cromatica acumulada em sistemas
opticos com modulagdo em banda lateral unica - com banda lateral inferior suprimida
(BLU-BLS). A Figura 76 apresenta a fotografia de uma linha de transmissdo dispersiva
(que ndo foi desenvolvida pelo autor) projectada para compensar 170ps/nm de dispersdo na
velocidade de grupo (DVG), e cujas caracteristicas eléctricas medidas experimentalmente

estdo representadas na Figura 77.

) L

Figura 76 — Linha de transmissio microfita dispersiva destinada a compensar um valor de DVG
acumulada de 170ps/nm.
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Figura 77 — Resultados de caracterizacao do protétipo de linha de transmissdo microfita da Figura 76

Como a linha foi projectada de tal forma que a variagdo da sua caracteristica de atraso de
grupo com a frequéncia seja a complementar da variacdo do atraso de grupo da fibra com a

frequéncia:

AC;DLinha Microfita (a)) = _AGDﬁbra (a))

(E 66)

sera de esperar que, apds cuidadosa optimizacdo, a variacdo da caracteristica de atraso de
grupo com a frequéncia sintetizada pelo compensador seja semelhante a caracteristica do

troco de fibra que se pretende compensar com a linha.

Considerou-se um sinal de teste composto por sequéncias pseudo-aleatorias a 40Gbps,
com comprimento 2°'-1 e amplitude 350mVpp. Os valores das tensdes de controlo do
compensador foram ajustados manualmente, com o objectivo de optimizar o diagrama de

olho do sinal na saida do compensador.

A Figura 78 apresenta os diagramas de olho do sinal medidos nos diferentes pontos de

interesse da Figura 75.
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A B C

Figura 78 — Diagramas de olho do sinal medidos A — na saida do gerador, B — apés propagacio na
linha de transmissio e C — ap6s o compensador optimizado.

E visivel a capacidade de compensagdo do protétipo do compensador para 40Gbps,
tendo-se na saida um diagrama de olho aberto de formato semelhante ao do gerador, mas
notoriamente atenuado. O factor de qualidade medido para este diagrama de olho ¢
superior a 7. A atenuagdo estimada do compensador neste caso ¢ em torno dos 8dB, o que
faz sentido tendo em conta os resultados de desempenho das células consideradas
individualmente na Figura 69 e indica que mais do que uma célula contribui para o ganho.
Os valores das tensdes de controlo aplicadas ao compensador estdo apresentados na

Tabela 8.

Vetrl 1

Vetrl 2

Vetrl 3

Vetrl 4

Vetrl 5

Vref

1.256

1.936

0.695

0.84

1.66

1.31

Tabela 8 — Valores das tensdes de referéncia e controlo de ganho (V) do compensador optimizado.

3.10.3 Compensacéo da distorcao em meio eléctrico a 10 Gb/s

Um teste semelhante foi efectuado para o caso do compensador para 10Gbps. A linha de
transmissdo microfita neste caso havia sido originalmente projectada para compensar
2720ps/nm de DVG acumulada (equivalente a propagacdo ao longo de um trogo de 160km
de FOMMC) num sistema com modulagdo BLU-BLS. O cenario de teste ¢ semelhante ao
apresentado na Figura 75. Neste teste foi empregue uma sequéncia pseudo-aleatéria a
10Gbps, com comprimento 2'°-1. A razdo da redugio do comprimento da sequéncia deve-

se a que o circuito de polarizacdo (“Bias Tee”) que deve ser incluido na saida y(z) do
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compensador (ver Figura 41) tem como caracteristica um valor para a frequéncia de corte
inferior de 100MHz, o que se verificou causa interferéncia inter-simboélica com notéria
degradagd@o na abertura do diagrama de olho para sequéncias de comprimento superior a
considerada. A inclusdo do Bias Tee torna-se porém necessaria para permitir que o circuito
seja alimentado em dois pontos distintos de tal forma que a corrente mais elevada nos

extremos da LTA de dreno ndo cause dano.

Novamente para este caso o compensador foi optimizado por meio do ajuste manual das

tensoes individuais de controlo do ganho das células.
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Figura 79 — Diagramas de olho do sinal medidos nas seguintes condi¢des: A) sinal de teste apods
propagacio na linha microfita, B) sinal de teste compensado (a saida do compensador optimizado).

Nos diagramas de olho anteriores ¢ possivel verificar que o factor Q aumentou de 2.5
para 7.4 por intermédio do processo de compensacdo. Mais uma vez estes resultados sao
promissores no que respeita as expectativas de desempenho do compensador em sistemas

opticos a 10Gbps com modulacdo em BLU.
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3.11Conclusoées

Neste capitulo foram analisadas estruturas adequadas para implementar circuitos
eléctricos para compensacao dos efeitos da distor¢cdo causados pela dispersdo cromatica e
de polarizacdo em sistemas de comunicacdo por FOMMC. Sao focadas estruturas do tipo
FFE, DFE e FFE+DFE. A estrutura DFE de um bit em série com FFE de 5 baixadas ¢
apontada na literatura como tendo bom desempenho, mesmo nos casos mais severos de
canal afectado de dispersdo. A estrutura mais simples do bloco FFE foi implementada
neste trabalho como primeira etapa do desenvolvimento do compensador que era parte

integrante do projecto Europeu “The MOST”.

Uma vez tomada a decisdo no ambito do projecto de comecar por implementar a
topologia menos complexa para o compensador, a estratégia seguida foi a de explorar
diferentes formas de implementar a topologia FFE. Este capitulo apresenta e foca em
detalhe as duas formas distintas que serviram de base ao projecto de dois compensadores

projectados para sistemas com débito binario de 10Gb/s e 40Gb/s.

A estrutura do compensador para 10Gb/s foi implementada tendo em conta andares de
ganho variavel baseados em células Cascode; a estrutura do compensador para 40Gb/s foi
projectada tendo em conta andares de ganho variavel baseados em células de Gilbert. A
estrutura distribuida dos compensadores ¢ semelhante em ambos os casos e baseada em
linhas de transmissdo artificiais como forma de implementar os blocos de atraso entre as
sucessivas baixadas (células de ganho variavel) do compensador. Esta opgdo resultou da
necessidade de produzir circuitos distribuidos, aptos a operar em banda larga com limite
superior de frequéncias na zona de microondas e mostrou-se também ideal para

implementar os blocos de atraso constante face as frequéncias em causa.

Comparando as duas abordagens célula de Gilbert e célula Cascode, constatou-se que a
célula Cascode tem diversas vantagens, nomeadamente a menor complexidade de projecto
da célula de ganho e a maior eficiéncia energética do circuito, uma vez que a célula de
ganho Cascode pode ser polarizada ao corte, situagdo em que o consumo de corrente ¢
quase nulo. No entanto, a area ocupada, a maior complexidade de controlo do

compensador (sdo necessarios dez sinais de controlo externos, dois por cada célula de
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ganho) e a necessidade de um bloco adicional de condicionamento de sinal no circuito do
compensador, para permitir que o mesmo implemente ganho variavel com sinal positivo ou
negativo, sdo desvantagens significativas. A célula de Gilbert, embora mais complexa de
projectar e implementar, ¢ claramente considerada mais versatil e adequada para este tipo
de circuitos. A nivel eléctrico verificou-se no entanto que, com a célula do tipo Cascode
foi possivel obter uma gama de variagdo do ganho por célula de 25dB superior aos 18dB
medidos para a célula de Gilbert. Isto significa que o compensador experimental baseado
em células Cascode tera maior capacidade em aproximar func¢des de transferéncia
sintetizadas por um compensador equivalente ideal, para valores semelhantes dos
coeficientes aplicados nas baixadas. A implementagdo da célula de Gilbert ¢ também mais
critica: sendo a sua fungdo de transferéncia dependente da soma de correntes nos seus
ramos (com caracteristica de fase bem determinada), foi necessario ter cuidados adicionais

de simetria no desenho da mascara do prototipo do compensador para 40Gb/s.

A caracterizacdo dos compensadores no dominio eléctrico, quando comparada com
resultados obtidos a partir de modelos de compensadores equivalentes ideais, permitiu
verificar que com os circuitos compensadores projectados € possivel aproximar
razoavelmente fungdes de transferéncia ideais até frequéncias proximas de 0.8B (B ¢ o
débito binario). Como sera observado mais & frente, o bom desempenho eléctrico dos
circuitos implementados até 0.8B ¢ suficiente para obter bom desempenho destes como
compensadores dos efeitos da dispersdao na velocidade de grupo e do atraso de grupo
diferencial em sistemas Opticos com débito B e formato NRZ, com modulagdo de

intensidade em banda lateral inica e mesmo em banda lateral dupla.

E ainda apresentado neste capitulo o teste dos circuitos desenvolvidos como
compensadores dos efeitos da dispersdo em canal eléctrico. Os resultados mostram que os
compensadores sdo também eficazes neste caso particular, deixando em aberto (pois nio
foi o ambito deste trabalho), a possibilidade de utilizagcdo deste tipo de circuitos como
compensadores em ligagcdes eléctricas de muito alto débito tais como “backplanes”

(ligagoes eléctricas de curta distancia e alta velocidade entre equipamento proximo).
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4 Resultados experimentais de compensagcao da DVG e
de AGD com recurso aos compensadores
desenvolvidos

4.1 Comentario introdutorio

No capitulo 3 foram apresentados dois circuitos compensadores adaptativos pos-
detec¢do adequados para sistemas opticos a 10Gb/s e 40Gb/s. Mais especificamente, os
circuitos apresentados tém como fun¢do actuar no sinal eléctrico detectado, alterando a
sua forma, com o objectivo ultimo de compensar os efeitos da degradacdo imposta pela

dispersdo cromadtica e pela dispersdo de polarizacdo, inerentes ao canal optico.

Embora o proposito do capitulo anterior tenha sido o de detalhar os passos do processo
de projecto e implementacdo dos circuitos compensadores, no final do mesmo foram ja
apresentados resultados de compensagdo de sinais afectados de dispersdo cromdtica no
dominio eléctrico. Com isso foi possivel antever a probabilidade de bom desempenho para
os compensadores, quando usados em sistemas opticos com modulacdo em BLU.

Este aspecto do efeito do tipo de modulagdo no desempenho do compensador serd

abordado com mais detalhe no presente capitulo.

Neste capitulo serdo também apresentados resultados experimentais de compensa¢do
(com recurso aos compensadores pos-detec¢do desenvolvidos) dos efeitos da Dispersdo na
Velocidade de Grupo (DVG) e do Atraso de Grupo Diferencial (AGD) em sistema optico
com modulagdo em BLU e BLD. Os resultados obtidos foram objecto de duas publica¢des

em revistas internacionais da especialidade.

4.2 Modulagcdo em BLU em sistemas opticos

4.2.1 Introducéao

Sdo conhecidas desde ha muitos anos as vantagens da reducdo da ocupacdo espectral dos
sinais em sistemas de comunicagdes opticas. Essa reducdo pode passar pela optimizacdo do
formato do impulso eléctrico em sistemas de comunica¢des com modulagdo directa do

laser [87], ou pela explicita redugdo da largura de banda do sinal 6ptico modulado em
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sistemas de comunicacdo com modulagao externa [90, 97] recorrendo a formatos de
modulagdo com maior eficiéncia espectral.

O processo mais simples de modulacdo em intensidade de uma portadora (Optica ou
eléctrica) requer uma disponibilidade de largura de banda, centrada na frequéncia da
portadora, que é aproximadamente o dobro da largura de banda ocupada pelo espectro do
sinal modulante em banda-base. No entanto, ambas as bandas laterais a portadora contem
informagdo idéntica, que permite reconstruir o sinal modulante de forma univoca, pelo que

se pode suprimir uma delas obtendo-se um sinal modulado em banda lateral unica.

Em sistemas opticos guiados, a aplica¢do de técnicas de modulagdo com maior efici€ncia
espectral s6 recentemente foi objecto de estudo uma vez que, para efeitos praticos, a
largura de banda disponibilizada pelo canal optico era suficiente para as necessidades dos
sistemas implementados. Contudo, mais recentemente, a necessidade de rentabilizacao
econodmica da infra-estrutura de canal Optico instalada, impds a necessidade de que esta
seja utilizavel com taxas de transmissao iguais ou superiores a 10Gb/s. Para estes ritmos de
transmissdo, a qualidade do servico ¢ fortemente afectada pelas caracteristicas dispersivas
do canal [88] e, neste caso, a utilizagdo de técnicas de modulagdo em banda lateral tnica

(BLU) pode contribuir para minorar esses efeitos.

4.2.2 Vantagens da modulagdo em BLU nos sistemas 6pticos

Nos sistemas Opticos com deteccdo de intensidade, o maior obstdculo a reducdo da
penalidade do canal dptico resultante da dispersdo cromatica, tem a ver com o processo de
deteccdo no receptor. O elemento transdutor ¢ um fotodetector que detecta a envolvente
presente na portadora oOptica modulada em intensidade. A fun¢do de transferéncia do

detector ¢ dada por:

2

d(t) =R|E, ()|
(E 67)
em que Ej,(t) representa o campo eléctrico do sinal optico incidente, R é responsividade
do fotodetector e d(z) ¢ o sinal eléctrico detectado. O processo de detecgdo ¢ assim
caracterizado por uma expressdo quadratica, funcdo da amplitude do campo eléctrico

incidente, que sobrepde na banda base do sinal detectado as bandas laterais inferior e
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superior do espectro original do sinal modulado centrado numa frequéncia portadora f

pelo processo de modulagdo.

A preservacdo da informagdo de fase no processo de deteccdo em sistemas de
comunicagao Opticos ¢ fundamental para efeitos de compensacdo da dispersdo ja que um
dos principais mecanismos de limitagdo da qualidade do canal optico, que ¢ a dispersdao
cromatica [88, 89], se manifesta pela variagdo do atraso de grupo entre as diferentes

componentes do espectro do sinal modulado.
Uma representacdo do espectro do sinal optico modulado afectado de dispersdo

cromatica e do sinal eléctrico detectado considerando o processo de deteccdo de

intensidade estd representado na Figura 80, para os dois casos de modulagdo em BLD e

BLU.
sinal BLD
detectado
Espectro detecgiio
da sinal -
0 5

Frequéncia

Atrasode
grupa s

sinal

detectado BLU
Espectro detecgio
do sinal -

0 fg -
Frequéncia

Atraso de i
grupo

Figura 80 — Amplitude do espectro e atraso de grupo do sinal optico antes e apos a detecciio para o
caso de um sistema BLD (em cima) e BLU-BLS (em baixo), afectados de dispersido cromatica.

No caso da modulacdo em BLD, verifica-se que o processo de deteccdo de intensidade
causa o batimento entre as componentes de frequéncias das duas bandas laterais o que
origina a sobreposicao no sinal banda-base da diferente informacao de fase presente nessas

bandas laterais, com a consequente perda da informacgdo contida na fase do sinal. Como a
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analise do sinal eléctrico resultante ndo permite fazer qualquer distin¢do relativamente as
contribuicdes individuais que estiveram na sua origem, fica inviabilizada a possibilidade de
compensar totalmente no receptor a distor¢ao de fase resultante da dispersdo cromatica do
canal por intermédio de um equalizador cuja fungéo de transferéncia em fase seja o inverso
da fungéo de transferéncia em fase do canal.

Ao contrario, no caso do sinal modulado em BLU ideal este processo de detec¢do ndo
causa batimento entre as duas bandas laterais porque uma delas foi totalmente suprimida,
pelo que a informagdo da distor¢do na fase do sinal em resultado da dispers@o cromatica é
preservada no sinal banda-base. Assim, seria vidvel a sua total compensacdo por

intermédio de um compensador eléctrico com resposta em fase inversa a do canal [99].

Ja em 1993 [90] foi apresentado um sistema BLU-PSK (Phase Shift Keying — modulacao
discreta de fase) onde se conseguiu transmissao de um sinal banda-base de 6Gb/s ao longo
de 270km de fibra Optica mono modo convencional (FOMMC) (total de dispersdo
acumulada de 4320ps/nm) utilizando um comprimento de onda de 1.55pm e um
equalizador eléctrico na forma de uma linha microfita. Mais recentemente, Sieben [99]
apresentou resultados experimentais comparativos de desempenho de sistemas BLD, BLU
e BLU com compensagdo pods-deteccdo (com uma linha microfita). Admitindo uma
penalidade de 3dB na sensibilidade do receptor relativamente ao valor medido para Okm,

as distancias reportadas sao 100km, 180km e 240km, respectivamente.

4.3 Métodos de obter modulagao 6ptica em BLU.

A supressdo de banda lateral em sistemas Opticos tem sido realizada por dois métodos:

e Atenuacdo da banda lateral ndo desejada de um sinal modulado em BLD,

realizada por filtragem passiva no dominio 6ptico [91, 90],

e Aplicacdo de técnicas de processamento de fase que podem ser implementadas

quer no dominio optico [92] quer no dominio eléctrico [102].
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4.3.1 Métodos de filtragem éptica

O processo de filtragem Optica embora do ponto de vista conceptual seja a forma mais
facil de produzir um sinal em BLU por atenuagdo da banda lateral ndo desejada de um
sinal modulado em BLD, apresenta no entanto um conjunto de inconvenientes quando se
considera a sua implementacdo pratica, os quais serdo descritos sumariamente nos

paragrafos seguintes.

A grande maioria dos filtros Opticos empregues nos sistemas comerciais apresenta uma
caracteristica em fungdo da frequéncia fixa, o que significa uma elevada penalidade em
termos de flexibilidade do sistema que para além disso fica fortemente dependente da
estabilidade em frequéncia da portadora e do filtro. S3o necessarios filtros opticos de
ordem elevada e com caracteristicas Opticas muito estaveis de forma a suprimir uma das
bandas laterais do sinal dptico modulado, porém com reduzido impacto nas componentes
de baixa frequéncia da banda lateral que se pretende manter, proximas da frequéncia da
portadora. Isto torna a este método tanto mais complexo de implementar quanto menor ¢ o

débito binario.

Os paragrafos seguintes descrevem métodos de modulagdo em BLU com recurso a

técnicas de processamento de fase.

4.3.2 Configuracdes praticas para gerar sinal em BLU

A primeira referéncia respeitante a utilizagdo de sistemas em BLU no dominio Optico
aparece no contexto de uma patente submetida no inicio dos anos 90 [93], a qual detalha
métodos de multiplexagem da informagao proveniente de varios tributarios eléctricos em
um s6 canal Optico com recurso a técnicas de modulacdo de sub-portadoras na zona das
microondas. O autor considera ainda a possibilidade de, seguidamente, efectuar
multiplexagem no comprimento de onda. O objectivo do autor na patente publicada era o
de reduzir a ocupagdo espectral por canal optico, pelo uso de técnicas de modulacdo com
elevada eficiéncia espectral. A figura seguinte detalha a técnica proposta em [93, 94 e 95]

para gerar sinal em BLU no dominio 6ptico.
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welt) |—‘——|

vt | acoplador < 0 : Eo(t) =10
RE 2 oo 20 0

Figura 81 — Forma de implementar modulaciao SSB optica, por intermédio de um modulador MZ de
eléctrodo duplo.

O sinal de informag@o no dominio eléctrico ¢ aqui considerado como uma portadora de
frequéncia @y modulada em amplitude e dada por v(t)=A(t)cos(wxst+6). Este sinal passa
por um bloco de processamento eléctrico que, idealmente, produz nas suas saidas duas
réplicas do sinal de entrada vec(?) e vs(r) com uma fase relativa de 90° dadas por,
respectivamente: ve(t)=A(t)cos(wt+6) e vs(t)=A(t)sen(wt+6)-Vw/2. V2 representa o valor
da tensdo DC adicionada ao sinal vs(?) por forma a causar um desvio de fase de n/2 entre
os sinais E(t) e Ex(t). A portadora optica de frequéncia m,, dada por Ey(2)=E, sen(wyt), €

modulada pelos dois sinais eléctricos tendo-se na saida de cada ramo respectivamente:

E @)= EOsen(wot)sen[A(t)sen(a)RFt + (9)]
E, (1) = —E, cos(w,t)sen[A(t) cos(@ .t + 6)]
(E 68)
Assumindo que os sinais de modulagdo sdo de amplitude suficientemente reduzida tal
que se possa considerar que o modulador opera numa zona linear, a expressao (E 68) pode

simplificar-se tendo-se:

E\(t) = E sen(w,t) A(t)sen(wp,t + 6)
E,(t) = —E, cos(w,t)A(t) cos(wy,t + )
(E 69)
Considerando agora os sinais genéricos a(?) e d(t) obtidos a partir de um sinal s(?) tal
como apresentado na Figura 81, em que d(?) ¢ o sinal que se obtém na saida com

desfasamento de 90°, o formato das expressoes (E 69) pode ser obtido por:
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Re{E, exp(jw,1)|a()+ja()]}
=a(t)E, cos(w,t) — d(t)E sen(w,t)
(E 70)
O termo a(?) + jd(t) ¢ designado por sinal analitico e sera o termo responsavel pela
seleccdo da banda suprimida no sinal de banda lateral tinica resultante. A operagdo de
desfasamento do sinal de um valor de 90° (designada por Transformada de Hilbert (TF)) e
a sua transformada de Fourier sdo dadas pelas expressdes seguintes (considerando o

transformador de Hilbert ideal) [96]:

=— s Ho)-

-j w20
Tt

+j w<0
(E 71)

Definindo as seguintes transformadas de Fourier dos sinais a(?) e d(z):

A" (w)=A(®) =0

TF A :A+ A—
a(t) —— A(0) =4 (0)+4 (o) {A(Q)ZA(Q) <0

A" (0)=-jA(w) ®©=0

i(0) = a(t) * I T Adw)=A"(0)+4
a=alt)*h(t) ——L— A(w) (w)+ A4 () {A‘(a))=jA(a’) ®<0

(E72)

Fazendo a transformada de Fourier do sinal na expressdo (E 70) e substituindo pelas

expressoes em (E 72) tem-se:

(47 (0-w,)+ 4 (-0, + 4" (0+0,) + 4 (0+o,))

Tk,
2 |-t @)+ d (@-a) - A" (@+6,) - A @+ o)
J
(E73)
Simplificando ainda de acordo com (E 72):

TE, | A (0—w)+ A (0-0)+ A (0+0))+ A (0+ o))+

2 A (w-w)-A (0-0,)-A (0+aw,)+ A (0+0,)
(E 74)

A simplificagdo da expressao (E 74) conduz por fim a solucao:
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TE A" (0-0,)+ 4 (0+o,)|
(E 75)

A forma geral do espectro do sinal (E 75) de acordo com as definigdes em (E 72) ¢

representada na Figura 82:

Hi)

Figura 82 — Espectro genérico do sinal representado na expressao (E 75).

O espectro do sinal dado pela expressao (E 75) mostra a caracteristica de um sinal em
Banda Lateral Unica — Banda Lateral Superior (BLU-BLS). Para com a mesma
configuragdo analisada atras obter um sinal Banda Lateral Unica — Banda Lateral Inferior
(BLU-BLI) basta trocar o sinal do termo complexo na expressdao (E 73) o que equivale a
trocar o sinal do termo correspondente ao sinal analitico na expressdo (E 70). O processo
genérico de obtengdo de um sinal em BLU pelo método de processamento de fase

analisado encontra-se sumariado na Figura 83:

{3
afi)
Portadora cas(@yt)
aft) | Zinal modulado

Sinal de e BLTT
informacis tnalha desvio +-

de fase de 90°

malha deswio

| de fase de 90 aft)

Figura 83 — Processo de obtencio de um sinal em BLU pelo método de processamento de fase.

4.3.3 Configurag¢des para gerar sinal em BLU utilizadas neste trabalho

No decurso deste trabalho, para obter um sinal modulado em BLU recorreu-se

exclusivamente ao método de processamento de fase. Este foi no entanto implementado de
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duas formas distintas. A técnica de processamento de fase, representada na Figura 83, foi
inicialmente descrita em patente [94] mas as vantagens da sua utilizagdo como forma de
ultrapassar os efeitos causados pela dispersdo cromatica num sistema de comunicacdes
optico a 51.8Mb/s com multiplexagem de sub-portadora (MSP) a 12GHz, foram objecto de
estudo em [97] onde ¢ reportado um valor de penalidade na poténcia optica inferior 0.5dB,
apos transmissio ao longo de 80km de FOMMC e para uma PE de 10°. Uma descrigdo dos
aspectos relacionados com a geracdo de sinal em BLU partindo de um sinal eléctrico NRZ
a 10 Gb/s em banda base é apresentada em [98 ¢ 99] sendo esta configuragdo adoptada

posteriormente por outros autores [100, 101, 102].

A aplicacgdo da topologia genérica apresentada na Figura 83 ¢ condicionada por questoes
praticas de implementa¢do da malha de desvio de fase de 90°. Esta malha ¢ tipicamente
implementada de duas formas: recorrendo a filtros transversais [96] ou a circuitos passivos
para microondas [103]. No caso dos filtros transversais ¢ possivel obter fungdes de
transferéncia com salto de fase de £m/2 na origem (e fase linear para ®>0 e ®<0) para
sequéncias de coeficientes anti-simétricas (fungdes impares) mas isso significa que a
resposta em amplitude tera também uma alterag@o de sinal na origem [104]. Por outro lado,
no caso dos circuitos passivos constituidos por linhas de transmissdo com acoplamento
mutuo, estes sdo fortemente dependentes da frequéncia, e apresentam uma resposta em
amplitude do tipo passa-banda. Isto causa problemas em sistemas em que o sinal de
informacdo em banda-base apresenta elevado contetdo espectral nas baixas frequéncias.

A solugdo para esta questdo pode passar pelo emprego de métodos de pré-codificagdo do
sinal eléctrico de forma a reduzir a energia deste nas componentes espectrais de menor
frequéncia, formatos como o AMI ou o duo-binario com supressdo de portadora seriam

adequados [105].

A Figura 84 apresenta as configuragdes consideradas para efeitos de teste experimental

de desempenho dos compensadores eléctricos desenvolvidos neste trabalho.
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Figura 84 — Topologias sugeridas em [99] para obten¢io de um sinal em BLU pelo método de
processamento de fase.

Ambas as configuragdes a) e b) foram implementadas no ambito de outros estudos

[99,102 110] pelo que serdo apenas objecto de breve descricdo no ambito deste trabalho.

4.3.3.1 Configuracio com recurso a apenas um modulador MZ

A fungdo de transferéncia do modulador de Mach-Zehnder de eléctrodo duplo ¢ dada por

[99]:
_E,Q® Jrm,(?) Jrmy(t)
E ()= 5 {exp{ v j+ exp(—Vﬂ H

(E 76)

em que m;(t) e my(t) sdo os sinais eléctricos nos eléctrodos do Mach-Zehnder, Vr ¢é a
tensdo correspondente a um desvio de fase de m na fungdo de transferéncia do modulador,
Eo(t) e En(t) sdo respectivamente o campo eléctrico do sinal dptico na entrada e na saida do
modulador. A portadora Ey(t) ¢ modelada como uma sinuséide de frequéncia f; cujo valor,
em todos os testes realizados no ambito deste trabalho corresponde a terceira janela de
baixa absorcao da silica (193.55THz (1550nm)) onde se verifica dispersdo cromatica com

valor em torno de 17ps/nm-km para a FOMMC.

E sabido que a fungdo de transferéncia de um modulador de Mach-Zehnder depende

fortemente do ponto de polarizagdo DC que lhe ¢ imposto tendo a maxima linearidade
V., : L
quando esse ponto DC corresponde a 5 Para avaliar de uma forma mais cuidadosa como

a distor¢do resultante das componentes de intermodulagdo que se somam ao sinal desejado
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pode ser minimizada, a func¢do de transferéncia (E 76) pode ser expandida em série de

Taylor [99] obtendo-se os seguintes termos até a 3* ordem:

22 at)+ i)+ ) (C20) 4 jae)ale)
o) [ ()., *()alr) (aﬁ(r) a2<z>a<z>]]

E ()=E,

T
NG

2 2

(E77)

em que n ¢ o indice de modula¢do. Da analise de (E 77) verifica-se que o modulador
produz na sua saida um sinal 6ptico modulado cujo espectro apresenta as caracteristicas de
um sinal em BLU (expressao (E 70) termo linear em a(?) e d(2)) e, para além disso, termos
de ordem superior em a(?) e d(t). Nos receptores com detec¢do de intensidade que usam
tipicamente como transdutores foto detectores do tipo PIN, o sinal eléctrico resultante do
processo de deteccdo € proporcional ao quadrado do campo eléctrico incidente. Assumindo
um canal Optico ideal o sinal eléctrico detectado considerando apenas os termos até a

segunda ordem em (E 77) seria entdo dado por [99]:

‘Eo‘ + nra(t) - 2 (nz) a(t)’
2 3

(E 78)

Para recuperar o sinal com o minimo de distor¢do, os termos de segunda ordem e de
ordem superior devem ser minimizados, pois ndo poderdo ser compensados no receptor
antes da etapa de decisdo, pelo tipo de processadores lineares eléctricos desenvolvidos
neste trabalho. Poderdo no entanto ser ainda assim mitigados pela capacidade dos
compensadores, ainda que lineares, de optimizarem o formato do sinal. Para minimizar os
termos de ordem superior a um presentes em (E 78) devera ser considerado um indice de
modulagdo n reduzido. Em [99] o autor indica o valor de 0.2 como indice de modulagdo
recomendado para desempenho Optimo, valor obtido por simulacdo e posteriormente

considerado nos testes experimentais.

De forma a gerar o sinal optico em BLU pela aproximac¢do ao método apresentado na

Figura 83 ¢ necessdario proceder a algumas operacdes de condicionamento de sinal no
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dominio eléctrico. Assim os sinais a fornecer a cada uma das entradas do modulador sdo

dados respectivamente por [99]:

m (6) = nV..(a(t) + d(0)) —VT”

my () =nV, (—a(r)+d(r))+%

(E 79)

A aplicacdo da tensdo de polarizacdo e sinal ao modulador ¢ feita na forma denominada
“push-pull” para a qual o modulador se aproxima da condi¢do de variagdo de fase no sinal
de saida (chirp) nula [106]. Configuracdes experimentais deste tipo sdo apresentadas em

[97,107, 108, 109].

4.3.3.2 Configuracio com recurso a um modulador MZ seguido de um modulador
de fase

A topologia apresentada na Figura 84 b) usa um modulador MZ seguido de um
modulador de fase. Os sinais a aplicar a esta configuracdo sdo dados pelas expressdes

seguintes [99]:

my(t) =nV a(t) - %

m,(t) =-nV_ a(t)+ VT:’
my(t) =nV _a(t)

(E 80)
Esta segunda configuragdo apresenta, relativamente a da Figura 83 e tal como referido
por [99], a vantagem de simplificar a electronica do transmissor. Isto ¢ particularmente
importante quando se processa sinais a débitos muito elevados (10Gb/s e superiores) em
que varios factores no dominio eléctrico podem contribuir para degradar o desempenho
deste processo de modulagdo tais como: degradagdo do sinal motivada por perdas e
desadaptacdes nas varias ligagdes entre componentes, diferenca de fase ndo prevista entre
os dois sinais que chegam ao modulador motivados por diferengas entre as dimensdes
fisicas dos componentes passivos e/ou diferencas na resposta em frequéncia dos
componentes activos. As implicagcdes da inclusdo de um componente Optico adicional

(modulador de fase) e o respectivo custo associado sdo assim uma desvantagem.
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Na expressao (E 80) note-se que os sinais m3(2) e my(t) dependem apenas do sinal original
a(t). O primeiro bloco configura assim um modulador em BLD comum o que representa
uma vantagem adicional para esta configuragcdo: pode ser aplicada como uma etapa de pos-
processamento Optico em sistemas “/egacy” com modulagdo em BLD permitindo, com
menor custo, modificar o sistema para operar com modulagdo em BLU. Esta ultima
topologia foi detalhadamente abordada em [110] sendo, na Figura 85, reproduzida a
configuragdo simplificada genérica a incluir num sistema com modulagio em BLD,

proposta em [110].

Wodulador
de fase
ELD
Laser |— todulador M2 {1 BLU-5

TEas —
Transformada

Detector amplificador  de Hilhert
eléctrico

Figura 85 — Topologia proposta em [110] para obtencio de um sinal com modulacio em BLU-BLS a
partir de um sistema com modula¢cdo em BLD.

Do ponto de vista conceptual esta topologia €& actractiva, mas ha questdes de
implementagdo a ter em conta, por exemplo o cuidado de que ambos os sinais Optico e
eléctrico que chegam ao modulador de fase ndo apresentem atraso relativo, isto €, o tempo
de propagacdo dos sinais nos dois ramos do modulador de BLU deve ser idéntico. Este e

outros detalhes sdo descritos pelos autores da topologia em [110].

4.4 Desempenho de sistemas com modulagdo em BLD e BLU em
canal linear afectado de DVG e AGD

Como foi ja referido anteriormente, um aspecto fundamental que limita o desempenho
dos sistemas Opticos com modulagdo em BLD com detec¢do directa tem a ver com o
processo de conversdo do sinal optico modulado para sinal eléctrico ser nao-linear, tal
como ¢ dado pela expressao (E 67). A seguir ¢ analisado o impacto que a DVG e o0 AGD
tem na caracteristica de transmissdo do canal considerando modulacdo em intensidade em
BLD e comparado com modulagdo em BLU. Outros formatos com maior eficiéncia
espectral, tais como o duo-binario ou o DPSK, poderiam no entanto ser usados com

vantagens de robustez para o sistema quanto aos efeitos da DVG [111, 112].
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441 Sistema BLD afectado de DVG

Considerando um sinal 6ptico modulado em intensidade por um sinal sinusoidal de

frequéncia wgr, a expressdo para o campo eléctrico E,(?) é dada por:

E (1) = A+ Bexp( jogst)+ Bexp(—joyt)
(E 81)
em que A e B sdo as amplitudes da portadora ¢ das bandas laterais, respectivamente. Para
simplificar, a portadora ¢ considerada centrada na frequéncia ®=0.
Considere-se um troco de FOMMC de comprimento Lf sem perdas cuja fungdo de
transferéncia em regime linear ¢ dada por exp(jw(w)) em que y(w) € a fase introduzida pelo

troco de fibra, dada por [113 , 114]:

D, Lf;toz(a)o — Wgr )2
4r ¢

y(w)=-
(E 82)
e em que D, ¢ o coeficiente de dispersdo da fibra (~17ps/nm-km para FOMMC para

A=1550nm) e 1y é o comprimento de onda da portadora optica. Apds propagagdo ao longo

do trogo de fibra seguido de detecgdo directa, o sinal eléctrico obtido é dado por:

d(1) =| A+ Bexp(joyt) exp(j (@) + Bexp(—jw. 1) exp(j (@)
(E 83)

j& que w(w)= y(-w). Simplificando a expressdo anterior e considerando apenas os termos

a frequéncia ® tem-se que:
d(t) oc cos(aJRFt)cos(w(a)))
(E 84)

A informacdo de fase do canal presente em y(w) aparece assim no sinal detectado como
uma modula¢do de amplitude do sinal sinusoidal inicial. A agravante deste efeito esta no

facto de esta fun¢do modulante cos(i(®)) impor nulos periddicos, os quais um sistema de

compensagao linear ndo podera compensar totalmente.
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A Figura 86 apresenta a resposta em amplitude do sinal detectado d(?) onde sdo visiveis
os nulos. As curvas e os valores de dispersdo acumulada (em ps/nm) encontram-se

normalizados pelo parametro B que representa o valor do débito do canal, em Gb/s.

O [ 753ty
ek

-10

—o—43e3/B?
-507 —a—85e3/B2
|| —=— 130e3/B?
——170e3/B2

Amplitude (dB)

0 05 1 15
Frequéncia (GHz)

Figura 86 — Curvas de amplitude do sinal detectado em fun¢io da frequéncia, para varios valores de
DVG acumulada dada por B’DL [em (Gb/s)2~ps/nm], L em [km]. Para referéncia a figura inclui
sobreposto, em tom mais claro, o espectro de um sinal NRZ ideal apés deteccio.

Considerando como largura de banda minima adequada para processamento de um sinal
NRZ (ndo o degradando significativamente) o valor de 0.7*B [115], a andlise do grafico
anterior permite concluir que para valores de DVG acumulada proximos de 85x10°/B
[ps/nm] (com B em Gb/s), o sinal detectado devera denotar ja alguma ligeira IES uma vez
que a resposta da Figura 86 vem ainda multiplicada pela resposta do fotodetector. Para
valores de DVG normalizada superiores a 130x10°/B* [ps/nm], o sinal devera apresentar
forte IES uma vez que o nulo da resposta do sistema situa-se ja na banda minima
necessaria de 0.7*B atras considerada. O limite de dispersdo para se ter 1dB de penalidade,
considerando que a largura espectral do sinal modulado ¢ fungdo apenas do sinal de
modulagdo, por exemplo para o caso de modulacdo externa ideal (sem modulagao de fase -
chirping), ¢ dado por [116]:

c

DL=———
24,°B’

(E 85)

com Ay em [pum], B em [Gb/s], D em [ps/(nm'km)] e L em [m]. Para 4p=1.55um, 1dB de

penalidade corresponderia a uma curva B’DL = 62x10°. Concretizando para os casos
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particulares de débito binario B = 10Gb/s e 40Gb/s e tendo como referéncia uma FOMMC
com parametro D=17ps/nm-km, o resultado anterior deixa antever uma distdncia maxima

de transmiss@o, para uma penalidade optica de 1dB resultante da DVG, de 36.5km (para

10Gb/s) e 2.3km (para 40Gb/s).

4.4.2 Sistema com modulacdo em BLD afectado de AGD

Para modelar o efeito do AGD considere-se novamente a expressdo de uma portadora
optica modulada por um sinal sinusoidal dada por (E 81). O trogo de FOMMC, tendo em
conta apenas o efeito do AGD (isto € considerando apenas duas polarizagdes ortogonais
distintas), ¢ agora modelado como sendo constituido por dois percursos distintos com um

atraso de propagacao diferencial Ata. A fungdo de transferéncia de tal bloco ¢ dada por:
F(o)= \/; +4/1-y exp(— ja)Az'A)
(E 86)

em que y ¢ o factor de divisdo de poténcia entre as duas polarizacdes distintas. Apds
propagacdo ao longo do troco de FOMMC, a expressao para o sinal eléctrico detectado ¢

dada por:

2
A+Jy Bexp(jagpt) + (- 7) Bexp(jag,t) +

d(t)=
VyBexp(= j@et) + /(1= 7) Bexp(= @)
(E 87)
Considerando apenas os termos a frequéncia o, o sinal detectado vem dado por:
d(t) o« 4AB[\/; cos(a)RFt)Jr (l - 7) cos(a)RF (z -At, ))]
+4,Jy(1-y)B? cos(wyAT,)
(E 88)

Da expressao (E 88) verifica-se que o sinal detectado consiste na soma de duas réplicas
do sinal original com um atraso relativo Aty e de uma componente que, para o caso
particular do sinal de modulagdo considerado (composto apenas por um tom com

frequéncia wgr), € uma componente DC fixa.
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Variando o atraso diferencial Aty na expressdo (E 88) obtém-se as curvas apresentadas
na Figura 87 em fun¢@o de wrp As curvas e os valores do atraso diferencial Aty [ps]

encontram-se normalizados pelo parametro B [Gb/s].

o
_ & ............
@ H : —
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—4— Z00VE —4—3800/B ;
20 I i i .20 T i i i
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Figura 87 - Amplitude do sinal detectado em func¢fo da frequéncia, para varios valores do AGD [ps] e
para os casos de: a) y=0.5 e b) y=0.25. B em [Gb/s].

A analise ¢ semelhante a efectuada anteriormente para o caso da DVG. E de esperar que
para valores do AGD proximos de 320/B [ps] e tendo em conta a resposta do fotodetector,
seja ja visivel no sinal detectado alguma IES. Para um sistema optico de longo alcance
(100km) a 40Gb/s com modulagdo NRZ o valor méximo do AGD recomendado pelo ITU-
T ¢é de 7.5ps. Assim, para o caso 320/B sera de esperar que o AGD ndo seja ainda o factor
dominante limitativo de desempenho mas estara no limiar do aceitavel. E de esperar que a
AGD se torne o factor limitativo do desempenho do sistema para valores de AGD da
ordem de 640/B [ps]. O pior caso do efeito do AGD acontece para uma divisao equitativa
de poténcia entre os dois estados de polarizagdo (y=0.5) em que a atenuagdo ¢ maior, como

se vé comparando as Figura 87 a) e b).

Os nulos da amplitude da resposta em frequéncia apresentada na

Figura 87, podem ser facilmente calculados considerando y=0.5 ¢ a expressdo simples

H(w)=1+exp(—jwAt,) e acontecem as frequéncias:

_2n+1
2A7,

f

(E 89)
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Considerando o caso particular de um trogo de FOMMC ideal apenas afectado de AGD e
novamente os casos de interesse de taxas de transmissdo de 40Gb/s e 10Gb/s, tem-se que o
AGD devera para o pior caso (y=0.5) causar forte IES para valores de comprimento de

fibra superiores a 64km e 1000km respectivamente.

4.4.3 Sistema com modulacdo em BLU afectado de DVG

A partir da expressdo (E 81) ¢ facil verificar o desempenho de um sistema com
modula¢do em BLU afectado de DVG. Considerando que a amplitude do tom a frequéncia

-orr ¢ suprimida de um factor dado pela razao de supressao de banda lateral (RSBL) vem:

E (1) = A+ Bexp(jwgt)+ B'exp(—jwg.t)

(E 90)
_(RSBL
com B'=10 2 B.Apo6s detecgdo o sinal eléctrico resultante ¢ dado por:
d(t) = |4+ Bexp(jwyt) exp(jy (@) + B'exp(—j@ 1) exp(jy ()|

(E 91)

d(t) a 2A4B[cos(y,t)cos(y (@) — sen(w,t)sen(y (w))]

+2A4B' [cos(a)RFt) cos(y(w)) + sen(a)RFt)sen(l//(a)))]
(E 92)

No caso ideal de RSBL infinito (OSSB ideal) B’=0 ¢ em consequéncia o segundo termo
da direita da expressdo anterior anula-se. A expressdo reduz-se assim, por uma simples

relagdo trigonométrica, a:
d(t) a2A4B cos(wy-t +y(w))
(E 93)

Conclui-se assim que no caso de BLU ideal a informacao de fase do canal esta presente
na fase do sinal detectado. O bloco de compensagdo tem assim apenas que sintetizar uma

funcdo de transferéncia com fase -y(w).

4.4.4 Sistema com modulacdo em BLU afectado de AGD

O efeito da distor¢ao motivada apenas pelo AGD resulta na soma de dois sinais eléctricos
distintos resultantes da propagacdo de duas réplicas do sinal original com um atraso

diferencial Ata. Assim, a supressdo de uma das bandas do espectro do sinal transmitido nao
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altera a expressdo do sinal detectado d(z) dada por (E 88), sendo de esperar resultados

semelhantes aos obtidos na Figura 87.

4.5 Estratégias de compensacao pos-detec¢ao da dispersao com
modulagao em BLD.

4.5.1 Introducéao

No ponto anterior foi apresentada a vantagem da modulagdo em BLU. Embora o formato
de modulacdo em BLU permita, quando se consideram os compensadores de pds-detecgcdo
lineares desenvolvidos neste trabalho, prever maior eficiéncia na compensagdo da DVG, ¢
possivel ainda assim que este tipo de compensadores seja eficiente a mitigar quer os efeitos

do AGD em ambos os casos de BLU e BLD, quer o efeito da DVG em BLD.

Os topicos seguintes centram-se na compensacdo dos efeitos da DVG e do AGD em
sistemas Opticos com formato de sinal NRZ, uma vez que os circuitos dos filtros
implementados apresentam limitagdes de largura de banda que os tornam menos

adequados para formatos de modulacdo espectralmente mais exigentes tais como o RZ.

4.5.2 Compensacao da DVG e do AGD em sistema com modulagdo em
BLD

A questdo da compensagdo da DVG em sistema com modulagdo em BLD foi ja abordada
em [117]. Os autores descrevem um sistema de compensag@o para modulagdo em BLD que
aqui se reproduz, parcialmente e de uma forma simplificada, na Figura 88 a). A topologia
pretende implementar a fun¢do inversa da amplitude da fun¢do de transferéncia do canal
(expressao (E 84)), apds cancelar o efeito quadratico do fotodetector. O autor propde ainda
implementar a funcao cos(-)” através de uma aproximacgao obtida por intermédio de um
filtro recursivo com resposta impulsional infinita (RII) do tipo “Direct Form I~ de 4*

ordem, tal como apresentado na Figura 88 b).
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— Eitt?ectur %) CUS(-)-1 — a)
— E?Ett?ectur Ve RFRI —e++ D)
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Figura 88 — Estratégias para compensacdo da DVG num sistema com modulacio em BLD : a), b) e ¢)
propostas em [117], d) projectada, implementada e testada neste trabalho.

Como neste trabalho ndo foi desenvolvido um bloco que permita implementar a fungdo
raiz quadrada (sqrt (*)), os resultados obtidos experimentalmente e apresentados neste
trabalho para o caso de compensagao da dispersdo em sistema com modulacdo em BLD,
correspondem ao caso da Figura 88 d) em que o filtro de resposta impulsional finita RIF
tera de aproximar os dois blocos da Figura 88 b). Os resultados experimentais revelam que
o filtro RIF de ordem 4 que foi implementado neste trabalho tem capacidade de compensar
DVG no caso de sistemas com modulacio em BLD mas com muito menor eficiéncia

comparativamente com o caso de modulagdo em BLU.

4.6 Resultados da compensacao de DVG e AGD em sistema com
modulacao em BLD e BLU a 40Gb/s

4.6.1 Disposi¢ao experimental de teste do compensador com DVG

A avaliacdo experimental de desempenho do filtro compensador para 40Gb/s foi

realizada tendo como base o cenario de teste apresentado na Figura 89.
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Figura 89 - Cenario de teste para medida de desempenho do filtro compensador FLT40G, com
distorcio resultande da DVG. O comprimento de onda do laser AL foi ajustado para 1549.75nm para
modula¢io em BLU e para 1549.65nm no caso de modulacio em BLD.

O processo de obtencdo do sinal modulado em BLU foi ja descrito anteriormente. O
gerador PRBS disponibiliza um sinal eléctrico binario com sequéncias pseudo-aleatorias
com formato NRZ e comprimento de sequéncia 2''-1. O comprimento de sequéncia
relativamente curto de 2''-1 foi considerado porque se verificou experimentalmente que o
gerador de sequéncias pseudo-aleatdrias introduzia alguma distor¢do no sinal para

sequéncias de comprimento superior.

Foram considerados dois valores para a razdo de extingdo (RE): 10dB e 6dB por forma a
avaliar o desempenho do sistema quando a supress@o de banda lateral ¢ maior (conseguida
para a RE de 6dB). A Figura 90 apresenta o espectro do sinal dptico a saida do modulador
de BLU para os dois casos de RE. A supressdo de banda lateral (SBL) medida para os
casos de RE de 10dB e 6dB foi de 12 e 14dB, respectivamente.
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Figura 90 — Espectro do sinal 6ptico medido a saida do modulador de BLU para valores de RE de 6dB
e 10dB. A RSBL é medida considerando a poténcia a £0.16nm do comprimento de onda da portadora.

Detalhes do projecto e caracterizacdo experimental do dispositivo considerado para
aproximar a fung@o da Transformada de Hilbert sdo apresentados em [118]. Os pardmetros
S resultantes da caracterizacdo experimental foram usados para produzir um modelo mais
realista que pudesse ser usado em simulagdo. A Figura 91 apresenta as curvas de amplitude
e fase da funcdo de transferéncia do bloco transformada de Hilbert, calculadas a partir de
parametros S obtidos experimentalmente por Av=S,,/(1+S;;), no intervalo de frequéncia de

interesse.
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Figura 91 — Amplitude e fase da funcio de transferéncia do transformador de Hilbert calculadas a
partir dos parametros S obtidos experimentalmente por [118].

E visivel que, para frequéncias superiores a 18GHz, a resposta em fase apresenta um
significativo afastamento do valor ideal de 90°. Isto ¢ limitativo no desempenho do

modulador de BLU porque fica aquém do necessario para acomodar o espectro do sinal
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NRZ a 40Gb/s, mesmo considerando a tradicional Ilimitagdo 0.7*B (28GHz)

correspondente a faixa do espectro de maior energia do sinal.

Um outro factor limitativo tem a ver com a significativa atenuacgdo do sinal eléctrico no
limite inferior da banda de passagem (para frequéncia inferior a 2GHz), comum ao método
passivo [118] e activo [96] de implementacdo pratica da transformada de Hilbert. Esta
traduz-se, para formatos de codificagdo com elevado contetido espectral em torno da
portadora (tais como NRZ e RZ), numa restri¢do do comprimento maximo de sequéncia do
sinal de informacdo. Este assunto foi abordado em [119] tendo sido sugerido o formato de
modulagdo alternativo AMI que se caracteriza por reduzido contetido espectral na faixa de

frequéncias em torno da portadora.

O modulo fotodetector tem uma largura de banda de 35GHz e inclui amplificagdo
eléctrica interna. A fibra 6ptica mono modo convencional (FOMMC) empregue nos testes
caracteriza-se por um valor de dispersdo cromatica de 17ps/nm-km. Adicionalmente foi
tido o cuidado de garantir que o valor da poténcia Optica em toda a sua extensdo fosse
inferior a 0dBm de forma a reduzir a contribui¢@o de efeitos ndo-lineares para os resultados
medidos. A poténcia Optica na entrada do receptor foi medida com um analisador de
espectros oOptico, considerando uma largura de banda de 0.8nm centrada no comprimento

de onda da portadora.

4.6.2 Estratégia de optimizagdo do compensador

O filtro compensador FLT40G foi optimizado manualmente durante o teste, isto €, os
ganhos das baixadas foram optimizados actuando cuidadosamente nos potenciémetros que
permitem ajustar as tensdes de controlo do ganho, tendo como objectivo a minimizagao do
valor da PE. A Figura 92 apresenta um diagrama de fluxo ilustrativo do procedimento
seguido para a procura dos conjuntos Optimos de tensdes de controlo dos ganhos do

compensador.
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Ajustar a tenséo de confrolo do coeficiente central C3 tal que o ganho
da baixada correspondente seja proximo de metade do ganho maximo
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Figura 92 — Procedimento de optimizacdo manual das tensdes de controlo do ganho das baixadas dos
compensadores.

O procedimento de ajuste detalhado na Figura 92, ¢ realizado tendo inicialmente como
objectivo maximizar a abertura do diagrama de olho do sinal, visualizado num
osciloscopio, apés o compensador. Uma segunda etapa de optimizagdo individual “fina”
das tensdes de controlo € posteriormente realizada tendo como objectivo a minimizagdo da

probabilidade de erro.

4.6.3 Resultados experimentais para 40Gbps apenas com compensagao
activa
A Figura 93 apresenta os resultados experimentais de PE medida em fun¢@o da poténcia
optica na entrada do receptor, para varios valores de DVG com e sem filtro compensador,
considerando o cendrio de teste com modulacdo em BLU da Figura 89. Na figura 93 foram

também incluidos resultados medidos para o caso de teste com modulagdo em BLD de
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forma a demonstrar o superior desempenho do sistema que conjuga modulacdo em BLU e

compensacao eléctrica.
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Figura 93 — PE medida experimentalmente para modulacio BLU, em funcio da poténcia optica na
entrada do receptor para diferentes valores de DVG, com e sem o filtro compensador (FC): A —
RE=6dB e B — RE=10dB. Para comparacio sdo também incluidos resultados para modulacdo BLD.

4.6.3.1 Melhoria de desempenho no sistema sem dispersio

A melhoria de sensivelmente 3dB verificada para o caso de Ops/nm de DVG com a
inclusdo do filtro compensador para os dois valores de razdo de extingdo considerados,
6dB ¢ 10dB, resulta de o compensador optimizar o desempenho do cenario de teste global.
A inser¢do de um elemento capaz de sintetizar uma funcdo de transferéncia ajustavel em
amplitude e fase permite compensar parcialmente as caracteristicas limitativas dos

dispositivos eléctricos e electro-opticos que compdem o sistema, como por exemplo
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limitacdes de largura de banda, que contribuam para a degradacdo do desempenho. Um
outro factor, responsavel pela melhoria de desempenho, ¢ descrito a seguir.
A Figura 94 apresenta a resposta em amplitude do compensador optimizado para este

caso (Ops/nm GVD).
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Figura 94 — Resposta em amplitude do filtro optimizado, medida para os casos de Ops/nm de DVG e
272ps/nm de DVG.

A resposta ¢ do tipo passa-baixo com frequéncia de corte proxima dos 26GHz. Isto leva a
considerar que, no caso de Ops/nm DVG, um factor adicional responsavel pela melhoria de
desempenho resulta de a fungdo de transferéncia do compensador maximizar a relagdo
sinal-ruido estabelecendo uma largura de banda eléctrica Optima para o sistema. A
referéncia [120] apresenta um estudo da dependéncia da sensibilidade de um receptor com
pré-amplificacdo Optica em funcdo da largura de banda, com resultados medidos
experimentalmente e nos quais, para o formato de modulagdo NRZ, se tem como largura
de banda eléctrica 6ptima do receptor 0.6B, proxima dos 0.65B verificados na Figura 94.
Idéntico resultado foi obtido por simulacdo [121]. No entanto em [122] ¢ salientado que
para o caso de sistemas com pré-amplificacdo optica em que o valor da poténcia dptica na
entrada do receptor ¢ consideravelmente superior ao valor da sensibilidade deste, a largura
de banda optima ¢ igual ao valor da taxa de transmissdo. Os autores defendem que, neste
caso, a PE sera fundamentalmente ditada pelos efeitos causados pela IES e ndo pela
relagdo sinal-ruido, sendo que neste caso o aumento da largura de banda do receptor ¢é
vantajoso para ndo agravar a IES. No caso do artigo citado, o estudo realizado para um

sistema a 10Gb/s aponta como largura de banda 6ptima o valor de 10GHz.
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A diferenca de 1dB que se observa na poténcia optica para o mesmo valor de PE para o
caso de Ops/nm sem o filtro compensador comparando as curvas BLD e BLU, resulta da
IES causada pela largura de banda do filtro 6ptico ndo ser a 6ptima para um sinal com
modulagdo em BLD. A Figura 95 apresenta a caracteristica espectral do filtro dptico

passivo do cendrio representado na Figura 89.
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Figura 95 — Caracteristica espectral do filtro éptico passivo do cenario da Figura 89 obtida com um
sinal de entrada composto por ruido branco com distribui¢io uniforme.

Para modulagdo em BLD a largura de banda do filtro 6ptico a -3dB ¢é proxima de 0.6nm,
mas reduz-se para 0.45nm considerando os pontos de atenuagdo a -1dB. O valor de 0.45nm
¢ suficiente para, dessintonizando a frequéncia da portadora relativamente a frequéncia
central do filtro, conseguir posicionar o espectro do sinal com modulagdo em BLU na
banda com atenuagdo inferior a 1dB do filtro mas, ndo ¢ suficiente para acomodar o
espectro do sinal BLD sem o degradar de forma notéria. Por simulagdo verificou-se que a
inclusdo do filtro da Figura 95 num sinal 6ptico NRZ com modula¢do em BLD causa uma
atenuacdo de 0.44dB e 0.34dB para uma RE de 10dB e 6dB, respectivamente,
relativamente a poté€ncia do sinal ndo filtrado. Em [120] o valor obtido experimentalmente
para a largura de banda do filtro 6ptico que optimiza a sensibilidade do receptor ¢ em torno
de 2B. A menor poténcia de sinal nas bandas laterais para menor RE justifica a maior
proximidade das curvas para Ops/nm de DVG para os casos de BLU e BLD da
Figura 93 — A.

4.6.3.2 Melhoria de desempenho em sistema com dispersao

Incluindo no canal um trogo de FOMMC, o desempenho do sistema BLU degrada-se em
consequéncia da DVG introduzida pela fibra. Da andlise da Figura 93 verifica-se uma
penalidade proxima dos 4dB para o caso de 102ps/nm de DVG acumulada quando o

compensador ndo ¢ considerado, relativamente ao caso sem fibra, para ambas as razdes de
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extingdo. Este valor representa a tolerancia do sistema optico com modula¢do em BLU ao
efeito da DVG. A Figura 96 apresenta os diagramas de olho do sinal detectado, degradado
pelo efeito de 136ps/nm de DVG acumulada (o equivalente a propagaco ao longo de 8km
de FOMMC), sem compensacdo, considerando dois casos: A) modulacdo em BLD e
B) modulag¢io em BLU. E visivel que o desempenho do sistema com modulagio em BLU é

claramente superior.
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Figura 96 — Diagramas de olho do sinal detectado, sem compensacio, degradado pelo efeito de
136ps/nn de DVG acumulada, para os casos: A) sinal modulado em BLD e B) sinal modulado em BLU.

Tendo novamente como referéncia a Figura 93 verifica-se que ¢ possivel compensar
170ps/nm e 272ps/mm de DVG acumulada com uma penalidade inferior a 4dB
relativamente ao caso Ops/nm de DVG e sem compensador, tendo como pontos de
comparagdo o valor de PE de 1x10”°. Valores mais elevados de tolerancia 8 DVG séo
observados para uma RE de 6dB uma vez que, com este valor de RE mais baixo, se

consegue maior supressdo de banda lateral na topologia de modulagdo proposta por [110].

Os resultados experimentais mostraram que, para uma RE de 6dB considerando valores de
DVG inferiores a 136ps/nm, as curvas da probabilidade de erro em fungdo da poténcia do
sinal Optico se situam praticamente coincidentes com a curva correspondente a situagdo de
Ops/nm de DVG com compensador. Isto mostra que o compensador consegue compensar
pelo menos este valor de DVG para além de optimizar a caracteristica do canal como ja

referido.
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Para DVG de 170ps/nm e RE de 6dB a penalidade ¢ de 2dB relativamente ao sistema

optimizado mas, ainda assim, o desempenho do sistema ¢ superior ao caso em que este nao

esta optimizado.

De forma a confirmar o efeito do compensador quando incluido no sistema com
modulagdo em BLU, as curvas do atraso de grupo obtidas a partir da funcdo de
transferéncia do filtro optimizado (ver Figura 94) e de uma linha de transmissdo dispersiva
devem ser semelhantes. Como o compensador também optimiza o sistema (para o caso de
Ops/nm), a comparacdo ¢ efectuada para a diferenga entre as curvas do atraso de grupo do
compensador para Ops/nm e 272ps/nm (considerando o caso de ER = 6dB) a qual mostra a

parte do atraso de grupo criado pelo compensador para compensar efectivamente a DVG.
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Figura 97 — Comparacio entre o atraso de grupo para uma linha de transmissio ideal com 136ps/nm e
o obtido a partir da diferenca entre o atraso de grupo do compensador para Ops/nm e 272ps/n.

A Figura 97 revela boa concordancia entre a resposta da linha ideal e a do compensador até
18GHz, e declive semelhante dos 20GHz aos 26 GHz. O compensador consegue de facto
compensar cerca de 136ps/nm do total de 272ps/nm de dispersdo acumulada. Se o receptor
dispuser de FEC, nesse caso o limiar de PE pré-FEC necessario a decisdo sem erros pos-
FEC devera ser superior a 1x10”, o qual é atingido para um valor de poténcia 6ptica de
sinal na entrada inferior a -24dBm. Isto configura a possibilidade de aplicacdo do

compensador num cendrio de um sistema de transmissdo por FOMMC de média/longa

distancia sem amplificag¢@o optica.
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4.6.4 Cenario de teste experimental do compensador com DVG e AGD

A Figura 98 detalha o cendrio experimental, para medida de desempenho da
compensagdo eléctrica dos efeitos da DVG e AGD combinados, com recurso ao
compensador para 40Gb/s desenvolvido. Para além disso foi incluida em série com o
compensador, uma linha de transmissdo microfita com caracteristica dispersiva contraria a

da FOMMC.
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Figura 98 — Cenario de teste experimental para medidas de desempenho do filtro compensador
FLT40G, com DVG e AGD combinados.

O cenario de teste ¢ mais complexo do que o descrito anteriormente, detalhado na Figura
89. Foi incluido no percurso optico um emulador de AGD seguido de um bloco
amplificador Optico. Este apresenta na sua saida duas réplicas do sinal dptico incidente na
entrada, com estados de polarizagdo distintos e cujo atraso relativo e poténcia podem ser
ajustados. Como havia interesse em testar o desempenho do compensador para o pior caso,
o emulador foi ajustado para que as duas polarizacdes na saida tenham igual poténcia

optica. O controlador de polarizacdo (CP) imediatamente antes do emulador, tem como
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finalidade ajustar o emulador para o pior caso (estados de polarizagdo ortogonais com igual
poténcia optica) uma vez que o desempenho do emulador (no cenario considerado) ¢

sensivel a polarizacao do sinal de entrada.

Neste cenario foi também incluida uma fonte de ruido optico por forma poder actuar na
relagdo sinal-ruido Optica na entrada do fotodetector. O filtro dptico, incluido neste
cenario, tem duas funcionalidades: uma delas é reduzir o nivel de ruido o6ptico fora da
banda do sinal, a outra ¢ melhorar a supressdo de banda lateral para o caso da modulagdo
em BLU. Isto ¢ conseguido dessintonizando o filtro de tal forma que a banda de corte deste
coincida o mais possivel com a banda lateral a suprimir mas com o menor impacto possivel

na banda a manter.

Para aumentar a gama de compensacao eléctrica da DVG, foram testadas duas linhas de
transmissdo dispersivas a serem incluidas em cascata com o compensador. Estas linhas sdo
as mesmas que foram ja referidas no fim do Capitulo 3, tendo sido entdo usadas para
causar distor¢do eléctrica para efeitos de teste preliminar de desempenho dos
compensadores desenvolvidos. Como foi entdo referido, foram originalmente projectadas

para compensar 102 e 170ps/nm de DVG.

4.6.5 Resultados experimentais de compensag¢ao da DVG a 40Gb/s com
cascata de compensador activo e passivo

A Figura 99 detalha as curvas da probabilidade de erro em fungdo da relacdo sinal/ruido

optica (RSRO) na entrada do receptor para varios valores de DVG e diferente cenario de

compensac¢do eléctrica. Foi considerado o limite de penalidade maximo de 2dB para os

casos a apresentar na figura.
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RSRO (dB) RSRO (dB)
0 0 ps/m DVG &/ FC & 102 psmm DVG &/ FC
B ) ps/im DVG ¢ FC + 170 ps/nm DVG ¢ FC
& 272 ps/nm DVG ¢/ FC © 102 psm DVG ¢/ FC

A 408 ps/nm ¢/ (FC e LTMD com 170 ps/im de dispersio)

Figura 99 — Resultados de compensacio do efeito da DVG, para diferentes valores de RE e
considerando um filtro compensador (FC) fixo em série com o ajustavel.

Na situagdo Ops/nm mais uma vez se verifica uma melhoria de desempenho do sistema
apos inclusdo do compensador, tendo as razdes para esta melhoria sido ja analisadas. Na
discussdo seguinte, os valores de penalidade/melhoria da OSNR mencionados referem-se a
comparagdo com a situacdo Ops/nm de DVG e Ops de AGD (“back-to-back”) sem

compensador e tendo como referéncia o valor de PE de 1x107.

Para uma razdo de extingcdo de 10dB a inser¢do do compensador permite compensar a
quase totalmente do efeito de 102ps/nm de GVD o que representa uma melhoria de 5.5dB
na RSRO comparativamente com o caso sem o compensador. Para um valor de RE de 6dB,
o compensador permite que a penalidade de 272ps/nm de DVG na RSRO seja apenas de
1dB.

Com a inclusdo da linha dispersiva, projectada para compensar 170ps/nm de DVG
acumulada, em cascata com o compensador activo e pela optimizagdo cuidadosa das
tensoes de controlo de ganho Vctrl do compensador, foi possivel compensar o efeito de
408ps/nm de DVG total acumulada com uma penalidade na relagdo sinal/ruido proxima de
1.5dB relativamente ao caso sem o compensador ¢ Ops/nm de DVG. E de referir que os
melhores resultados obtidos neste segundo cendrio experimental face aos obtidos com o

primeiro cenario experimental (da Figura 89), podem ser justificados por dois argumentos:
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1) no contexto de comparagdo de desempenho considerando modula¢do em BLD e BLU
do primeiro cenario, a largura de banda do filtro 6ptico era necessariamente maior do que a

do segundo cenario neste ultimo reduzida tendo em conta que apenas se considerou

modulagdo em BLU;

ii) a inclusdo de linhas de transmissdo como compensadores adicionais permite aumentar

a gama de valores de DVG possiveis de compensar electricamente.

A figura seguinte mostra os diagramas de olho do sinal eléctrico detectado afectado de
apenas 170ps/nm de DVG acumulada, para os casos sem compensagdo activa ¢ com

compensagio activa.
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Figura 100 — Diagramas de olho do sinal detectado: A) sem e B) com compensacio activa, para um
valor de DVG de 170ps/nm.

4.6.6 Resultados experimentais de compensacao simultanea dos efeitos da
DVG e AGD a 40Gbps com cascata de compensador activo e

passivo

A Figura 101 apresenta os resultados de teste do cenario da Figura 98, para o caso da
compensagdo dos efeitos causados apenas pela dispersdo resultante do AGD e para o caso

dos efeitos causados pela dispersdo resultante da DVG e do AGD combinados.

203



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

23 24 26 38 30 32 34

RSRO (dB)
O 0 ps/nom DVG e 0ps AGD s/ FC 418 ps AGD ¢/ FC _
B 0 ps/nm DVGE e 0ps AGD o FC #1213 ps AGD e 170 ps/mm DVG ¢/ FC
© 9.4 ps AGD &/ FC <18 ps AGD e 170 ps/nm DVG ¢ FC

4123 ps AGD e 374 pemm DVG ¢/ (FC e LTMD com 102 pg/nm de digpersio)

Figura 101 - Resultados de compensag¢io simultinea dos efeitos da DVG e do AGD, para 6dB de RE e
considerando um compensador fixo em série com o ajustavel.

Os resultados mostram que o compensador tem a capacidade de compensar o efeito de
18ps de AGD com uma penalidade na RSRO inferir a 0.5dB. Considerando o efeito
combinado de 170ps de DVG e 18ps de AGD, a penalidade na RSRO apds compensagao €
de aproximadamente 1dB. Adicionalmente, verifica-se que o compensador tem a
capacidade de melhorar o desempenho do sistema afectado de AGD actuando
isoladamente ou em combinag¢do com a DVG. No entanto comparando as curvas da Figura
101 para o caso de 18ps de AGD combinado com 170ps/nm de DVG com a curva para o
caso 12.3ps de AGD combinado com 170ps/nm de DVG, pode concluir-se que o AGD
penaliza mais o desempenho do sistema do que a DVG ja que um aumento de 5.7ps no

AGD ¢ responsavel por quase 2dB de penalidade na RSRO.

A Figura 102 apresenta diagramas de olho medidos para o sinal eléctrico detectado
afectado de apenas 21ps de AGD, para os casos sem compensacdo activa (& esquerda) e
com compensagdo activa (a direita). E notorio o efeito compensador na melhoria da
abertura do diagrama de olho particularmente afectado pela proximidade dos niveis 16gicos

correspondentes a simbolos isolados, em consequéncia do efeito da dispersao.

204



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

LT JEC SR SO T b —— —

O T P 11|
gﬂ 'r-l_n"lt e e P o = I ]

Y ey = [N e = T T S R o= e = T VL Y ey = T e

Figura 102 - Diagramas de olho do sinal detectado: A) sem e B) com o compensador activo, para um
valor de AGD de 21ps.

4.6.7 Avaliagcao do desempenho do compensador por comparagao com
resultados de simulacido
Para avaliar se as fungdes de transferéncia sintetizadas pelo compensador, como
resultado da optimizacdo experimental das tensdes de controlo Vctrl, se aproximam da
funcdo de transferéncia Optima para os casos considerados nas curvas anteriores,
compararam-se as funcdes de transferéncia do compensador real com funcdes de

transferéncia esperadas por simulagdo e com fungdes de transferéncia alvo.

4.6.7.1 Detalhes do modelo para simulacio de desempenho do compensador

Foi produzido um modelo simples para o modulador IM-ODSB tendo em conta a
expressdo do modulador de MZ (E 76). Para simular a limitagdo de largura de banda do
modulador, os sinais antes de serem aplicados aos seus terminais sao filtrados por filtros de
Bessel de 5* ordem com frequéncia de corte (-3dB) de 35GHz. O modulador de BLU foi
modelado tendo em conta os dados experimentais de caracterizagdo do transformador de

Hilbert real, apresentados na Figura 91.

Os efeitos da DVG e do AGD foram modelados considerando as expressdes (E 82) e
(E 86) respectivamente. Por uma questdo de simplificagdo o canal foi considerado sem

perdas e também nao foi incluido ruido optico ASE (Amplified Spontaneous Emission).
O fotodetector foi modelado como uma expressdo quadratica simples dada por (E 67),

em série com um filtro de Bessel de 5* ordem com frequéncia de corte (-3dB) de 35GHz

por forma ter em conta a limitagdo de largura de banda que os componentes reais exibem.
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O compensador foi modelado considerando um filtro transversal equivalente ideal,
representado pela expressdo (E 44), com 5 baixadas e atraso de 18ps entre baixadas em
série com um filtro de Bessel de 5* ordem e frequéncia de corte (-3dB) de 35GHz, por
forma a aproximar a resposta em frequéncia da estrutura transversal ideal a do
compensador real. As linhas microfita foram modeladas a partir de pardmetros S medidos

experimentalmente.

As tensdes de controlo do filtro foram optimizadas repetidamente, para cada caso em
estudo. Partindo de um conjunto de valores aleatérios, foi implementado um algoritmo de
optimizacdo para gerar novos conjuntos de valores com o objectivo de obter a maior
abertura do diagrama de olho do sinal pds-compensag¢do no intervalo de £0.17 centrado no
instante 6ptimo de amostragem, em que T € o periodo de bit. Esta estratégia de considerar
o menor valor de abertura do diagrama de olho num intervalo mais ou menos alargado e
centrado no instante de amostragem como valor de objectivo para o algoritmo, tem como
proposito evitar que a rotina de optimizacdo evolua para coeficientes que produzam um
diagrama de olho com formato “diamante” exagerado (isto ¢, um diagrama de olho com

vértices e maxima abertura no instante optimo de amostragem).

4.6.7.2 Desempenho como compensador de DVG

A Figura 103 a) mostra, para o caso da compensagdo dos efeitos de 408ps/nm de DVG
acumulada, o atraso de grupo sintetizado pelo bloco compensador experimental optimizado
(compensador activo em série com a linha de transmissdo) comparada com a obtida por
simulacdo para o mesmo bloco compensador implementado no simulador. Na figura a
resposta alvo € o inverso da resposta do canal que o compensador devera idealmente

compensar.
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Figura 103 — Curvas de resposta medidas e obtidas por simulacido para o compensador optimizado, e
resposta alvo para: a) atraso de grupo para DVG de 408ps/nm em que se tem o compensador em série
com uma linha de transmissio dispersiva optimizada para compensacio de 170ps /nm de DVG; b)
amplitude para o caso de compensac¢io de 18ps de AGD (com recurso a apenas o compensador).

Verifica-se que o declive da curva obtida por simulacdo se aproxima da curva alvo até
proximo da frequéncia de 30GHz, mas que o declive da curva obtida por simulagdo sofre
algum desvio a partir dos 16GHz. A razdo tem a ver ndo s6 com a imprecisdo do modelo
de simulacdo relativamente simples considerado mas também com o facto de o
compensador real, para além da DVG, compensar também imperfeicdes do sistema (como
foi ja abordado na discussdo do primeiro cendrio de teste), facto que nao foi tido em conta

no simulador.

A Figura 103 b) apresenta a curva da amplitude da resposta do compensador activo real
optimizado e a curva obtida por simulagéo, para o caso de compensagao de 18ps de AGD.
As curvas apresentam muito boa aproximacao até uma frequéncia proxima dos 22GHz. O
compensador linear ndo consegue compensar o nulo em torno dos 28GHz resultante do
efeito da AGD (visivel na curva alvo), mas reduz a interferéncia inter-simbolica
sintetizando uma funcdo de transferéncia em amplitude do tipo passa-alto até uma
frequéncia proxima dos 17GHz, por forma a compensar a caracteristica passa-baixo

causada pelo AGD.

4.6.7.3 Desempenho como compensador do efeito combinado da DVG e AGD.

A Figura 104 apresenta resultados de comparacdo tal como na figura anterior para o caso

de compensa¢do da DVG acumulada de 374ps/nm combinada com o AGD de valor 12ps.
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Figura 104 — Curvas de resposta medida e obtida por simulacido para o compensador optimizado, e
resposta alvo para DVG de 374ps/nm combinada com AGD de valor 12ps, em que se tem um
compensador em série com uma linha de transmissao dispersiva optimizada para compensacio de
102ps /nm de DVG, para os casos: a) atraso de grupo, b) amplitude.

Até uma frequéncia proxima dos 20GHz as curvas do atraso de grupo apresentam boa
concordancia com as curvas de simulacdo e curvas alvo. A partir dos 20GHz as curvas de
medida e simulacdo afastam-se da resposta alvo. Paralelamente, pode observar-se que a
evolucdo das curvas de resposta em amplitude ¢ semelhante: até aos 20GHz estas sdo do
tipo passa-alto para compensar a evolucdo com caracteristica passa-baixo do AGD, no
entanto a partir dos 20GHz o declive afasta-se rapidamente da resposta alvo. Isto resulta da
incapacidade do compensador de sintetizar uma funcdo de transferéncia capaz de
aproximar a crescente tendéncia da curva alvo para uma zona de forte ndo-linearidade, que

corresponde ao inverso do nulo da caracteristica do canal.

4.7 Resultados da compensacao da DVG em sistema com
modulagcdo em BLD e em BLU a 10Gb/s

4.7.1 Resultados experimentais com compensador para 10Gbps em BLD

4.7.1.1 Cenario de teste

A Figura 105 apresenta o cenario de teste implementado para avaliacdo experimental do
desempenho do compensador desenvolvido para sistemas com débito binario de 10Gb/s,

para o caso de modulag¢do em BLD.

208



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

Gerador / Analisador
BER i

_ Bias Tee c 2 Cz o3 c3 o ca cs c5
o Ertrada ol 4 Filtro FLT10G
I ouT
P Data I
Data N
| +3.8v —L bc 3.8V
47 Chm 1~ T block _|__ -
Driver Moduladar ) ) i
WZ "Inphi"
I'____i'_‘l —% e .l
i = | h|uck—|— T i J: i
| |
= | | —zF
| S — | — Lo — . —
= = 40Km
Maodulador ShiF
Mach-Zehnder
‘ Comrersor
Fante optica Q00 Filtrg Optico/Eléctrico
(Lasen Controladar de ANk ‘ optico aptico
Pualarizagén SMF Arnplifcador he=1549.32nm
optico (EDFA)

Figura 105 — Cenario de teste experimental para medidas de desempenho do filtro compensador
(FLT10G) para 10Gb/s, em sistema com modulacio em BLD, afectado de DVG .

No cenario da figura anterior os atrasos variaveis (6t) foram incluidos para cancelar
pequenas diferencas de fase (inevitdveis na montagem experimental) e que podem resultar
de diferengas entre os componentes de bloqueio DC (DC blocks) nas entradas de sinal do
modulador de Mach-Zehnder (MZ) (que na montagem utilizada ndo eram iguais) bem
como dos cabos de ligacdo (embora se tivesse tido o cuidado de utilizar cabos do mesmo
tipo € com o mesmo comprimento eléctrico - “matched’). O resultado de eventuais
diferengas relativamente a condicdo de oposicdo de fase que os sinais devem apresentar
nas entradas do MZ, causa uma degradacdo do diagrama de olho a saida do mesmo, porque
corresponde a um desvio da condi¢do de modulagdo em push-pull. Verificou-se no entanto
que pequenos ajustes destes atrasos variaveis nao alteravam significativamente a simetria
do diagrama de olho sendo esta mais facilmente ajustavel actuando nas tensdes de

polarizacdo (Fla e F1b) do MZ .

Sendo o desempenho do modulador de MZ dependente da polarizacdo, foi incluido na

sua entrada um controlador de polarizagdo, ajustado de forma a ter-se o melhor diagrama
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de olho possivel na sua saida. O amplificador Optico permite compensar a atenuagdo do
canal (tipicamente 9dB para cada sec¢do de 40km) e perdas de inser¢do dos restantes
dispositivos Opticos (as perdas de inser¢do do MZ sdo 6dB) de forma a ter-se na entrada do
conversor Optico/Eléctrico um nivel de sinal 6ptico para o qual o seu desempenho é
optimo. O filtro optico, incluido para limitar a contribui¢do do ruido ASE do amplificador

para o sinal eléctrico detectado tem uma largura de banda de 0.8nm.

Na saida do compensador FLT10G ¢ visivel uma malha eléctrica constituida por um
circuito Bias Tee (circuito composto por um condensador ¢ uma indutincia tal como
representado na Figura 105) e uma resisténcia de 470hm. Esta malha tem como finalidade
alimentar o circuito do filtro compensador também pelo terminal de saida (terminal OUT,
ver Figura 53). Desta forma, a corrente de alimentacdo divide-se entre os terminais OUT e

+Vdrain da Figura 53 e isto tem dois propositos:

1) reduz a queda de tensdo na resisténcia de terminacdo da linha de dreno ROq4 (ver
Figura 49) que pode ser significativa para caso de todas as 5 células do
compensador serem simultaneamente polarizadas tal que o seu ganho seja

proximo do ganho maximo.

ii) protege a linha de dreno, que embora tenha sido dimensionada de forma a
suportar a corrente maxima (correspondente a 5 células com ganho maximo), por
questdes de projecto tem uma margem de seguranca mais reduzida em

comparagdo com outros elementos do circuito.

4.7.1.2 Resultados experimentais

A Figura 106 apresenta os resultados de desempenho do sistema da Figura 105, em que
se mediu experimentalmente a dependéncia da probabilidade de erro em funcdo da

poténcia do sinal dptico na entrada do fotodetector, para trés casos distintos.
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Figura 106 - Curvas de dependéncia da PE em funcio da poténcia éptica na entrada do fotodetector
para os casos assinalados na figura, em que FC significa Filtro Compensador e 1360ps/nm equivalem
sensivelmente a 80km de FOMMC.

Da figura anterior ressalta que a inclusdo de DVG equivalente a 80km de FOMMC causa
uma penalidade na poténcia optica para a mesma PE (considerada a 1x10™) de 8.5dB. Num
sistema de comunicagdes Optico, esta penalidade excede largamente a margem de cerca de
2dB normalmente considerada no dimensionamento do sistema. Com a inclusdo do
compensador, a penalidade reduz-se para 3.9dB, o que representa uma melhoria de

desempenho do sistema com compensador muito significativa.

A Figura 107 apresenta diagramas de olho do sinal apos o fotodetector, e apos o

compensador optimizado.

211



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

(M Dmm D pemer Dftvew e e LT D o | [h pmm D P e e ey L W |

THERALE
THERALE

a2
Lt
a2
Lt

e pa e pa

_'.&IE_.- — |§=:"- F|$.‘:‘f" ]ﬁ:'l.l p-J e s i--u:.!:_,_ql _IIEE. — |E=:"— |-i m.::'-d'_-" J‘#::I..- pJ_“ aypes | g

A B

Figura 107 - Diagramas de olho do sinal eléctrico: A) apés o fotodetector e B) apds o compensador
activo ajustavel, para um valor de DVG de 1360ps/nm acumulada (equivalente a propagacio ao longo
de 80km FOMMC). O compensador, para o conjunto de coeficientes aplicados (optimizados), gera
uma funcio de transferéncia que inverte o sinal.

O compensador optimizado permite efectivamente melhorar a abertura do diagrama de
olho na zona do instante Optimo de amostragem, sem no entanto o deformar

significativamente.

4.7.2 Resultados experimentais com compensador para 10Gb/s em
sistema com modulacdo em BLU-BLI/ BLS

4.7.2.1 Cenario de teste

A Figura 108 apresenta o cenario experimental de teste implementado para avaliacdo do
desempenho do compensador desenvolvido para sistemas Opticos com débito binario de

10Gbps, para o caso de modulagdo em BLU.
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Figura 108 — Cenario de teste experimental para medida de desempenho do filtro compensador para
10Gb/s (FLT10G), em sistema com modulacio em BLU, afectado de DVG. Neste cenario, para além da
inclusdo de ruido, 0 modulador de BLU permite seleccionar a banda a modular: BLI ou BLS. O total
de DVG a compensar foi 2720ps/nm (equivalente a 160km de FOMMC).

Este cenario ¢ mais complexo do que o apresentado anteriormente na Figura 105 uma vez
que neste caso o percurso Optico ¢ maior, o que obrigou a inclusdo de estagios de

amplificacdo Optica intermédia adicionais.

O modulador BLU — BLS/BLI (Banda Lateral Superior / Banda Lateral Inferior) presente
nesta montagem baseia-se na topologia apresentada na Figura 83, que embora bastante
mais complexa de implementar comparativamente com a apresentada na Figura 85, tem a
interessante vantagem de permitir seleccionar a banda a rejeitar. A Figura 109 apresenta os
espectros Opticos medidos a saida do modulador BLU — BLS/BLI para as duas

possibilidades de selec¢do da banda a rejeitar.
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Figura 109 — Espectro do sinal éptico a saida do modulador de BLU-BLI/BLS para as duas bandas de
modulacdo possiveis: a) BLU-BLI e b) BLU-BLS.

Este modulador permite obter valores de supressao de banda lateral da ordem dos 15dB e

valores de razdo de extin¢do do sinal 6ptico modulado superiores a 10dB.

4.7.2.2 Desempenho como compensador dos efeitos da DVG acumulada

Figura 110A Figura 110 apresenta os resultados do teste de desempenho tendo como
métrica a penalidade na RSRO em fungdo do valor da DVG acumulada (tendo-se
considerado o valor equivalente ao obtido apds propagagdo ao longo de 160km de
FOMMC), para os dois casos de banda lateral modulada possiveis, com e sem

compensador de pos-deteccao.
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Figura 110 — Curvas da dependéncia da PE em funcio da RSRO para as seguintes condicdes: a) sem o
efeito da DVG do canal éptico (O0ps/nm) acumulada, para os casos com e sem o compensador eléctrico
(c/FC, s/FC, respectivamente) ; b) com o efeito da DVG do canal éptico acumulada (2720ps/nm -
160km de FOMMUC ), para os casos com e sem compensador eléctrico (¢/FC, s/FC, respectivamente).

Das figuras anteriores verifica-se que, tal como no caso do teste do compensador para
40Gbps, a inser¢do do compensador no sistema sem o factor limitativo da DVG melhora o
desempenho deste, reduzindo a penalidade na RSRO em 1.5dB (tendo como referéncia o
valor de BER 1x107%). A Figura 111 apresenta as curvas do ganho em funcdo da

frequéncia, para Ops de DVG acumulada, para os casos de BLU-BLI e BLU-BLS, com e

sem o amplificador eléctrico.

Filtro optirmizado para Ops/nm BLU-BLMBLS cf e s/ amplificador eléctrico

| —#— Comp. cf Amplif BLU-BLI
L | —i— Comp. s/ Amplif. BLU-BLI
. of Amplif BLU-BLS

Ganha [dB]

2 b \ [

Freguencia [GHz] 9

Figura 111 — Curvas do ganho em func¢io da frequéncia para o bloco compensador do cenario da
Figura 108, para dois casos: tendo em conta o conjunto compensador em série com o amplificador
eléctrico ou sem o amplificador eléctrico, mantendo os mesmos coeficientes aplicados ao compensador.
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Da Figura 111, verifica-se que o compensador optimizado tende para uma resposta em
amplitude do tipo passa-baixo, com frequéncia de corte préxima dos 8.5GHz. Esta ¢ uma
limitacdo imposta pelo compensador ja que o amplificador eléctrico, utilizado no cenario
de teste, foi caracterizado e apresenta resposta em modulo e fase muito uniformes até
frequéncias muito superiores a 10GHz. Também neste caso a melhoria de desempenho
nesta condi¢do ¢ atribuida a limitacdo de ruido eléctrico do sistema que a menor largura de

banda imposta pelo compensador causa.

Para o caso de sistema com DVG, a Figura 110 revela que a inclusdo do compensador
permite reduzir a penalidade na RSRO em cerca de 2dB, considerando um valor de PE de
1x107° mas, ainda assim, verifica-se uma penalidade de 2.5 a 3dB na RSRO
comparativamente com a situacdo sem DVG e sem compensador. O compensador ndo tem
assim capacidade de compensar a totalidade da DVG introduzida pelo canal. A Figura 112
apresenta o valor do atraso de grupo em funcdo da diferenga de frequéncia relativamente a
portadora fO (corresponde a 1/A na Figura 108), de forma a avaliar qual o valor do atraso
de grupo que o compensador tem de capacidade de compensar para este canal em

particular.

Atraso de grupo de uma secgao de fibra monomodo com 160KmM
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Figura 112 — Variacéo do atraso de grupo em funcio da diferenca de frequéncia relativamente a
frequéncia da portadora f0, considerando um troco de FOMMC com 160km de comprimento.

Foram registados os conjuntos de tensdes de controlo optimizados para melhor
desempenho no cendrio de teste da Figura 108 e para os quais se obteve as curvas da
Figura 110, para o compensador ajustado com esses conjuntos de tensdes de controlo

foram medidos os parametros S nos seus portos. Desses parametros S foram calculados o
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ganho e a variacdo do atraso de grupo em funcdo da frequéncia, que se apresentam na

Figura 113.
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Figura 113 - Curvas obtidas partindo de dados experimentais para o ganho a) e variacio do atraso de
grupo b) em funcio da frequéncia para o bloco compensador (Comp.) do cenario da Figura 108, tendo
em conta o compensador em série com o amplificador (Amplif.) eléctrico ou sem o amplificador
eléctrico, mantendo os mesmos coeficientes aplicados ao compensador.

Da analise das curvas anteriores ressalta que o bloco amplificador ndo tem influéncia
relevante na evolugdo das curvas do ganho em fun¢do da frequéncia. Pode dizer-se que
apenas contribui com um ganho constante proximo de 20dB, na evolucdo da curva da
varia¢do do atraso de grupo em fungdo da frequéncia onde as curvas s3o praticamente

coincidentes.

Nao sdo visiveis nas curvas de ganho, diferencas significativas em fun¢do da modulagio
considerada ser em BLI ou BLS. Isto era de esperar porque, sendo a DVG uma distor¢ao
de fase, o compensador ndo devera intervir na curva de ganho do sistema.

Observando as curvas do atraso de grupo da Figura 113 b), e comparando com as curvas
da Figura 112, fica patente a estratégia do processo de compensacdo: pela sintese de uma
funcdo de transferéncia com declive de sinal contrario que, por exemplo, as curvas BLU-
BLS e as sintetizadas pelo compensador (Comp. ¢/ s/ Amplif BLU-BLS), apresentam. No

entanto também ¢ patente nas curvas a incapacidade do compensador anular a totalidade da
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DVG do canal, como ja era conhecido e esperado pela analise da Figura 110. O canal de
FOMMC introduz uma variagcdo de aproximadamente 100ps no atraso de grupo para uma
diferenca |f-f0| de 5GHz enquanto o compensador, para o mesmo intervalo de frequéncia,
ndo excede os 60ps quando compensa sinal modulado em BLS, e ndo excede os 40ps
quando compensa sinal modulado em BLI. No entanto as curvas (do atraso de grupo)
medidas para modulagdo BLI apresentam uma evolugcdo mais suave dos 0 aos 8GHz
comparativamente com as curvas para modulacdo BLS, o que permite compreender porque
razdo o sistema com modulagdo em BLU-BLS com compensador tem um desempenho

apenas 0.5dB superior ao sistema BLU-BLI com compensador.

A Figura 114 apresenta os diagramas de olho do sinal modulado em BLU-BLS afectado
de 2720ps/nm de DVG ndo compensada (A) e apos a etapa de compensagdo (B), onde ¢é

clara a melhoria da qualidade do sinal por efeito da inclusdo do compensador optimizado.

=== e L e ] o ] Wi | v P - Rl L Ll (L
A B

Figura 114 - Diagramas de olho do sinal detectado: A) apods o fotodetector e B) apos o compensador
activo optimizado, para um valor de DVG de 2720ps/nm acumulada (equivalente a propagacao ao
longo de 160km de FOMMC).
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4.8 Conclusoes

Este capitulo debrugou-se sobre a influéncia dos efeitos da dispersdo na velocidade de
grupo (DVG) e do atraso de grupo diferencial (AGD) em sistemas de comunicacdes
opticas por FOMMC, em funcdo do tipo de modulagdo: banda lateral inica (BLU) ou
banda lateral dupla (BLD). Foram apresentados dois processos adequados para a producio
de sinal modulado em banda lateral unica. Por tltimo o capitulo apresenta resultados
experimentais de compensacdo dos efeitos da DVG e do AGD actuando isoladamente ou
combinados, considerando débitos de 10Gb/s e 40Gb/s, com recurso aos compensadores

eléctricos descritos no capitulo anterior.

Da analise comparativa de desempenho de sistemas opticos com detec¢do em intensidade
e afectados de DVG (com origem no canal 6ptico) em que se considerou modulagdo em
BLD comparativamente com modulagdo em BLU, ficou claro que, pese embora a maior
complexidade do modulador, os sistemas com modulacio em BLU apresentam
desempenho significativamente superior. Considerando um sistema com débito de 10Gb/s
sem compensagcdo com propagacdo num canal Optico constituido por um trogco de
FOMMC, para modulagdo em BLD ¢ de esperar que a distdncia de propagacdo esteja
limitada a um valor proximo dos 80km enquanto que, para modulagdo em BLU, esta sera
fortemente dependente da qualidade do sinal modulado em BLU gerado, entendendo-se
aqui por qualidade o valor de supressdo de banda lateral atingido. Com os moduladores em
BLU implementados ¢ de esperar que, para um débito de 10Gb/s, se consigam atingir

distancias da ordem dos 160km.

A limitacdo na frequéncia que o transformador de Hilbert, implementado nos
moduladores de BLU utilizados nos cenarios de teste, exibe para frequéncias inferiores a
2.5GHz, condiciona a qualidade do sinal em BLU gerado. Uma solug@o para este problema
passa pelo desenvolvimento de estruturas que permitam mitigar esta imperfeicdo ou pela
utilizacdo de formatos de codificacdo que tenham como caracteristica produzirem
espectros com reduzida energia nas componentes de menor frequéncia (como por exemplo

o formato duo-binario).
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Os resultados experimentais dos testes de compensacao dos efeitos da DVG e AGD com
recurso aos compensadores desenvolvidos reforcam a viabilidade da utilizacdo de
compensadores eléctricos ajustaveis de baixo custo em sistemas Opticos de longo alcance.
Para além disso, ficou demonstrado o superior desempenho deste tipo de compensadores
em sistemas Opticos com modulagdo em BLU, embora esta ndo seja uma condicionante

para a utilizacdo destes, como houve o cuidado de demonstrar.

Para um débito binario de 40Gb/s a inclusdo do compensador permite, para a mesma PE,
duplicar a tolerancia do sistema aos efeitos da DVG do canal. Considerando o efeito do
AGD num sistema Optico com débito bindrio de 40Gb/s, o compensador permite mitigar os
efeitos de 18ps de AGD, o equivalente a propagacdo ao longo de 81km de FOMMC, com
uma penalidade inferior a 1dB. Mesmo com a contribui¢do combinada da DVG e AGD,
tendo sido considerados 18ps de AGD e 170ps/nm de DVG, a inclusdo do compensador
permite que a penalidade de desempenho seja inferior a 2dB, o que ndo excede a margem
de tolerancia de penalidade da generalidade dos sistemas de transmissdo por FOMMC

comerciais.

Como foi exposto, verificou-se experimentalmente que a inclusdo do compensador no
sistema permite, adicionalmente a compensar os efeitos da DVG e do AGD do canal para
os quais havia sido originalmente projectado, optimizar o desempenho do proprio sistema.
Os compensadores de sinal eléctrico pds-deteccdo sdo assim genéricos, ao contrario dos
compensadores Opticos que sdo especificamente projectados para compensar a dispersao
cromatica ou a dispersdo de polarizagdo com origem no canal Optico antes da detecgdo: os
primeiros optimizam o formato do sinal apos a deteccdo no sentido da reducdo da PE
estimada ainda que os mecanismos responsaveis pela distor¢do resultem do efeito

combinado de varios factores.
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5 Conclusoes

5.1 Conclusées na sequéncia do exposto neste trabalho

O trabalho desenvolvido nesta tese permitiu implementar com sucesso circuitos
integrados monoliticos adequados para o processamento analdgico de sinal a muito alto
débito: 10Gb/s e 40Gb/s. O objectivo de produzir circuitos que operassem com débitos de
sinal superiores ao estado da arte, ndo foi desde o inicio o objectivo principal deste
trabalho, uma vez que ndo se dispunha de condi¢des que permitissem o acesso a
tecnologias de fabrico adequadas (e dispendiosas). Assim a contribui¢do deste trabalho foi
a de, partindo de tecnologias de integracdo relativamente mais acessiveis e de
desenvolvimentos no dominio das técnicas de modulacdo de sinal optico, mostrar que ¢
possivel aumentar o desempenho de sistemas Opticos instalados afectados de dispersdo
cromatica e dispersdo de polarizagdo, com recurso a circuitos implementados recorrendo a

essas tecnologias.

O processo de projecto de um amplificador de transimpedancia adequado para sistemas
com débito de 10Gb/s, concretizou com sucesso o proposito de salientar os cuidados que
devem estar presentes no projecto de circuitos integrados, que mais do que operarem na
zona de frequéncias de microondas devem ter desempenho optimizado para sistemas de
banda larga de muito alto débito. As conclusdes do trabalho desenvolvido neste dmbito,
como ja foi mencionado, encontram aplicabilidade relevante para circuitos amplificadores
¢ para circuitos para microondas de uma forma geral.

A inclusdo de elementos externos ao circuito monolitico ficou aqui demonstrada como
sendo uma estratégia fundamental ao sucesso deste tipo de circuitos, valida ndo s6 para o
caso de implementa¢do em tecnologias de GaAs como foi o caso neste trabalho, mas
também para outras tecnologias. Houve no caso particular deste amplificador, a mais valia
de terem sido produzidos e caracterizados “On-Wafer” 80 prototipos, o que permitiu ter
uma reconfortante informagao de retorno de que as op¢des tomadas durante o projecto do

circuito conduziram a bom porto.

Esta etapa foi também fundamental na medida em que forneceu muita informacdo (e

formag@o) em varios aspectos: maturidade da tecnologia considerada, grau de confianga

223



Projecto de Receptores Integrados de Banda Larga

nos modelos dos componentes activos e passivos fornecidos pelo fabricante, qualidade da
ferramenta de simulagdo e projecto (em ADS®), competéncia e disponibilidade dos
recursos do Instituto de Telecomunicagdes de Aveiro para produzir um protdtipo
encapsulado funcional e ainda a disponibilidade de equipamentos e condi¢des laboratoriais
para a caracterizagdo experimental deste tipo de circuitos. Foi a conjugacdo de todos estes
factores que permitiu que os resultados deste prototipo tenham sido objecto de publicagao

em conferéncia internacional.

A experiéncia adquirida anteriormente com o projecto do amplificador de
transimpedancia permitiu implementar solu¢des relativamente complexas para os circuitos
compensadores focados no capitulo 3, tendo-se tido & partida um razoavel grau de
confianga no seu sucesso. Os resultados de caracterizagdo experimental dos circuitos
montados em veiculo de teste foram bons tendo estes sido testados inclusive como
compensadores de distorcdo com origem no dominio eléctrico, aspecto que estava

inicialmente fora do ambito deste trabalho.

Nos sistemas Opticos actuais, verifica-se a necessidade da inclusdo de blocos
compensadores da dispersdo, uma vez que os débitos sdo ja suficientemente elevados para
que, mesmo em trogos com distancias de dezenas de km, o sinal eléctrico pds-detecgdo
venha afectado de degradagéo assinaldvel. No entanto esses blocos operam na sua maioria
no dominio Optico. No capitulo 4 foi demonstrado que ¢ possivel fazer compensacgdo
eléctrica dinamica dos efeitos degradantes do canal Optico, em particular a dispersdao do
tipo ja mencionado. Mais, verificou-se que os compensadores apresentados optimizam o
desempenho global do canal (tendo em conta fenémenos de degradagdo de desempenho de
outra natureza) de um factor ndo desprezavel que pode atingir os 2dB na penalidade na

RSRO.

A substituicdo dos actuais compensadores Opticos que funcionam com sistemas com
modula¢do em BLD por compensadores eléctricos ajustaveis ndo ¢ trivial pois, tal como
foi demonstrado neste capitulo, o desempenho dos compensadores eléctricos ¢ muito
superior com tipos de modulacdo com preservacdo de fase como ¢ o caso da modulagdo em

BLU. Na grande maioria dos sistemas de comunicagdes Opticos actuais o processo de
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modulagdo e deteccdo ndo permite preservar a informacao de fase do canal. Os resultados
obtidos com os compensadores dindmicos eléctricos deste trabalho e com modulagdo em
BLU foram no entanto inovadores e demonstraram que € praticamente possivel duplicar o
alcance de um sistema 6ptico com reduzido custo e com reduzido impacto no equipamento

instalado.

Serd de esperar que, com contribuigdes adicionais que permitam tornar mais viavel a
generalizacdo da aplicagdo da modulagdo em BLU aos sistemas opticos, ou outra com
caracteristica de preservagdo de fase (por exemplo a deteccdo coerente), ¢ também o
projecto de compensadores em tecnologias mais baratas, as técnicas de compensagdo
eléctrica da dispersdo baseadas nos compensadores apresentados (ou em compensadores

pos-deteccdo de outro tipo) possa encontrar maior aplicabilidade.

5.2 Topicos para possivel trabalho futuro

O trabalho apresentado nesta tese focou o projecto de compensadores para sistemas
opticos até 40Gb/s. No futuro proximo, os sistemas opticos irdo evoluir para taxas de
transmissdo de 100Gb/s e superiores, para os quais os efeitos da dispersdo condicionam
ainda mais a distdncia maxima de transmissao.

Como linhas de trabalho futuro ¢ entdo de propor a investigacao de linhas de transmissao

dispersivas e filtros de compensagao activos para débitos superiores a 40Gbps.

Adicionalmente, serd interessante abordar questdes relacionadas com a implementagdo
de compensadores activos em processos de integracdo menos dispendiosos e mais
vulgarizados, nomeadamente processos CMOS. Esta area & particularmente interessante
pelas perspectivas que abre de inclusio num s6 circuito monolitico das etapas de
amplificacdo, processamento analdgico, amostragem e decisdo, o que permite o potencial

decréscimo significativo do custo e de poténcia consumida do equipamento terminal.
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