P& Universidade de Aveiro  Departamento de Eletrénica,
=] 2012 Telecomunicacdes e Informética

Ricardo Manuel Processamento Digital de Sinal em Sistemas
da Silva Ferreira de Detecéo Coerente






P& Universidade de Aveiro  Departamento de Eletronica,

2012 Telecomunicacdes e Informatica
Ricardo Manuel Processamento Digital de Sinal em Sistemas
da Silva Ferreira de Detecéo Coerente

Dissertacdo apresentada a Universidade de Aveiro para
cumprimento dos requisitos necessarios a obtencdo do grau de
Mestre em Engenharia Eletrénica e Telecomunicacdes, realizada
sob a orientacao cientifica dos professores Mario Lima e Anténio
Teixeira, do Departamento de Eletronica, Telecomunicacdes e
Informatica e do Instituto de Telecomunica¢des da Universidade de
Aveiro.






Dedico este trabalho aos meus pais, irmdo e amigos por todo
0 seu incondicional apoio e por me guiarem sempre na
direcdo correta.






O jdri

Presidente

Orientador

Co-orientador

Vogal

Doutor Tomas Antonio Mendes Oliveira e Silva
Professor Associado da Universidade de Aveiro

Doutor Mario José Neves de Lima
Professor Auxiliar da Universidade de Aveiro

Doutor Antonio Luis Jesus Teixeira
Professor Associado da Universidade de Aveiro

Henrique Manuel de Castro Faria Salgado
Professor Associado da Faculdade de Engenharia da
Universidade do Porto






Agradecimentos

O trabalho presente nesta dissertacdo envolveu diretamente e
indiretamente varias pessoas, as quais gostaria de atribuir os
meus sinceros agradecimentos, nomeadamente:

Aos Professores Mario Lima e Anténio Teixeira, meus
orientadores, pela oportunidade que me proporcionaram, pela
disponibilidade, orientagdo e motivacdo ao longo desta
caminhada, indispensaveis para a conclusao deste trabalho.

Ao aluno de doutoramento Ali Shahpari, pela disponibilidade
de acompanhamento na execucdo laboratorial desta
dissertacdo. Ao projeto FCT “TOMAR PON" [1], que me

proporcionou toda essa execuc¢éao laboratorial.

A minha familia, em especial aos meus Pais e irm&o, pelo
contributo e dedicacdo que me prestaram. A todos os meus
colegas de curso e amigos, que ao longo deste extenso
percurso académico me ajudaram e apoiaram, contribuindo
para o enriquecimento formativo.

E por fim, a Universidade de Aveiro, em particular ao
Departamento de Eletronica, Telecomunicacdes e Informatica,
por me ter proporcionado uma experiéncia de vida exemplar.






Palavras -chave

Resumo
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Nas ultimas décadas, as comunicacfes 6Gticas tém estado
diretamente ligadas a rapida evolucdo dos sistemas de
comunicagdes e caso ndo existissem, hoje seria dificlil
responder a procura incessante por largura de banda.
Contudo, a sua capacidade € limitada, devido a limitaces e
constrangimentos associados aos equipamentos fisicos e,
caso ndo se progrida, ndo sera possivel responder
adequadamente as futuras necessidades das redes de
telecomunicacdes.

Nesse sentido, é conveniente continuar a inovacao para
novas solu¢cdes que permitam superar estas limitacdes. Nesta
dissertacdo sera apresentado um estudo sobre formatos de
modulacdo avancados e multiplexagem da informacao,
capazes de superar em larga escala as larguras de banda
oferecidas atualmente, bem como superar o alcance fisico
das atuais redes, com custos mais reduzidos. Em particular
serd analisado o desempenho da detegdo coerente como
solucdo para as futuras redes de acesso (NGPON), onde o
processamento digital de sinal possui uma importancia
relevante na eficiéncia e custo do sistema. Nesse sentido, em
simulacdo sera discutido o sistema PDM-QPSK, que se trata
de uma promissora técnica de modulacdo para as futuras
redes NGPON, e em laboratério o sistema QPSK a 1.244
Gbps.
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Optical Communications, Signal Digital Processing (DSP),
Coherent Detection, Advanced Modulation Formats, EVM,
UDWDM, NGPON1, NGPONZ2.

In the last decades, optical communications introduced a
different concept in communications systems. If they do not
exist, today would be difficult to answer the demand for
bandwidth. This higher bandwidth is related to its physical
characteristics, which make them overcome other media.
However, its capacity is limited due to the performance of
physical equipment and if we do not make progress, it will be
not possible to respond to the demands for the future
telecommunications networks.

Thus, it is appropriate to continue innovation for new solutions
to overcome these limitations. In this dissertation, a study will
be presented to advanced modulation formats and
multiplexing of information, able to overcome in large scale the
bandwidth currently offered, as well as overcome the physical
reach of existing networks with lower costs. In particular will be
analyzed the performance of coherent detection as a solution
to the future access networks (NGPON), where the digital
signal processing has a significant impact on the efficiency
and cost of the system. In this sense, in simulation will be
discussed the PDM-QPSK system, that it is a promising
modulation technique for future networks, and in the laboratory
the QPSK system at 1.244 Ghps.
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1 Introdug¢ao

1.1 Motivagao

Aumentar a capacidade de transmissao ou melhorar a eficiéncia espetral sem a
necessidade de excessivas alteragdes do sistema fisico € umas das principais areas atuais
da investigacdo em telecomunicacbes por fibra dtica. O planeta assiste a um continuo
aumento de utilizadores nas redes, cada vez mais exigentes, reivindicando maior
compromisso em termos de velocidade e dados transmitidos, a precos suportaveis. Na
Figura 1 observa-se, por exemplo, o crescimento do trafego IP nas redes de
telecomunicac¢des nos ultimos 8 anos [2].
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Figura 1 — Previsdo do crescimento do trafego IP nas redes de telecomunicagdes
46% CAGR 2007-2012 [2].

Dentro dos servigos que apresentaram maior crescimento nos ultimos anos,
destaca-se o IPTV, que necessita de uma elevada largura de banda, uma vez que se trata
de um servico de alta definicdo (HDTV). Também as redes sociais, onde a partilha passa
muitas vezes pelo video, cresceram exponencialmente nos Ultimos anos e a sua tendéncia
é continuar a crescer. Na Figura 2 apresenta-se a previsao do crescimento do trafego de
Internet registada nos ultimos anos, onde se destaca o crescimento acelerado do trafego
de video.
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Figura 2 - Previsdo do crescimento do trafego de Internet [2].

No sentido de responder a esta procura exponencial por largura de banda nas redes
de telecomunicacdes, é conveniente aproveitar bem as redes existentes, multiplexando o
nimero maximo de utilizadores e disponibilizando para cada um deles o maximo de
largura de banda. As empresas de telecomunicacdes desenvolvem, por isso, continuos
esforcos na evolucdo dos atuais sistemas de modo a responder a exigéncia por maior
largura de banda, como na investigacdo de novos métodos de transmissdo da informacao,
através da modulagao digital e da multiplexagem de canais.

A deteg¢ao coerente tem sido largamente investigada nos ultimos anos para
responder a esta demanda [3]. Devido a sua sensibilidade e seletividade do canal recetor,
os recetores 6ticos coerentes permitem que dois canais multiplexados em comprimento
de onda (WDM) coexistam com separacOes de frequéncia muito curtas (sistemas ultra-
dense WDM - UDWDM), possibilitando uma elevada capacidade de multiplexagem de
utilizadores. Além disso, os recetores 6ticos coerentes permitem uma melhor eficiéncia
espetral, através da possibilidade da utilizacdo de modulacdo multinivel [4]. As
modulagGes otica coerentes usando componentes em fase e quadratura, tal como a
modulacdo QPSK (quadrature phase shift keying) ou 16-QAM (quadrature amplitude
modulation), requerem, respetivamente, duas e quatro vezes menos largura de banda
qgue um simples sinal OOK (On-off keying), uma vez que codificam no mesmo simbolo dois
e quatro bits, respetivamente.

Contudo, n3do sé aqui a detecdo coerente tem apresentado vantagens. Na ultima
metade do século passado, os sistemas de comunicag¢Ges por fibra ética sobrepuseram-se
a outros sistemas de transmissdo tradicionais, tais como os sistemas de comunicac¢des
elétricos por cabo coaxial. Isto aconteceu, sobretudo, devido as melhorias alcancadas na
fibra dtica, através da utilizacdo de fibras com, por exemplo, atenuacdo mais reduzida.
Existem contudo outras caracteristicas fisicas que limitaram durante anos os sistemas
Oticos, como a dispersao cromatica (CD), a dispersdo dos modos de polarizacdo (PMD) ou
os efeitos ndo lineares. Nas Ultimas duas décadas, em particular com a evolugcdo dos



sistemas de processamento digital de sinal, vdrias técnicas pds-detecdao do sinal d6tico
mostraram-se capazes de ultrapassar grande parte destes obstdculos, através do uso de
sistemas de detecdo coerente. Uma vez que este recetor mapeia toda a informacdo do
campo elétrico da luz no dominio elétrico, é possivel, através dos subsistemas e
algoritmos incorporados neste recetor, compensar praticamente todas as imperfeicGes
lineares adquiridas durante a transmissdo. Demonstra-se, por exemplo, que usando um
recetor homodino com diversidade de fase seguido de processamento digital de sinal
(DSP) offline, é possivel desmodular corretamente um sinal QPSK a 20 Gbps. A operacao
em tempo real ja foi demonstrada na ordem dos poucos Gbps, embora o
desenvolvimento das FPGA (Field-programmable gate array) va permitir a curto prazo
ultrapassar em larga escala os 10 Gbps [4].

Devido a sua capacidade em compensar sistemas que a partida seriam rapidamente
afetados pela CD e pela PMD, a detecao coerente tem ainda surgido como solugdo eficaz
para sistemas transatlanticos. J& foi demonstrada, por exemplo, a capacidade de um
destes sistemas responder até 6000 km de fibra com uma modulacdo de eficiéncia
espetral de 4 bits/s/Hz, em particular com o uso de multiplexagem por divisdo em
polarizacdo QPSK (PDM-QPSK). Ja se ultrapassou também os 10000 km usando PDM-
8QAM OFDM (Orthogonal frequency-division multiplexing) [5].

1.2 Objetivos

A industria atual de comunicagdes o6tica fornece sistemas TDM (Time division
multiplexing) nas atuais redes PON (Passive Optics Networks). Contudo, para se
satisfazerem as futuras larguras de banda, as redes PON da proxima geracdo (NGPON) sdo
fontes atuais de profundas investigagdes, de modo a proporcionarem um desempenho
ainda melhor. Espera-se que os sistemas NGPON1 venham a fornecer, a curto prazo, uma
largura de banda econémica através da sobreposicdo de novos servicos nas atuais redes
TDM-PON. A longo prazo, espera-se que os sistemas NGPON2 proporcionem uma
melhoria dramatica do sistema, usando tecnologias WDM [6]. Um upgrade proposto para
as novas redes PON passa pela utilizagdo de métodos de modulagao mais eficientes, que
possibilitem maior largura de banda por utilizador, e, nesse sentido, a detecdo coerente
pode representar um papel fundamental na evolucdo desses sistemas.

Os objetivos desta dissertacdo passam pela introducdo ao estudo dos sistemas
coerentes em laboratdrio, como solugdo para o upgrade dos atuais sistemas PON. Vao ser
analisadas técnicas de processamento digital de sinal para sistemas praticos de detecdo
coerente, capazes de atenuar as imperfeicGes fisicas lineares ocorridas durante a
transmissdo. Em particular, serdo analisados os métodos digitais para atenuar fendmenos
como a CD, a PMD e os desvios de fase e frequéncia nos lasers dos sistemas, que tém
uma forte influéncia na informacdo do sinal em sistemas coerentes.



1.3 Estrutura da Tese

Este documento é dividido em cinco capitulos. No primeiro capitulo é exposto o
contexto onde esta inserido o tema da dissertacdo, onde se esclarece a necessidade de
evolucdo para as tecnologias NGPON. No segundo capitulo sdo apresentados os principais
fundamentos associados a detecdo coerente, onde ficam evidentes as suas vantagens em
relacio 3 detecdo direta. E também apresentado o estado da arte associado a
compensacdo em DSP de um sistema de modulacdo digital com dupla polarizagdo (DP).

O terceiro capitulo resume as imperfeicdes provocadas pelo canal de transmissao
no sinal ético, fendmenos importantes para se avaliar o desempenho dos algoritmos de
compensagao e a qualidade dos sistemas praticos nos capitulos seguintes.

No quarto capitulo analisa-se no simulador VPI transmission maker [7] o
comportamento do sistema PDM-QPSK, que se trata de um promissor formato de
modulacdo que tem sido objeto de varias investigacGes nos ultimos anos. O sistema sera
presente a varios cenarios de comprimentos de fibra, poténcia ou separagao entre canais.
E por ultimo, o quinto capitulo é uma andlise laboratorial aos sistemas coerentes, com a
implementacdo e validacdo do sistema QPSK com diversidade de fase a 1.244 Gbps, capaz
de responder adequadamente em sistemas UDWDM com separacdes entre canais de
3.125 GHz.

1.4 Contribuigcoes

Na opinido do autor, o presente trabalho pretende contribuir para os seguintes
tépicos na area da investigacdo dos sistemas coerentes:

« Compreender a importancia da detecdo coerente na implementacdo das
futuras redes NGPON e destacar os problemas associados a implementacao
de sistemas praticos de modulagao em fase e quadratura;

» Estudo das estratégias de processamento digital de sinal em sistemas de
detecdo coerente que levam a compensacao dos fendmenos associados a
transmissdo do sinal na fibra;

« Desenvolvimento e teste de algoritmos para compensacdo de desvios de
fase e frequéncia;

+ Teste e comparagdo de resultados de simulagao com praticos para validagao
das metodologias;

« No ambito desta dissertacdo, foi publicado o artigo: R. M. Ferreira, A.
Shahpari, M. Lima, A. Teixeira “Analysis of Coherent QPSK System at 1.244
Gbps with Digital Signal Processing”, Proceedings of X Symposium on
Enabling Optical Networks and Sensors, June 2012, Porto.



2 Detecao Coerente

2.1 Introdugao

Nas atuais arquiteturas de recegao do sinal ético, duas técnicas de detegao podem
ser utilizadas: a detecdo direta e a detecdo coerente. Na detecdo direta, o sinal ético é
diretamente convertido em sinal elétrico através de um fotodiodo. Na detecdo coerente o
sinal recebido é misturado com um oscilador local e toda a informacdo do sinal dtico
(como amplitude, frequéncia, fase ou polarizacdo) pode ser transferida para o dominio
elétrico [4].

Neste capitulo pretende-se estudar o caso da detecdo coerente. Inicialmente
realiza-se um enquadramento historico e seguidamente uma analise tedrica as
arquiteturas dos recetores existentes. No final apresenta-se a perspetiva da DSP do
recetor, onde sdo descritos os algoritmos de compensacdo utilizados num sistema em
particular, neste caso no sistema DP-QPSK.

2.2 Enquadramento Historico da Dete¢ao Coerente

2.2.1 Introducao

O estudo dos sistemas de comunicagdes por fibra ética surgiram no inicio da década
de 70 e os primeiros sistemas usavam modulacdo de intensidade, através de lasers
semicondutores. No recetor, o sinal 6tico era simplesmente detetado por um fotodiodo,
gue é apenas sensivel a amplitude do sinal. A combinacdo deste transmissor e recetor
davam origem a chamada modulagdo em intensidade/detecdo direta (IMDD), que é o
sistema geralmente utilizado nos dias de hoje nas redes de acesso.

O estudo dos recetores 6ticos coerentes iniciou-se na década de 80 e mostraram-se
capazes de fazer o down-conversion do sinal 6tico para o dominio elétrico, usando
detecdao homodina ou heterodina. Estes recetores apresentaram as seguintes vantagens
face a detecdo direta [4]:



e O ruido de shot da sensibilidade do recetor pode ser facilmente
ultrapassado escolhendo uma poténcia adequada para o oscilador local
(LO);

¢ Aresolucdo de frequéncia em banda base ou a frequéncia intermédia (IF) é
tao alta que é possivel separar facilmente no dominio elétrico os canais
multiplexados em WDM;

* A capacidade de detegdo de fase melhora a sensibilidade do recetor, ja que
a utilizagdo da informagao em fase permite que a distancia entre os
simbolos possa ser estendida;

* Os formatos de modulagdao multinivel, tal como 16-QAM, podem ser
facilmente introduzidos usando a modulagdo em fase.

Portanto, as primeiras experiéncias com a detecdo coerente mostraram-se muito
interessantes. Porém, os desenvolvimentos nestes sistemas viriam a interrompidos
durante 20 anos. Isto sucedeu devido ao surgimento dos amplificadores de fibra dopada
com érbio (EDFA), que atenuaram o problema do ruido do shot na sensibilidade do
recetor e permitiram, por isso, uma importante expansao das técnicas WDM. Por outro
lado, existiram diversas dificuldades na concepcdo de sistemas dticos coerentes. Por
exemplo, no recetor homodino existe o entrave em estabelecer um desvio da fase
minimo aceitavel no oscilador local, ja que, caso contrario, implicarda o aumento de
complexidade do sistema, uma vez que é necessdrio proceder a estimativa desse desvio
de fase para receber devidamente o sinal [4].

2.2.2 Renascimento dos Sistemas Coerentes

Com o aumento da capacidade de transmissdao nos sistemas WDM, as tecnologias
de deteg¢dao coerente comegaram a ganhar um novo entusiasmo, uma vez que para se
aumentar a capacidade das redes é conveniente o uso de técnicas de modulacdo
multinivel, que apresentam, como ja se referiu, melhor eficiéncia espetral. A detecdo
coerente mostra-se muito mais interessante nestes sistemas que a detecdo direta, uma
vez que toda a informagdo da fase do sinal passa a estar disponivel no dominio elétrico e
é possivel detetar com eficacia a informacao do sinal transmitido.

O primeiro passo com o renascimento da detecdo coerente incidiu na modulagdo
QPSK. O segundo deu-se com a difusdo das DSP, que tem oferecido a possibilidade de
tratar toda a informagdo disponivel no dominio elétrico. Uma das maiores vantagens de
um recetor digital coerente esta, de facto, no pds-processamento digital de sinal, pois a
desmodula¢do das componentes IQ do campo elétrico é um processo linear e, por isso,
toda a informacdo da amplitude complexa do sinal ético transmitido é preservada apds a
detecdo, permitindo a compensacdo de imperfeicbes que o sinal adquire ao longo da



transmissao. O pds-processamento digital de sinal tem também sido utilizado em
sistemas de detegdo direta, como na equalizagdao adaptativa e na estimativa da maxima
verossimilhanca (MLE), no entanto, o recetor digital coerente permite o recurso a
algoritmos de processamento muito mais sofisticados e com melhor desempenho [4].

2.3 Principio da Detec¢ao Coerente

2.3.1 Teoria da Dete¢ao Coerente

O conceito fundamental associado a detegdo coerente é adquirir para o dominio
elétrico os produtos do campo elétrico do sinal modulado com o do sinal do oscilador
local (LO). O sinal dtico transmitido pode ser descrito por:

E.(t) = A(t) exp(jw.t) (2.1)

onde A(t) é a amplitude do campo elétrico e ws é a frequéncia angular. De forma
semelhante, o campo elétrico do oscilador local é descrito por:

Elo(t) = A (1) exp(jwot) (2.2)

onde Ap(t) é a amplitude do campo elétrico e w o é a frequéncia angular do oscilador
local. A detecdo balanceada é normalmente introduzida no recetor coerente como meio
de suprimir a componente DC e maximizar as fotocorrentes do sinal. Na Figura 3
apresenta-se uma estrutura simples deste recetor.
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Figura 3 - Principio da detegdo coerente [4].

O sinal dotico é misturado com o sinal do oscilador local através de um acoplador
hibrido simétrico de 3dB e depois é realizada a fotodetecdo para o dominio elétrico.



Quando o sinal recebido e o sinal do oscilador local estdao copolarizados, os campos
elétricos incidentes no fotodiodo superior e inferior sdao, respetivamente:

(E.+E,) (2.3)

s

E,=——(E.-E_) (2.4)

S

e as respetivas fotocorrentes podem ser descritas por:

[,(t) = g[PS + P, +2,/P.P, coset+6,,(t) -6, (t))] (2.5)
1L,(t) = B[P, + Py - 2PiPo cos@yt + 6, (1) - B0 ()] (2.6)
2 2 s LO s' LO IF sig LO :

onde ws € a frequéncia intermédia definida porw. =w,-w,, Ps € Py sdo
respetivamente as poténcias do sinal recebido e a poténcia do oscilador local definidas
respetivamente por P, =|A|’ /2 e P, =|A,|" /2, B(t) e Bio(t) sdo as fases do sinal

transmitido e do oscilador local e R é a responsividade do fotodiodo. Negligenciamos a
componente soma das frequéncias (sinal e oscilador local), uma vez que se encontra fora
da largura de banda do fotodiodo. O sinal a saida do recetor balanceado é:

() =1,(t) = 1,(t) = 2Ry PP, cos@y:t + 6, (t) — 6,5 (1)) (2.7)

Plo € sempre constante e B,o(t) incluiu apenas o ruido de fase, que varia ao longo do
tempo [4, 8].

2.3.2 Recetores Homodinos e Heterodinos

Dentro da detecdo coerente pode-se optar por dois tipos de detecdo: homodina ou
heterodina. Na detecdo heterodina a frequéncia intermédia (w;) € muito maior que a
metade da largura de banda do sinal em banda base, isto porque se escolhe uma
frequéncia do oscilador local muito diferente da frequéncia do sinal. Neste caso, a
equacdo 2.7 mostra que o campo elétrico é convertido para uma frequéncia intermédia,
gue inclui informacdo da amplitude e da fase. Caso se escolha um sinal PSK, o sinal a saida
do recetor é:



| (t) =2R/P.R, cosiu:t +6,(t) - 4,(1)) (2.8)
E pode-se determinar a amplitude complexa sobre exp(jwt) por:

1, (t) = 2R P.P,, expj(6,(t) - 6,(t)) (2.9)

onde B4(t) é a fase modulada e 6,(t) é o ruido de fase total dado por 8.,(t)-6.0(t), onde
Bsn(t) € o ruido de fase do sinal recebido. Apesar de 6,(t) ser dependente do tempo, pode
ser utilizada desmodulagdo sincrona elétrica para estimar o ruido de fase e descodificar o
simbolo B4(t). J& na detecdo homodina, a frequéncia intermédia é zero, porque a
frequéncia do oscilador local é igual a frequéncia do sinal. A corrente do fotodiodo é
entao:

| (t) = 2R/P.R, cosB,, (1) — 6,6(1)) (2.10)

A fase do oscilador local deve acompanhar o ruido de fase transmitido 6.,(t) tal que
0,(t)=0, a fim de descodificar corretamente a fase modulada 6(t). A equacdo 2.10 mostra
que, ao contrario do que acontece com recetor heterodino (equagdo 2.9), com o recetor
homodino sé é possivel extrair do sinal a componente do coseno, ou seja, a componente
do seno é perdida, nao permitindo extrair toda a informagao da amplitude complexa [4,
8].

2.3.3 Recetores Homodinos com diversidade de fase

Caso se opte pelo recetor homodino, analisado em 2.3.2, por um oscilador local
extra onde a fase é desfasada de 90°, é possivel detetar ambas as componentes 1Q do
campo elétrico do sinal. Esta funcdo é realizada pelo acoplador hibrido 90° e a
configuragdo do recetor mostra-se na Figura 4.
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Figura 4 - Recetor homodino com diversidade de fase [4].

Os quatro sinais a saida do acoplador Hibrido 90° s3o dados por:

1

E1:§(ES+ELO) (2.11)
E, :%(ES -E,) (2.12)
E, :%(ES +JELo) (2.13)
’ =%(ES = (2.14)
E as respetivas fotocorrentes de saida:
L (1) =1,5(t) = 1,,(t) = RyP,P cos@,(t) — O, (1)) (2.15)
1o (1) = 15, (1) = 15,(t) = RYP,P,g Sin@,, (1) ~ 6,6 (t)) (2.16)

No caso da modulacdo PSK, é possivel restaurar a amplitude complexa através da
equacao:

1,(0) =1, (t) + jl (1) = RP.P expj(6,(1) - 6, (1)) (2.17)

Este recetor leva a recuperacdo de ambas as componentes do coseno e seno do
campo elétrico, sendo possivel estimar o ruido de fase 0,(t) e recuperar a informacdo da
fase B4(t) através de uma DSP. Este recetor é também frequentemente denominado por
Intradyne Receiver, porque toda a informacdo da amplitude ética complexa é restaurada
para a banda base, mas sem possuir uma sincronizacdo exata de fase e frequéncia com o
oscilador local.
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Em conclusdo, tanto o recetor homodino com diversidade de fase como o recetor
heterodino mostraram-se capazes de restaurar toda a informacdo da amplitude
complexa. Contudo, o recetor homodino com diversidade de fase tem a vantagem de
transformar diretamente para banda base a amplitude ética complexa [4, 8].

2.3.4 Recetores Homodinos com diversidade de fase e polarizagao

Foi assumido até este ponto que a informacdo do campo elétrico esta alinhada com
a polarizacao do sinal do oscilador local. Mas em sistemas reais o campo elétrico do sinal
recebido ndo estd alinhado com o do oscilador local, porque durante a transmissdao do
sinal na fibra o estado de polarizagado muda aleatoriamente devido a caracteristicas da
fibra (que serdo estudadas no proximo capitulo). Pode acontecer, por exemplo, de nem
sequer se conseguir receber nenhum sinal, caso o sinal recebido tenha uma polarizagdo
ortogonal em relacdo a polarizacdo do oscilador local.

Para resolver este problema, surgiu o recetor com diversidade de fase e
polarizagao, que além de diversidade de fase em cada polarizagao, possui diversidade de
polarizacdo, permitindo mapear no dominio elétrico a informacdo das duas polarizagdes
em gue viaja o campo elétrico. O respetivo recetor apresenta-se na Figura 5.
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Figura 5 - Recetor homodino com diversidade de fase e polarizagao [4].

O sinal recebido, que possui um estado de polarizagdo arbitrario, é separado em duas
lineares polarizagBes através de um PBS (Polarization Beam Splitter). Através do
acoplador hibrido 90° o sinal é misturado com o oscilador local, dando origem as
componentes:
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1 1
E,=_|E,t —E 2.18
12 2 SX \/E LO ( )
£, = E,t—E, (2.19)
‘2 V2
1 1
E. =|E,+ —E 2.20
56 2 SY \/E LO ( )
£, =tlE +LE, (2.21)
82 J2

onde Esx e Esy sdo os dois campos elétricos ortogonais recebidos (divididos pelo PBS),
correspondentes a polarizacdo x e y, e Eo € o campo elétrico do oscilador local. As
fotocorrentes de saida sdo:

P
Lo () = R 7512 €0S6,0) = 6,0(0) +) 2.22)

aPPR, .
lopo (1) = STLOS'”@(U —0,(t)+0) (2.23)

o) = R[50 c056,0) - 6,4(0) .24
Leoe(®) = R DB 5in e, -6, (0) (2.25)

onde a é a relacdo de poténcia entre as duas componentes de polarizacdo e 6 é a
respetiva diferenca entre fases das duas componentes. Conclui-se facilmente que este
recetor consegue medir separadamente as amplitudes complexas das duas polariza¢des
definidas por [4, 8]:

Ly (1) = Topy (1) + 1 ppo () (2.26)

Iy () = Tepa(t) + 1 ppa(t) (2.27)
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2.4 Recetores Digitais Coerentes

2.4.1 Introducao

Antes do desenvolvimento de fibras de compensacdo de dispersdo (DCF), a
dispersao cromatica (CD) era considerada uma das principais limita¢cdes dos sistemas de
comunicagdes oticos. Embora os sistemas atuais fagam ainda uso de fibras DCF, o seu
emprego leva a um aumento generalizado do custo do sistema, facto que tem levado a
investigacdo e ao desenvolvimento de outras técnicas capazes de ultrapassar esta
adversidade. A técnica que mais se tem destacado na alternativa as fibras DCF tem sido a
compensacdo do sistema no dominio elétrico, através do recetor digital de detecdo
coerente. Num recetor digital coerente, como as fun¢des para compensagao do sistema
sdo implementadas no dominio elétrico, existe uma reducdo da complexidade e custo do
sistema, permitindo compensar imperfeicbes que tradicionalmente limitam os sistemas
de 40 Gbps, uma vez que tanto a CD como a PMD sdo compensadas adaptativamente
usando filtros lineares [3]. Um recetor digital coerente é constituido pelos seguintes
subsistemas [9]:

* Optical front-end, que é responsavel pelo mapeamento do campo 6ético do sinal
transmitido em sinais elétricos;

* ADC, que converte os sinais elétricos em sinais amostrados digitais;

* Desmodulador digital, que além da compensagao, converte as amostras digitais
num conjunto de sinais amostrados a taxa de simbolos;

e Recetor externo, que inclui a corregdao de erros (FEC) e cuja funcionalidade é
descodificar o sinal desmodulado de modo a reproduzir a sequéncia de bits
transmitidos.

Neste subcapitulo apresenta-se o estado da arte de um destes recetores, em
particular o recetor com diversidade de fase e polarizagdo [9]. Em 2.4.2 é realizada uma
pequena introducdo aos equalizadores, para seguidamente se apresentarem os filtros
digitais do sistema em causa. O primeiro subsistema (Optical front-end) ja foi discutido
em profundidade em 2.3.3 e 2.3.4 e em 2.4.3 terd uma analise breve, onde serd
introduzida a ADC (segundo subsistema). O terceiro subsistema é discutido em 2.4.4. O
FEC refere-se a uma parte mais avancada da desmodulacdo do sistema e ndo é objetivo
desta dissertacao entrar nesse tema.
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2.4.2 Estado da Arte dos Equalizadores

As distor¢des causadas no canal de transmissdao sdao minimizadas através de
equalizadores, procurando reduzir a interferéncia entre simbolos (ISl), que ocorre porque
o canal apresenta uma dispersdo em amplitude e fase. Um equalizador geralmente
modela o efeito inverso do canal de transmissdo. No entanto, caso ndo seja bem
dimensionado (como o seu ganho), pode facilmente instabilizar, uma vez que existem
pontos onde o equalizador pode amplificar o sinal.

Existem diferentes tipos de critérios de concepcao de equalizadores. O equalizador
mais simples é o equalizador linear, que é geralmente implementado através de filtros FIR
(Finite impulse response), uma vez que apresentam baixa complexidade e custo reduzido.
Sdo projetados para minimizar o erro quadratico médio (MMSE) que leva a menor ISI,
com o processamento digital do sinal recebido através de um filtro linear. Dentro destes
filtros, existem os equalizadores Zero-Forcing (ZF) que removem toda a ISI, e o caso dos
equalizadores MMSE que, embora ndo eliminem completamente a ISI, sdo geralmente
preferidos, uma vez que minimizam a poténcia total do ruido [10].

Os equalizadores lineares sao de facil implementagao, mas o seu desempenho na
presenca de ruido ndo é muito bom. Assim, foram estudados muitos tipos de
equalizadores que introduzem nado linearidades. O mais popular é o equalizadores DFE
(Decision Feedback Equalizer), proposto por Austin em [11]. Este resulta numa reducgdo do
erro quadratico médio (MSE) em comparacdo com os dois equalizadores lineares
anteriores, contudo tem a desvantagem da propagacdo de erros na sua malha de
realimentacao.

Porém, a funcdo de transferéncia do canal é normalmente dificil de descrever,
porque a resposta ao impulso é variante com o tempo. Isto faz com que o equalizador
tenha de ser constantemente atualizado ao longo do tempo, para se atingir a resposta
desejada. Este problema levou ao surgimento dos equalizadores adaptativos, que usam
algoritmos adaptativos para convergir para os coeficientes que controlam as alteragdes
na resposta do impulso do canal ao longo do tempo, levando contudo a adigao de
complexidade. O algoritmo mais conhecido em termos de desempenho e complexidade é
o algoritmo do Minimo Quadrado Médio (LMS), que converge rapidamente caso os
simbolos desejados sejam dados corretamente. Caso contrario, o algoritmo apresenta a
desvantagem de ndo convergir, requerendo a partida o conhecimento dos simbolos [12].
Nestes casos, usam-se frequentemente no inicio dos dados sequéncias de simbolos
conhecidas, denominadas por sequéncia de treino (training sequence). Estas sequéncias
permitem que o equalizador chegue a um ponto 6timo de funcionamento, no entanto
acrescenta complexidade e nem em todas as aplicacdes de comunicagoes o6tica é possivel
o seu uso. Um exemplo bem conhecido é o equalizador adaptativo DFE com sequéncia de
treino, um filtro adaptativo (usando o algoritmo LMS para atualizagdo dos coeficientes)
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que além do feedback dos simbolos detetados, usa a sequéncia de treino para convergir
[13, 14].

Quando a sequéncia de treino ndo esta presente, o equalizador tem um trabalho
dificil e ndo converge. A solucdo para este problema é usar equalizadores cegos (blind
equalizers), que usam diferentes algoritmos adaptativos que exploram caracteristicas
estatisticas de ordem superior ou estatisticas de ciclo estaciondrias do sinal recebido. O
algoritmo mais conhecido e de todos o mais utilizado é o Algoritmo de Mddulo Constante
(CMA), proposto por D.Godard nos anos 80, e que procura minimizar a relagdo entre a
amplitude de saida e a unidade [15].

2.4.3 Recetor Digital Coerente Basico

A Figura 6 mostra a concep¢do basica de um recetor digital coerente. O sinal
recebido é detetado linearmente através de um recetor homodino com diversidade de
fase e polarizacdo, permitindo aceder a toda a informacdo da portadora otica,
nomeadamente a amplitude complexa e ao estado de polarizacdo (SOP). No final, esta
informacdo é digitalizada através de ADC, a fim de poder ser processada em DSP [4].

y
SOP
X
Signal
" Phase and polarization )
diversity optical circuit *| ADC/DSP ‘Decoded
Im symbol
i Complex
Local amplitude
oscillator Re

Figura 6 - Recetor Digital Coerente com diversidade de fase e polarizagdo [4].

Quando em vez do recetor com diversidade de fase e polarizagao tem-se apenas um
recetor com diversidade de fase, o conceito é semelhante, mas a informacdo do estado
de polarizacdo deixa de estar acessivel e ja ndo é possivel fazer a compensacdo de parte
dos fendmenos associados a dispersdao dos modos de polarizagdo (PMD).

2.4.3.1 Conversdo Analdgica-Digital

Depois do mapeamento do campo 6tico em quatro sinais elétricos, realiza-se a
conversao analdgica-digital através da ADC. A conversdo analdgica-digital € uma das
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etapas mais importantes em sistemas de telecomunicacdes definidos por software, uma
vez que, por exemplo, é importante escolher uma frequéncia de amostragem bem
adequada ao sistema. Das estruturas existentes, a ADC Time-interleaved, que pode ser
implementada em circuito CMOS, tem sido das mais utilizadas, ja que pode ser facilmente
introduzida juntamente com a DSP no mesmo circuito integrado [9].

A frequéncia minima de amostragem da ADC devera ser tal que permita a correta
desmodulagdo do sinal recebido, ou seja, deve ser tal que permita um adequado
funcionamento dos equalizadores digitais que sucedem a ADC. Um equalizador com
separacao igual a duracdo de simbolo (T) entre os coeficientes do filtro (FIR, por exemplo)
€ apenas 6timo se for precedido por um filtro adaptado que minimize a distor¢do do
pulso recebido. Caso contrdrio, ocorre aliasing e o desempenho do equalizador depende
fortemente da fase de amostragem. Varios estudos foram realizados e confirmaram que
para T/2 esta situacdo € evitada, ou seja, o sinal deve ser, pelo menos, amostrado a taxa
de Nyquist, que é limitada a duas amostras por simbolo. Ip e Kahn [16] mostraram
contudo que, mesmo com espacamento de apenas 2T/3, ja é possivel equalizar sem
penalidade o sinal recebido — apesar disso, T/2 tem sido de facto a forma mais natural do
funcionamento dos equalizadores em sistemas de tempo real [17].

2.4.4 Algoritmos de Processamento Digital para Sistemas Coerentes

Na Figura 7 encontram-se as principais etapas na reconstrugao de sinal utilizadas na
DSP do recetor digital coerente, que incluem, entre outras etapas, a compensacdo de
imperfeicGes que o sinal adquire ao longo da transmissao.

Signals from phase and polarization diverse receiver

5 7 ™
5 l } | }
3 ‘ Analogue to digital conversion E_—_—_—"’
g :
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44 ‘ Clock extract and retiming k
!
3 i =
1

i '_____‘{ Normalization and orthogonalization % —————— i
I
3 = =
1 _
: | Digital filtering ey
|
- -{ Frequency estimation and carrier recovery L___}

‘ Symbol estimation and FEC F::---

Data out

Figura 7 - Principais etapas utilizadas na DSP num recetor digital coerente [3].
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Os dois primeiros blocos sdo fundamentalmente destinados ao condicionamento de
sinal, de modo a que, a saida deles, os quatro canais digitais estejam sincronizados com
um numero inteiro de amostras por simbolo. O bloco de ortogonalizacdo e normalizacdo
é responsdvel por compensar imperfeicdes impostas pelo acoplador hibrido 90° e pela
variagdo da responsividade dos oito fotodiodos usados na recegdao coerente. Depois
destas trés etapas, o bloco de filtragem digital refere-se a compensacao de imperfeicdes
ocorridas durante a transmissdo na fibra, como a CD e PMD. O penultimo bloco corrige
desvios de fase e frequéncia entre o sinal recebido e o oscilador local. Na ultima etapa de
desmodulacdo é realizado o FEC, que, como ja foi referido anteriormente, nesta
dissertacdo nado vai ser abordado [9].

2.4.4.1 Extragdo do Clock e Reamostragem

Quando um sinal PSK é codificado através de um impulso RZ (Return-to-zero), é
possivel realizar a extracdo exata do reldgio do sinal transmitido detetando a intensidade
do sinal recebido e usando um circuito de recuperacdo de reldgio comum. As
fotocorrentes sao depois digitalizadas através da ADC no momento do reldgio extraido e,
por isso, o circuito digital ndo necessita de reamostrar o sinal. Caso o sinal esteja
amostrado a pelo menos duas vezes a frequéncia maxima do sinal, é também possivel
realizar a extracao do reldgio através do sinal amostrado. Neste caso reconstroi-se o sinal
através de:

PAT) =1 (T )7 + 1, (T ) (2.28)

Caso o sinal PSK seja codificado através de pulso NRZ (Non-return-to-zero), é
necessario diferenciar Iy, (iT) para detetar as extremidades da forma NRZ. Depois do
relégio extraido, os dados sdo interpolados (caso a frequéncia de amostragem da ADC
seja reduzida) e reamostrados (se pretendido), para guardar pelo menos duas amostras
por simbolo [4].

2.4.4.2 Normalizagdo e Ortogonalizagdo

O bloco de normalizacdo e ortogonalizacdo compensa eventuais desequilibrios de
quadratura gerados pelo front-end do recetor, como imperfeigdes no acoplador hibrido
90°. No processo de ortogonalizacdo pode-se usar o algoritmo de Gram-Schmidt [9], que
a partir de qualquer base do espago vetorial do campo elétrico, obtém uma base
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ortogonal entre os dois campos elétricos. Na Figura 8 é apresentada a representacao do
algoritmo de Gram-Schmidt.

T8

\ /2 -28

1
|

Figura 8 - Representagdo do algoritmo de ortogonalizagdao de Gram-Schmidt [9].

Se o acoplador hibrido 90° for imperfeito ao ponto de diminuir a ortogonalidade entre as
duas polariza¢Ges transmitidas numa fracdo de 26, as duas polariza¢cdes recebidas no
recetor sdo definidas por r, =t, cos@) +t,sin@) e r, =t,cos@) +t,sin(@), onde t; e t;
representam as duas componentes de polarizagdes transmitidas. As saida g=[g1, gz]T sao
determinadas através dos sinais recebidos r=[ry, r;]", através do produto de r com a
matriz G, com G igual a:

-sn0m 1
G= . (2.29)
-sin@26) 1

Findo o passo da ortogonalidade entre as duas polariza¢Ges, afetua-se a normalizacdo dos
dados para a poténcia unitdria [9].

2.4.4.3 Equalizagdo da dispersdo cromdtica

Na equalizacdo do sinal, opta-se normalmente por compensar primeiro a dispersdo
cromatica (CD) constante acumulada durante a transmissdo, ou seja, a compensacao da
dispersao da velocidade de grupo (GVD). A Figura 9 apresenta o efeito da compensacao
da GVD de um sinal afetado com uma dispersdo de 4800 ps/nm - 300 km de fibra
aproximadamente.
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Figura 9 - Compensagdo da CD das amostras da componente Ix de um sinal QPSK em fungdo do tempo.
Grafico sem compensagdo e com compensacao, respetivamente.

Normalmente duas abordagens sdo utilizadas para a compensacdo da GVD, a
abordagem no dominio do tempo (TDE) e a abordagem no dominio da frequéncia (FDE).
Na abordagem do dominio do tempo existe, por exemplo, o filtro adaptativo LMS, que
emprega um algoritmo iterativo através de um vetor de peso que incorpora sucessivas
correlagBes na direcdo negativa do vetor gradiente, levando ao minimo erro quadratico
médio. Este filtro mostra um bom desempenho em termos de seguranca e estabilidade,
contudo requer lentas iteragdes para garantir convergéncia e uma frequente atualizagao
dos coeficientes dos filtros, que aumenta ainda mais a complexidade computacional. Por
outro lado e ainda no dominio do tempo, pode-se também usar o filtro FD-FIR (Fiber
dispersion FIR filter), que sera apresentado ja a seguir em 2.4.4.3.1. Comparado com o
anterior, este possuiu uma especificacdo relativamente mais simples no peso nos
coeficientes do filtro, contudo apresenta um menor desempenho na presenca de pouca
dispersao [18].

J4 os equalizadores normalmente usados no dominio da frequéncia sao os filtros
digitais mais atraentes para a equalizacdo do canal em sistemas de transmissdo
coerentes. Isto acontece devido a baixa complexidade computacional do equalizador para
grandes quantidades de dispersdao adquiridas ao longo da transmissdo e devido a boa
aplicabilidade para distancias de fibra diferentes. Os métodos overlap-save (OLS) e
overlap-add zero-padding (OLA-ZP) sdo, tradicionalmente, os utilizados na convolugdo da
transformada de Fourier (FFT) [18, 19]. O primeiro caso sera abordado em 2.4.4.3.2 e 0
segundo pode ser visto em [19].

Apesar destes filtros removerem praticamente toda a GVD acumulada, devido a
resolucao dos filtros existe sempre uma dispersdo cromadtica residual deixada por
compensar. O filtro adaptativo que serd descrito em 2.4.4.4 compensa esta dispersao
residual deixada.
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2.4.4.3.1 TDE (FD-FIR)

Como se vai verificar no préximo capitulo, a GVD pode ser descrita como uma
funcdo de transferéncia linear. Nesse sentido, pode-se compensar através de uma
equalizacdo linear da amplitude complexa detetada pelo recetor, através de um filtro FIR
como apresentado na Figura 10.

OUTPUT
Ei(n)

Figura 10 - Diagrama de blocos do filtro FIR com n coeficientes [20].

A funcdo dos filtros transversais é dada por:
N-1
E.o(N) =Y ¢ E(n-k) (2.30)
k=0

onde Eq(t) e E(n) sdo respetivamente as amplitudes complexas da saida e da entrada, c
sdo os coeficientes complexos e N representa o nimero de coeficientes do filtro FIR. O
espacamento entre coeficientes é de T/2, que é convencionalmente o espagamento
minimo limitado pelo critério de Nyquist para evitar o aliasing. Existe mais que uma
abordagem para se obterem os coeficientes que compensam a GVD. Segundo [9], os
coeficientes dos filtros podem ser calculados através da expressao:

. 2
— J(':Tadc2 H mTadcz( N _1j
C, =.—X exp - k- 2.31
“\ DAL F{ Syl 2 (2:31)

onde K[O,N —1], D é a dispersdo cromatica da fibra, A o comprimento de onda do sinal

transmitido, L o comprimento da fibra e Ta4c 0 periodo de amostragem. O numero minimo
de coeficientes (N*) para compensar a GVD total da fibra é:

2
BELE

adc
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2.4.4.3.2 FDE (OLS)

A abordagem na frequéncia parte do principio que o filtro deve cancelar a dispersao
da fibra através da transformada de Fourier da func¢do inversa da dispersao da fibra,
definida por:

H (w) = exp(-jB,w’L 1 2) (2.33)

onde L é o comprimento da fibra, w é a frequéncia angular do sinal e B, é o valor de
dispersdo da fibra definido por g, =-4** D /(2/x), com c a velocidade da luz no vazio, A o
comprimento de onda do sinal e D o parametro de dispersdo da fibra. Para uma SMF
standard o valor tipico de B, é -21 ps®/km.

O método overlap-save (OLS) é um dos métodos que pode ser aplicado para
compensar a CD. A sua configuragdo apresenta-se na Figura 11.

Received Data Samples
1 D1 1 D2 1 D3 1 D4 1 D5 1
FFT-size

[ D2
D2 D3

——]__ D3 R |

Overlap

o] <II:I
;
=

1 5] El 1 E2 1 E3 1 E4 1 E3 1
Equalized Data Samples

Figura 11 - FDE com método OLS. As partes a cinza sdo descartadas [19].

Neste método, a sequéncia de dados é primeiramente dividida em pequenos blocos
com uma certa sobreposicao entre eles (blocos apelidados de FFT-size). A sequéncia de
cada bloco é depois transformada para o dominio da frequéncia através da transformada
de Fourier (FFT), que depois é multiplicada pela fungdo inversa da dispersdo da fibra
(inversa da equacdo 2.33). A sequéncia de dados obtida é seguidamente transformada no
dominio do tempo através da inversa da transformada de Fourier (IFFT). No final a
sequéncia de blocos é combinada e as amostras sobrepostas bilaterais sdo
simetricamente descartadas [19].
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2.4.4.4 Equalizagdo da dispersdo dos modos de polarizagdo

Ja foi referido que a interferéncia entre simbolos (ISl) existe em todos os sistemas
de comunicagdes por fibra 6tica e pode ser imposta por diversos fendmenos variantes e
ndo variantes no tempo. Qualquer distor¢do linear pode ser compensada e um filtro
adaptativo é, geralmente, o filtro usado, controlando os coeficientes do filtro de modo a
gerar a matriz de transferéncia inversa da fibra.

Num caso simples, quando a multiplexagem da informagdo em polarizagao nao é
aplicada, a ISl pode ser reduzida através do filtro adaptativo da Figura 12.

x(n) x(n-1) x(n-2}
T -

\ . 4 y \ V. 4

Wo Wi W2

— Adaptative Algorithm

Figura 12 - Filtro adaptativo [21].

E as respetivas equacdes que descrevem o filtro sdo:

y(n) =WT (n)X(n) (2.34)
e(n) =d(n) - y(n) (2.35)
W(n+1) = F{W(n), , e(n), X (n), y(n)} (2.36)

onde y(n) sdo as amostras do sinal equalizado, X(n) é um vetor com as amostras do sinal
recebido [x(n), x(n-1),..., x(n-N)] com N o numero de coeficientes do filtro, W(n) é o vetor
dos respetivos coeficientes, e(n) é o erro atual e 4 é o factor de convergéncia do filtro. A
fungdo F depende do filtro aplicado. De todos os filtros possiveis, os mais conhecidos
guanto ao desempenho sdo os filtros LMS e CMA, onde a sua principal diferenca esta na
forma como atualizam os seus coeficientes. Fazendo uso do gradiente estocastico, os
coeficientes dos filtros LMS e CMA podem ser atualizados, respetivamente, de acordo
com as duas expressoes seguintes [22]:

W(n+1) =W(n) + pe,,s(N) X" (n) (2.37)
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W(n+1) SW(n) + s (M) (M) X () (2.38)

No caso do CMA para sinais QPSK, e.,.(n) =1—|y(n)2, fazendo uso da caracteristica de

modulo constante do sinal QPSK (constante 1 na equacdo), procurando a funcdo de custo
minimo. Ja no caso do LMS, e ,,s(n) = R- y(n), onde R é o sinal de referéncia a saida, que

tanto pode ser uma sequéncia de treino inicial (utilizada para convergir), como o simbolo
descodificado a saida. Em teoria este erro tende para zero a medida que os coeficientes
do filtro vao convergindo.

No caso de um sistema com multiplexagem de informacdo em polarizagdo (PM),
utiliza-se frequentemente o filtro MIMO apresentado na Figura 13. Num sistema PM, o
canal é fortemente afetado pela dispersdo dos modos de polarizagdo (PMD) e muitas
vezes por perdas dependentes da polarizagdo (PDL). Este filtro separa a informagdo das
duas componentes polarizadas ortogonalmente e compensa as imperfei¢des linearmente
variantes no tempo ocorridas durante a transmissao, como a CD e a PMD — no sistema em
particular, como a compensacdo da CD ja foi em grande parte compensada pelo filtro
visto no subcapitulo anterior, este filtro vem sobretudo compensar os fendmenos
associados a PMD.

H H
Your = hyxxin +hyyyfn

Figura 13 - Equalizador MIMO [9].

Como se pode verificar, o filtro € composto por quatro filtros adaptativos, idénticos ao da
Figura 12, onde a sua funcionalidade é realizar a inversa da matriz de Jones (matriz que
sera vista no préximo capitulo). As saidas sdo dadas por:

H

Xour = NoX + N0 Y, You = X + M3 Vi (2.39)

onde hy, hy, hy e hy, sdo os vetores dos coeficientes de cada filtro com comprimento
arbitrario N e x;, e yi,» sdo N amostras consecutivas das componentes x e y do sinal
recebido, tal como Xin(k)=[Xin(k), Xin(k-1),..., Xin(k-N)].

Em particular para a modulagdao QPSK, o algoritmo mais utilizado tem sido o CMA.
Como ja referido, o algoritmo CMA com gradiente estocdstico procura minimizar

2 2 ~ . . N .
£2 = (1_‘Xout‘2) eel= (1—\yout\2) , hdo necessitando de qualquer sinal de referéncia. Nesse
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sentido, os N coeficientes dos filtros hy, hy, hy e hy, sdo atualizados frequentemente de
acordo com as seguintes expressdes [9]:

e =he + ,UEXX; Xout (2.40)
Ny =Py + L, YKo (2.41)
hyX - hyX + ,Ué‘y)g*n yout (2.42)
hyy = hyy + lugyyi*n yout (2.43)

Na Figura 14 a o efeito deste equalizador num sistema DP-QPSK (PM). As amostras
foram recolhidas no VPl e estdo representados 8192 simbolos, com duas amostras por
simbolo. Ambos os sinais sao referentes a polarizagao x recebida.

After Resample After CMA

Quadrature
Quadrature

2 1 0 1 2 1 05 0 05 1
In-Phase In-Phase

Figura 14 - Equalizador MIMO-CMA: antes e depois da compensagao.

E claro o efeito do equalizador. A primeira figura refere-se ao sinal recebido depois
de reamostrado com duas amostras por simbolo na melhor regidgo do simbolo; ainda
assim nenhuma informacdo se retira, uma vez que (por exemplo) a polarizacdo esta
rodada e tem informacdo tanto do canal da componente x como do canal da componente
y langada na fibra. O equalizador CMA, ao cruzar informagdo entre as duas polarizagdes,
consegue desmodular a informacao original do sinal. Contudo uma limitacdo é imposta ao
algoritmo CMA (e ao LMS também) quando é usada multiplexagem de dois sinais em
polarizacdo: é débvio analisar que o algoritmo ndo é capaz de reconhecer a verdadeira
polarizacdo dos dados x e y, porque durante a transmissdo a polarizacdo é rodada
aleatoriamente.

Em termos de comparagado entre o algoritmo LMS e CMA, segundo [22], o algoritmo
CMA tem uma complexidade computacional semelhante ao LMS quando possui o mesmo
numero de coeficientes. O LMS no caso de uma referéncia com simbolos ideias, possuiu
um desempenho melhor que o algoritmo CMA para o mesmo numero de coeficientes,
contudo é sensivel a precisdo do desvio de frequéncia e ndo é adequado para
processamento paralelo em tempo real. O CMA tem a grande vantagem de suportar
processamento digital de sinal em paralelo em DSP, especialmente em sistemas que vao
além dos 100 Gbps.
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2.4.4.5 Estimativa de Frequéncia e Recuperacgdo de Fase

Uma das principais fontes de degradacdo na sensibilidade do recetor esta presente
no ruido de fase associado ao laser do transmissor e ao laser do oscilador local no
recetor. O ruido de fase do laser pode ser considerado como um processo de Wiener
causado pela emissdao espontanea do laser [18] e em sistemas coerentes torna-se num
problema mais complicado que em sistemas IMDD, uma vez que as flutuacdes na fase do
sinal tém uma significativa interferéncia na informacgdo 1Q do sinal ético. Mesmo um sinal
IF ndo modulado contém ruido de fase, que é correspondente a adicdo da largura
espetral dos lasers do transmissor e recetor.

Ao ruido de fase, acrescenta-se também o desvio de frequéncia que pode existir
entre o sinal recebido e o laser do oscilador local, motivado sobretudo pelo controlo em
frequéncia dos lasers. Além disso, o desvio de frequéncia surge mesmo que o laser do
oscilador local seja o mesmo do transmissor, uma vez que sinal pode desviar-se em
frequéncia durante a propagacdo na fibra, devido sobretudo aos efeitos nao lineares.

Para compensacdo destes fendmenos, opta-se normalmente por dois algoritmos, ja
gue além de reduzir a quantidade de fase, também melhora a eficacia do algoritmo para
recuperacdo da portadora. Assumindo que a frequéncia e a fase da portadora sao
respetivamente f. e ¢ e que a frequéncia e a fase do oscilador local do recetor sdo fy e

@,, entdo, depois do sinal recebido ser misturado com o oscilador local, o desvio de
frequéncia e de fase vdo ser respetivamente f =f - f, e ¢=¢ —¢ . Na Figura 15

apresentam-se ambos os efeitos num sinal 16-QAM.
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Figura 15 - Constelagdo de um sinal 16-QAM:
Desvio de frequéncia e de fase constante, respetivamente [23].

Considera-se, por isso, que o sinal recebido no recetor é da forma [9, 23]:

X, (K) = X,(K) exilj (k) + 271 kT, ] (2.44)
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Com a estimativa da frequéncia pretende-se descobrir Af e com a recuperacdo da
portadora de fase pretende-se descobrir ¢(k). Na Figura 16 estdo representados ambos

os efeitos num sinal QPSK.
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Figura 16 - A influéncia do desvio de fase e frequéncia num sinal QPSK
(a) Com desvio de frequéncia e fase; (b) Sem desvio de frequéncia e fase.

Na estimacgdo da frequéncia, o método de fase diferencial é o mais conhecido, onde
se procura estimar o desvio de frequéncia ocorrido entre duas amostras consecutivas.
Existe também o método espetral, onde a frequéncia estimada é obtida detetando o pico
do espetro do sinal recebido elevado a quarta. Ja para a recuperacdo da portadora de
fase, o algoritmo mais conhecido é o algoritmo de Viterbi and Viterbi, que é uma técnica
de alimentacdo para a frente que calcula a fase em relacdo a constelacdo ideal, através de
uma média em sucessivos simbolos. Existe contudo uma limitacdo imposta ao algoritmo
de Viterbi: o algoritmo sé consegue compensar desvios de fase até m/4. Este problema
pode ser resolvido introduzindo um feedback no algoritmo. Mais a frente irdo ser
descritos com detalhe estes algoritmos [9].

2.5 Conclusao

Neste capitulo foram apresentadas as principais vantagens dos sistemas de detecdo
coerente sobre os sistemas IMDD. Apesar do recetor com detec¢do direta ser mais barato
e apresentar uma concep¢do mais simples, ndo necessitando, por exemplo, de controlo
de frequéncia nem fase, o recetor com detecao coerente traz, de facto, outras vantagens
gue sobrepdem as anteriores, reutilizando os recursos ja existentes. A detecdo coerente
possibilita, por exemplo, uma elevada seletividade, que é importante para a introducdo
de sistemas UDWDM, e permite a existéncia de sistemas de modulacdo multinivel,
aumentando assim a eficiéncia espetral. Como toda a informac¢do do campo elétrico
passa estar disponivel no dominio elétrico, é mais facil e eficiente a compensagao das
imperfeigdes ocorridas durante a transmissao, permitindo aumentar o alcance dos
sistemas. Além disso, estes sistemas possibilitam ainda a multiplexagem de informacao
em polarizagdo, que permite duplicar a taxa de transmissao.
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3 Fendmenos Associados ao Canal de Transmissao

3.1 Introdugao

As imperfeicoes do guia de transmissdo sempre foram um atenuante a evolugdo
dos sistemas de telecomunicacdes. A propagacdo de um sinal numa fibra dtica é descrita
pela equacdo nao linear de Schrédinger (NLS):

0Atz) _ B, 0°At2) .« _ 2
=, T e iy AL AL AL D) (3.1)

onde A(t,z) é o campo elétrico com dire¢do de propagacdo z e tempo t, a o coeficiente
de atenuacdo, B, representa a dispersdo da velocidade de grupo (GVD) e y o coeficiente
ndo linear [24]. Cada um dos trés termos do lado direito da equacdo diz respeito a
imperfeicdes do canal de transmissdao, que neste capitulo vao ser analisadas
separadamente. O primeiro termo é responsdvel pela dispersdo no canal de transmissao
e sera estudado em 3.3 e 3.4, o segundo refere-se a atenuac¢do durante a transmissdo e
serd abordado em 3.2 e o ultimo refere-se aos efeitos ndo lineares, analisados em 3.5.

3.2 Atenuacao

A atenuacdo numa fibra otica € um fendmeno inteiramente ligado a perda de
poténcia da luz & medida que um sinal viaja na fibra. E definida como a relacdo entre a
poténcia a entrada da fibra (P;) e a poténcia a saida da fibra (P,), através da seguinte
expressao:

Atenuacac- %) Iogm(gj (3.2)

o

onde L é o comprimento da fibra expresso normalmente em km, o que faz com que a
atenuacgdo venha expressa em dB/km. A atenuagdo é basicamente causada por absorgéo,
dispersdo e radiacdo. A absorcdo é uma das maiores causas para a atenuacao e é definida
como a porcdo de poténcia 6tica convertida noutra forma de energia, como calor. A
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absorcdo tem origens associadas a imperfeicdes na estrutura atdomica do material da
fibra, nas propriedades intrinsecas do material e nas propriedades extrinsecas da fibra,
como presenca de impurezas. As perdas por dispersdo sdo causadas pela interacdo da luz
com a densidade de flutuagGes dentro da fibra, provocadas no processo de fabrico ao
serem criadas regiées com mais e menos densidade molecular em relagdo a densidade
média da fibra. A radiacdo é causada por irregularidades na interface nucleo-bainha da
fibra e é classificada de acordo com o raio de curvatura da fibra: perdas por micro-
dobragens ou por macro-dobragens. As primeiras referem-se a pequenas curvaturas
microscopicas que ocorrem, sobretudo, quando a fibra é cableada, enquanto as segundas
sdo observadas quando o raio de curvatura da fibra é maior que o didmetro da fibra [25].
Atualmente, na janela de comprimentos de onda mais utilizados (em torno dos 1550 nm),
as fibras standards SMF apresentam uma atenuagao tipica de 0.2 dB/km.

3.3 Dispersao Cromatica

Na maioria dos materiais dielétricos a velocidade da luz possui dependéncia com a
frequéncia. A dispersdo cromatica (CD) resulta da variacdo da velocidade de propagacado
do sinal com a frequéncia 6tica do sinal e é afetada pelo material e pelas dimensdes da
fibra. Todos os sinais dticos possuem uma determinada largura de banda finita e o
fenédmeno manifesta-se na propagacdo com diferentes velocidades das diferentes
componentes infinitesimais do espetro do sinal. A expressdo que descreve o efeito da
dispersao cromatica ao logo da fibra é:

ALY _ B, 0*A(z,1)

02 2 at? (3:3)

B, é definida por B8, =-1,* D /(2/x), ou seja, é dependente do comprimento de onda
da portadora A, do sinal. A dispersdo cromdtica é usualmente definida por

D =-2rcp, //102, em ps/nm/km. Para fibras SMF apresenta a seguinte relagdo:

A 2
At = DL - Af (3.4)
C

onde At é o alargamento temporal ocorrido (em segundos), L o comprimento da fibra
(km) e Af a largura de banda do sinal em banda base. Esta expressdao permite-nos, por
exemplo, calcular a distancia maxima permitida pela dispersdao cromatica num sistema de
transmissao, partindo de uma condi¢cdo At, para uma ISI maxima, que garante o correto
funcionamento do sistema.
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A dispersdao cromatica engloba dois tipos de dispersdo: dispersdo do material e
dispersao do guia de onda. A dispersao material é a dispersao dominante em fibras SMF e
ocorre devido a variacdo do indice de refracdo do meio com a frequéncia dtica do sinal. O
material como o vidro, por exemplo, apresenta um indice de refracdo que depende da
frequéncia otica e caso se transmita por ele um sinal 6tico com uma determinada largura
espetral, vai ocorrer espalhamento temporal nos bits do sinal. Ja a dispersdo do guia de
onda resulta porque o valor efetivo do indice de refracdo depende da frequéncia ética, ou
seja, a velocidade de propagacdo no nucleo e bainha é diferente devido a diferenca entre
os indices de refracdo [18, 26, 27].

Na Figura 17 observa-se a dependéncia da dispersdao cromatica com a dispersdo
material e do guia de onda.

Material dispersion

20 -______X‘___
10 | : Chromatic dispersion
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Figura 17 - Dispersdo em fungdo do Comprimento de Onda [28].

Através do grafico, consegue-se facilmente concluir que para um comprimento de onda
de 1310 nm a dispersao cromatica anula-se. Para os comprimentos de onda mais
utilizados, como 1550 nm, o coeficiente de dispersao situa-se entre os 16 e 19 ps/nm/km.
Na Figura 18 apresenta-se a influéncia da dispersao cromatica nos bits de um sinal.

: Time ‘ ‘ 3 Tne " . Tine

Pulsos RZ Pulsos RZ ainda disfinguiveis Pulsos RZ indistinguiveis

Figura 18 - Influéncia da dispersdo num sinal RZ (dominio do tempo) [27].

A dispersdo cromatica é normalmente compensada através de fibras de
compensacdo de dispersdo (DCF). No entanto, com o avanco dos sistemas
computacionais e da evolucdo da detecdo coerente, a correcao da dispersdao cromatica
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tem sido progressivamente conquistada por filtros digitais processados em DSP do
recetor, como se observou no capitulo anterior.

3.4 Dispersao dos modos de polarizagdao (PMD)

A dispersdao dos modos de polarizagdo (PMD) é uma das principais fontes de
distor¢do de um sistema que utiliza informag¢do multiplexada em polarizacdo e é por isso
um fendmeno importante do ponto de vista desta disserta¢do. O seu estudo sera dividido
em subcapitulos: primeiro realiza-se uma analise a teoria da polarizacdo e depois estuda-
se o principio da PMD. Em 3.4.3 abordam-se as perdas dependentes da polarizagdo, que
também tém fendmenos associados a PMD e por ultimo (em 3.4.4) apresenta-se um
modelo do canal de transmissdo na presenca da PMD.

3.4.1 Teoria da Polarizagao

Todas as ondas eletromagnéticas sdo compostas por dois campos ortogonais entre
si, 0 campo elétrico e o campo magnético. Por definicdo, a polarizacdo de uma onda
eletromagnética é o plano no qual se encontra a componente do campo elétrico. O
estado de polarizacdo (SOP) é um parametro que avalia o estado do campo elétrico de
uma onda eletromagnética. Considerando que um feixe de luz se propaga na direcdo z, o
campo elétrico, situado no plano xy, pode ser definido por:

E(t)=a,E,,cost + @) +a E ,cost + @) (3.5)

yo0

onde E,o e Ey sdo as amplitudes das componentes xey e ¢, e @, sdo as fases de cada

uma dessas componentes. Como se pode observar pela equa¢dao, ambos os campos
elétricos variam, mas ambas as variagdes podem ser distintas, uma vez que podem ter
diferentes amplitudes e fases. Define-se estado de polarizacdo (SOP) como o modo com
que estas duas variagdes ocorrem. No caso das duas fases serem iguais (¢, =@ ), a

dire¢do do campo, que é determinada pela relagdo entre E,g e E,o, é constante e obtém-se
uma polarizacdo linear, que tanto pode ser horizontal, vertical ou inclinada, conforme a
amplitude de cada uma das componentes. No caso em que ¢, 9, obtém-se uma

polarizagao eliptica, significando que o vetor campo elétrico evolui elipticamente no
plano xy. Caso ¢, > ¢,, a polarizagdo € eliptica esquerda, o que significa que a evolugdo é

anti-horaria, e no caso em que ¢, < @, a polarizacao é eliptica direita, significando que a

evolugdo € no sentido horario. O caso particular em que as fases ¢, e ¢, estdo separadas
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de 90° corresponde ao caso de uma polariza¢do circular. A Tabela 1 sumariza todas as
condicles [29].

Condicao @ =9, a>q @<y
Polarizacdo Eliptica | Polarizacdo Eliptica
Polarizacdo Linear Esquerda Direita
E i 7l
—— = + — = + —
SopP tand = ) Caso ¢ =@, 2e Caso @, =@, 2e
(8¢ a direcio do E.o = Eyo, entdo E.o = Eyo, entdo
campo desde o eixo | Polarizacdo Circular | Polarizacdo Circular
+X) Esquerda (LHCP) Direita (RHCP)

Tabela 1 - Condigdes do estado de polarizagdo (SOP) [29].

3.4.2 Principio da PMD

Uma fibra SMF pode suportar dois modos de polarizacdo, ortogonais entre si. O
conceito da dispersdo dos modos de polarizacdo (PMD) tem origens associadas a
presenca simultanea das componentes x e y do campo elétrico e estd relacionada com as
degradacdes que o sinal adquire devido a diferenca de velocidade entre os dois modos de
polarizacdo ortogonais.

A PMD tem origens na birrefringéncia e na variacdo aleatdria dos eixos de
birrefringéncia ao longo da Fibra. Vai-se estudar em separado estas duas causas: primeiro
a birrefringéncia e de seguida o acoplamento dos modos de polarizagdao. No primeiro caso
consideram-se pequenas secc¢oes da fibra (tipicamente da ordem de alguns metros), onde
as perturbacbes do canal de transmissdo podem ser aproximadamente uniformes
(birrefringéncia linear). Ja no segundo caso, expande-se o conceito para um trogo maior
de fibra, onde o canal é constituido por diversas sec¢Ges de fibra com birrefringéncia
linear, considerando-se perturbacdes aleatérias de seccao para secgao.

3.4.2.1 Birrefrigéncia

O conceito de birrefringéncia esta inteiramente associado as flutuagdes dos indices
de refracdo nos dois modos de polarizagdo. Quando o nucleo de uma fibra SMF é
perfeitamente circular e ndo possui deficiéncias, os dois modos de polarizacdo propagam-
se com a mesma velocidade ao longo da fibra. Contudo, e devido a imperfeicGes de
fabrico, o nucleo da fibra possui irregularidades e os dois modos de polarizacao
apresentam diferentes fases e velocidades de grupo, devido a flutuacdo dos indices de
refracdo nos dois estados de polarizacdo. Mesmo na presenca de uma fibra
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perfeitamente circular, perturbacGes externas a fibra (como curvaturas) causam
deficiéncias na simetria da fibra, levando a existéncia de birrefringéncia [26, 30].

A diferenca de velocidades entre as duas polarizagGes causa um desfasamento
temporal no recetor entre as duas polarizagcdes, levando a ocorréncia de atraso
diferencial de grupo (DGD), provocando, por exemplo, o alargamento temporal de um
impulso [29]. Na Figura 19 entende-se o fenédmeno da deslocacdo temporal entre as duas
componentes de polarizacao.

Atraso diferencial de grupo
Pulso a .
entrada 51\)»

S
"

Figura 19 - O DGD influenciado por PMD [18].

O grau de birrefringéncia é definido pela diferenca dos indices de refracdo das duas
componentes ortogonais B_ =

nx—ny‘zAn e a respetiva diferenca das constantes de

propagacao entre os modos rapidos e lentos é [31]:

_ CLJ* nfast _ 0)* n

Aﬁ = ﬁfast - ﬂslow -

siow = Y Ay (3.6)
C C C

onde w é a frequéncia angular dtica. Quando a luz é polarizada linearmente e apenas
sobre um dos eixos principais de polarizacdo, entdo o seu SOP permanece linearmente
polarizado durante toda a transmissao. Caso contrario, quando a luz é polarizada sobre os
dois eixos, o seu SOP muda ao longo da fibra, primeiro passando de linear para eliptica e
depois voltando novamente para linear, descrevendo um circulo peridédico na esfera de
Poincaré. Analogamente, se o SOP de entrada for fixo, mas a frequéncia da luz variar, o
SOP 3 saida da pequena secc¢do de fibra com birrefringéncia uniforme vai também variar
da mesma maneira. Nestes dois casos, a periodicidade da distancia de propagacdo que o
SOP de um sinal repete o mesmo estado de polarizacao é de:

_272:/1_0

AT (3.7)

Tipicamente, An é de aproximadamente 10'7, resultando em Lg de 15.5 metros para um
comprimento de onda de 1550 nm. Para a mesma secc¢do de fibra, considera-se que o
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atraso diferencial de grupo (DGD) entre o modo rapido e lento definido em relagdo ao
comprimento da fibra é:

At An
_:i _C() :@+£)_dAn (38)
L dw\ c c ¢ dw

Ignorando o segundo termo, ou seja, ignorando a varia¢do dos indices de refracdo, o DGD
para um unico Lg é:

Aty =L,—=—=— (3.9)
Ou seja, para um comprimento de onda de 1550 nm o DGD acumulado é de 5.2 fs [30].

3.4.2.2 Acoplamento dos modos de polarizagdo

Se dividirmos a fibra em varios segmentos, pode-se considerar as perturbacdes
uniformes, ou seja, pode-se aproximar o DGD a um dado deterministico. Contudo, para
comunicacbes de longas distancias, as perturbacdes na fibra ndo se podem considerar
constantes e o efeito de birrefringéncia varia ao longo do seu comprimento, pois tanto a
escala de birrefringéncia entre as duas componentes como o eixo de birrefringéncia sdo
aleatdrios. E esta Ultima aleatoriedade dos eixos que causa acoplamento dos modos de
polarizacdo, que leva a troca de energia entre os dois modos de polarizacdo, ou seja, a
rotagao da polarizagdo. A birrefringéncia de cada sec¢ao tanto pode adicionar como
subtrair a birrefringéncia total, ou seja, o DGD ndo se acumula linearmente com o
comprimento da fibra.

O acoplamento dos modos de polarizacdo resulta, por exemplo, da pressdo
provocada durante a fase de cabeamento da fibra, de emendas e componentes, ou
variacoes no processo de fabrico da fibra. Uma vez que ndo se pode assumir que o DGD
se acumula linearmente a medida que a luz se propaga na fibra, considera-se que o DGD
médio é proporcional a raiz quadrada do comprimento da fibra. Em funcdo do parametro
de dispersdo da fibra Dpyp (normalmente em unidades ps/x/ﬁn) tem-se entdo que:

At =D,y * /L (3.10)
Nas fibras atuais, o parametro de dispersdao de fibra tipico é aproximadamente 0.1

ps/~km, o que significa que se pode, por exemplo, ir até taxas de transmissdo de 40

Gbps ndo ultrapassando distancias aproximadas de 100 km [26].
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3.4.3 Perdas Dependentes da Polarizagao (PDL)

Um sistema dtico polarizado sobre as duas componentes ortogonais do campo
elétrico, além de sofrer os efeitos associados a PMD anteriores, pode ainda sofrer de
perdas dependentes da polarizacdo (PDL). Na publicacdo de Fukada [32] a PDL é definida
como a relacdo entre o minimo e o maximo coeficiente dético de um sistema de
transmissao, quando a luz de entrada é totalmente polarizada sobre os dois modos de
polarizagdo. As fontes para a PDL, além do canal de transmissao, encontram-se sobretudo
nos dispositivos oticos como multiplexers, acopladores, isoladores, circuladores ou
conectores. A PDL acumula-se, assim, ao longo da transmissao, causando a flutuacdo da
relacdo sinal ruido (SNR) ao longo do tempo, que implica uma automatica degradacao do
sistema. Qualquer dispositivo com PDL tende também a rodar os modos de polarizacdo
inicialmente ortogonais, ou seja, tende a variar o seu SOP. Este fendmeno é facilmente
entendido na Figura 20 [33].

PDL
4

SOP: SOP1

SOP”, 5 /. SOP’1

Figura 20 - Degradacgdo da ortogonalidade entre os dois modos de polarizagdo devido a PDL.
Os vetores SOP, ; correspondem ao caso do SOP inicial e os SOP’; ,
correspondem ao SOP depois do sistema sofrer PDL [33].

O SOP; e o SOP; representam os dois SOP iniciais (neste caso ortogonais) e ao fim de
passar pelo canal de transmissdo, e assumindo que as perdas se fazem sentir sobre o eixo
vertical de polarizacdo, verifica-se que a perda de ortogonalidade foi perdida (SOP’; e
SOP’;). Quando a PDL e PMD estdo ambas presentes, a ortogonalidade entre os dois
principais estados de polarizagdo (PSP) sdo reduzidas e como resultado, o efeito de
crosstalk ocorre inevitavelmente é torna-se complicado separar adequadamente os dois
canais.
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3.4.4 Modelo do canal com PMD

No método de Jones Calculus o canal de transmissao é descrito pela matriz de
Jones. Como ja foi visto atras, quando a luz se propaga num canal de transmissao, o seu
estado de polarizagdo evolui periodicamente. A matriz de Jones descreve como este canal
transforma o SOP de entrada num novo SOP:

Exout _ J11 ‘]12 E><in
= (3.11)

Eyout 'J21 ‘]22 Eyin
As duas matrizes seguintes representam dois simples exemplos de matrizes de
Jones frequentemente utilizadas. O primeiro caso possui 0 modo rdpido sobre o eixo x,

com um atrasog¢ na componente y. O segundo caso faz rodar as coordenadas de um

angulo Arelativamente a coordenada x do campo elétrico [29].

i

Rp=®" O, S(e):[
0 e 2

(3.12)

cosgd sind
-singd cos@

Caso se considere que a PDL seja desprezdvel, entdo pode-se modular o canal de
transmissdo através da matriz T seguinte [9]:

o (3.13)
-e'’sin(@) cosP)

T { cos@) e"'wsin(é?)}
A matriz diz-nos que o estado de polarizagao horizontal e vertical rodam aleatoriamente,
contudo mantém as duas polarizagdes ortogonais, porque se considerou que a PDL é
desprezavel. A DGD medida como um atraso diferencial At de um sinal polarizado sobre
os PSP constitui o que se chama efeito de PMD de primeira ordem. Nas fibras que contém
uma birrefringéncia aleatdria, os PSP sdo sensiveis ao comprimento de onda da
portadora, tornando o DGD dependente do comprimento de onda. Além disso, nestes
sistemas a poténcia lancada em cada um dos dois modos de polarizacdo pode também
variar com o tempo. Estes dois fendmenos constituem o que se chama efeito de PMD de
segunda ordem [29].
Os efeitos da PMD sado, por isso, semelhantes aos efeitos da dispersdao cromatica.
No entanto, a dispersao cromadtica € um fendmeno relativamente uniforme e pode ser
calculada a partir da soma de varias sec¢cdes da fibra. J4 o fendmeno da PMD ndo é
uniforme ao longo da fibra, forcando os projetistas a desenvolver estatisticas para
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compensar as perturbacdes da PMD. Como ja se verificou no estado da arte, com o
evolugao dos sistemas computacionais, varias técnicas de processamento digital tém
vindo a ser desenvolvidas para compensac¢do da PMD. Estas técnicas ja permitem, por
exemplo, a coexisténcia de multiplexagem em polarizacdo (PM) em sistemas de longa
distancia, com baixas taxas de erros de bit.

3.5 Efeitos nao lineares

3.5.1 Introducao

Os efeitos ndo lineares representam um papel importante na propagacao de sinais
em fibra Otica e a sua ndo consideracdo pGe em causa a recuperacdo da informacdo no
recetor. Com a sociedade a exigir a rapida evolucdo da capacidade das comunicacg0es, as
empresas de telecomunicacdes questionam-se de como fazer essa evolugdo, com o
menor custo possivel. E quando se aumenta o comprimento da fibra ou a poténcia dos
sinais transmitidos os efeitos ndo lineares tornam-se cada vez mais significativos. Nesse
sentido é util, por exemplo, a utilizacdo de técnicas que melhorem a transmissdo face as
adversidades dos efeitos ndo lineares, como formatos de modula¢do avancados ou
processamento digital de sinal.

As ndo linearidades podem ser divididas em duas categorias: difusdao estimulada
(Brillouin e Raman) e efeito otico de Kerr. O efeito da difusdo estimulada é responsavel
pela dependéncia de perda ou ganho de intensidade. Ja o efeito 6tico de Kerr deve-se a
mudanca do indice de refracdo em resposta a intensidade do campo elétrico, onde estdo
presentes fendmenos como a Auto-Modulagcdo de Fase (SPM), Modulagdo de Fase
Cruzada (XPM) e Mistura de Quatro Ondas (FWM). A Figura 21 sumariza os principais
efeitos ndo lineares em comunicacdes por fibra dtica associados ao efeito de Kerr. As nao
linearidades Intra-canal referem-se a fendmenos que ocorrem entre diferentes simbolos
do mesmo canal, enquanto os Inter-canal referem-se a interagGes nao lineares entre
diferentes canais WDM.

Intrachannel Interchannel
Signal-n\?ise Signal-signal Signal-noise Signal-signal
Parametric l l l
NPN . -
amplification A/SPLM\ NPN WDM noenlinearities
SPM-induced ‘!' Isolated XPM-induced '/
NL phase M pulse IXPM - IFWM NL phase XPM FWM
neise SPM noise

Figura 21 - N3o linearidades da Fibra [4].
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A importancia de cada uma destas classes depende significativamente da taxa de
simbolos dos canais usados no sistema. Os efeitos Inter-canal afetam mais
significativamente os sistemas WDM em canais com taxas até 10 Gsimbolos/s, enquanto
os efeitos Intra-canal afetam com mais intensidade os sistemas acima de 10 Gsimbolos/s
[4]. O impacto das ndo linearidades também depende da dispersdao da fibra: em geral,
fibras com pequenas dispersdes apresentam efeitos Inter-canal mais fortes. Estas
conclusdes sdo resumidas na Figura 22, baseadas em simula¢des com sinais NRZ-OOK e
RZ-OOK [4].
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Figura 22 - Significado das ndo linearidades Intra-canal e Inter-Canal em
sistemas WDM em fungdo da taxa de bits [4].

V3o ser estudados em separado alguns dos efeitos ndo lineares com interesse para
esta dissertacdo, como o caso da difusdo estimulada e os efeitos SPM, XPM e FWM.

3.5.2 Difusao Estimulada

A difusdo estimulada é responsavel pela perda ou ganho de intensidade, podendo
levar a ocorréncia, por exemplo, de transferéncia de poténcia de uns canais para outros.
Este fendmeno é dividido na difusdo de Brillouin estimulado (SBS) e na difusdo de Raman
estimulado (SRS), ambos com origem na interacdo com os modos vibracionais da silica. O
primeiro caso refere-se a um efeito num sistema contra-propagante e é causado pela
interacdo entre o sinal 6tico e as ondas acusticas na fibra otica. O resultado desta
interagao faz com que a energia do sinal dtico possa ser espalhada na diregao contraria a
transmissdo. Ja o efeito SRS é uma interacdao nao linear entre a luz e as vibracdes das
moléculas da silica, podendo levar a transferéncia de poténcia de comprimentos de onda
inferiores para os superiores. Estes dois fendmenos sdo desprezaveis para niveis de
poténcia reduzidos, ou seja, existe um limiar de poténcia (que também depende da
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largura de banda) a partir do qual os efeitos se manifestam. O efeito SRS manifesta-se,
sobretudo, quando a separacdo entre os canais é elevada, atingindo o seu maximo a
sensivelmente 13 THz de separacdo entre os canais (aproximadamente 100 nm a 1550
nm) [34].

3.5.3 Auto-Modulagao de Fase (SPM)

O efeito SPM manifesta-se na variacdo da fase do sinal ao longo da fibra odtica,
provocado pela variagdo de amplitude do préprio sinal. Este fendmeno é melhor
entendido através da expressdo da evolucdo da fase do campo eletromagnético ao longo
da fibra, descrita por:

@=nk, L (3.14)

onde k,=2m/A,. Uma vez que a expressdo do indice de refracdo é descrita por

fi(w,| E*) =n(w)+n,| E|?, caso se juntem as duas expressdes anteriores fica-se com:
p=1ik, L=(n+n,|E)k,L (3.15)

Na expressdao é possivel identificar uma alteragao da fase introduzida pela
componente ndo linear do coeficiente de refragdo: @, =n,|E|°k,L. Como

consequéncia desta alteracdo de fase, as frequéncias sofrem alteracGes levando ao
alargamento simétrico do espetro, mantendo contudo a forma temporal inalterada. E
precisamente o contrario do que acontece com a dispersdao cromdtica, que mantém o
espetro inalterado, provocando contudo o alargamento temporal do impulso. O efeito
SPM ¢é mais pronunciado em sistemas de alta poténcia, uma vez que o efeito é
proporcional a poténcia do sinal transmitido [35].

3.5.4 Modulagao Cruzada de Fase (XPM)

Enquanto o SPM é um efeito na propria fase ndo linear de apenas um sinal
transmitido, o XPM é um efeito da fase ndo linear noutros canais, ou seja, ocorre apenas
em sistemas multi-canal. A modulacdo cruzada de fase (XPM) diz respeito a alteracdo de
fase experimentada pelo campo eletromagnético, devido a interacdo com outro sinal com
diferente comprimento de onda, dire¢do ou polarizagao. O desvio de fase ndo linear
resultante pode ser descrito por:
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Q= nzkol-qE1|2 +2|E2|2) (3.16)

A equagao anterior mostra que o primeiro termo refere-se ao efeito SPM e o segundo
termo ao XPM. Da expressdo concluiu-se que no caso da propagacao de dois sinais com a
mesma polarizagao e intensidade, o efeito XPM é duas vezes mais significativo que o
efeito SPM. A presenca do efeito XPM é sempre acompanhada pela existéncia de SPM,
uma vez que ambos ocorrem devido a dependéncia do indice de refracdo com a
intensidade do campo eletromagnético na fibra. Estes dois efeitos podem provocar um
alargamento do espetro, que ao contrdrio do que acontecia para o caso de atuacdo
isolada do SPM, pode ndo ser simétrico. No caso de as poténcias dos sinais co-propagados
ndo serem iguais, facilmente se observa da expressdo anterior que o efeito XPM nos dois
sinais ndo tera o mesmo impacto, provocando uma distor¢cao do espetro [35, 36].

3.5.5 Mistura de Quatro Ondas (FWM)

Quando duas ou mais ondas se propagam no mesmo canal, estas interagem entre
si, criando novas componentes com diferentes frequéncias. Em sistemas multi-canal,
quando trés ou mais pulsos com comprimentos de onda diferentes se propagam no
mesmo sentido, podem originar um outro pulso com comprimento de onda diferente,
devido ao fendmeno FWM. O fenémeno FWM tem origens associadas na resposta ndo
linear do meio associada a suscetibilidade de 32 ordem (X?), resultante da resposta n3o
linear dos eletrdes fronteira do material que constitui a fibora a um campo
eletromagnético aplicado, produzindo uma polarizacdo induzida no meio. Esta
polarizacdo ndo linear induzida é:

Py :%ﬁi P exp{i(kj z—wjt)]+ cC. (3.17)
=

onde k; =n,w; /c, em que n; € o indice de refracdo, e c.c. um complexo conjugado. Cada

P; é constituida por um grande numero de termos envolvendo o produto de trés campos
elétricos. O numero de batimentos (M) gerados por N¢, ondas aumenta geometricamente
com a expressao:

N:%(th—th) (3.18)
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No caso de, por exemplo, 8 ondas, da-se origem a 224 batimentos. Na Figura 23 observa-
se o fendmeno FWM para o caso mais simples, quando apenas dois campos sdo injetados
na mesma fibra otica as frequéncias f; e f,.

fi ) f

scaim A i

Af A N5 ] f

Original Frequencies

New Frequencies

Figura 23 - llustragdo do fendmeno FWM quando duas ondas sdo injetadas na mesma fibra [37].

Em termos praticos o FWM pode apresentar-se como uma vantagem ou
desvantagem, dependendo do sistema. No caso de transmissées UDWDM, por exemplo,
tem um efeito prejudicial, pois o espacamento entre canais é reduzido. O conceito pode
ser, no entanto, utilizado para amplificar em frequéncia um sinal, tornando-se aqui numa

vantagem [35, 36].
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4 Sistema Coerente DP-QPSK

4.1 Introducao

Neste capitulo pretende-se analisar em simulador VPl um sistema coerente com
dupla polarizagdo (DP), em particular o caso do sistema PDM-QPSK, onde dois sinais
modulados em QPSK sdao multiplexados por divisao de polarizacdo.

4.2 Multiplexagem por divisao em Polariza¢ao (PDM)

Um método de duplicar a capacidade de transmissdao ou a eficiéncia espetral é
utilizar multiplexagem por divisdo em polarizacdo (PDM), onde dois sinais independentes
com modulacdes independentes e com o mesmo comprimento de onda viajam na mesma
linha e ao mesmo tempo, mantendo entre eles um estado de polarizacdo. No recetor,
estes dois canais multiplexados sdo separados e é realizada a desmodulacdo de cada um
deles separadamente.

Em relacdo aos sistemas WDM, o operador necessita apenas de adicionar um
simples transmissor/recetor extra e um multiplexer/desmultiplexer em polarizacdo em
cada um dos transmissores e recetores. O sistema PDM permite que os sistemas atuais
coexistam, como fibras, amplificadores ou até o proprio software de gestdao de rede. Na
Figura 24 apresenta-se um destes sistemas, combinado com os sistemas atuais WDM.

—_— —p—
—_—p— —p—

PBC PBS
e ———

S D11
™1 4 M A, 1 Rxi
Polarization Polarization
X2 Multiplexing Demultiplexing RX2

Figura 24 — Sistema WDM utilizando multiplexagem em polariza¢do (PDM) [38].

O PBC é o componente usado no transmissor para combinar os dois sinais com uma
polarizacdo ortogonal entre si, enquanto que o PBS é usado no recetor para separar as
componentes do campo elétrico E,(t) e E,(t). Embora eficientes, os sistemas praticos PDM
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deixam sérios desafios na desmodulagao da informagdo, ja que se torna necessario
ultrapassar as interferéncias entre polarizagdes dos dois canais, induzida pela PMD ou
pela PDL. Com o avanco de técnicas computacionais (referidas anteriormente) ja possivel
ultrapassar sem grandes dificuldades estas distor¢Ges.

4.3 Simulagcao em VPI do sistema PDM-QPSK a 40 Gbps

4.3.1 Setup do Sistema

O setup utilizado apresenta-se na Figura 25. O canal PDM-QPSK é gerado no
primeiro quadrado a tracejado. E composto por um bloco “mQAM” que gera um sinal
QPSK a frequéncia dtica de 193.1 THz. Seguidamente, este sinal QPSK é dividido em duas
ramificacdes, onde numa o sinal é forcado a manter uma polarizacido de 0°
(convencionalmente apelidada por eixo x) e no outro é forcado a uma polarizacdo de 90°
(eixo y). E aplicado um atraso de cinco simbolos num dos ramos para descorrelacionar a
sequéncia de bits. Seguidamente um PBC junta os dois sinais, gerando o sinal PDM-QPSK.
Em todas as simula¢Oes que serdo realizadas, o sinal QPSK é gerado a 20 Gbps, ou seja, o
sistema PDM-QPSK opera a 40 Gbps. A sequéncia de dados utilizada é PRBS de 2048 bits
(1024 simbolos QPSK).

@ onst
it ‘*(‘% + -] :El— Ll {} b—C0 bonsti**igﬁw
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Figura 25 - Setup PDM-QPSK utilizado na simulagdo.

E adicionado um canal adjacente (quadrado tracejado em baixo), que tanto pode
ser um canal IM (NRZ), m-PSK ou m-QAM. Quando ndo for mencionado, estes canais sdo
gerados a 5 Gbps e colocados no dominio de frequéncia a esquerda do canal PDM-QPSK
com separacao de 200 GHz — realizou-se uma experiéncia com o canal a direita, mas os
resultados foram semelhantes, isto porque o espagcamento entre canais é reduzido e o
efeito de Raman pouco se manifesta. A densidade espetral de poténcia dos blocos de
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ruido adicionados é de 1x107® W/Hz. A Figura 26 mostra o espetro do canal PDM-QPSK
com o canal adjacente para trés diferentes casos.
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Figura 26 — Espetro do sinal a entrada da fibra para os trés casos:
IM + PDM-QPSK; 16-QAM + PDM-QPSK; QPSK + PDM-QPSK.

O canal de transmissdo é composto por uma fibra universal com as seguintes
defini¢Ges: atenuagdo = 0.2 dB/km; parametro de dispersdo cromdtica = 16 ps/nm/km;
parametro de PMD = 0.1 ps/\/m; dispersion slope = 0.08 ps*/nm.km; indice de refracdo
nao linear (n,) = 2.6 x 102° m%/w.

Na rececdo do sinal, é aplicada detecdo coerente com diversidade de fase e
polarizacdo. O laser do oscilador local possui a frequéncia igual a dos transmissores, ou
seja, caso ndo exista desvio de frequéncia na fibra o recetor € homodino. Tanto o laser do
transmissor como do recetor apresentam uma linewidth de 10 kHz, ou seja, reduzida
comparada com os sistemas praticos que existem em laboratério (100 kHz, por exemplo).
Optou-se por esta linewidth, porque os algoritmos da DSP do VPI ndo sdo muito sensiveis
a compensacao do ruido de fase ao longo tempo — fendmeno que se compensa
facilmente. A utilizacdo de dois recetores deve-se a comparacdao de resultados dos
algoritmos de compensacdo, que serdo abordados em 4.3.2. A frequéncia de amostragem
utilizada é de 160 GHz, que permite 16 amostras por simbolo em cada sinal QPSK.
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4.3.2 Algoritmos de compensac¢ao do sistema

As principais etapas de compensagao que foram utilizadas na DSP do recetor
coerente do VPl apresentam-se na Figura 27.
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Figura 27 — Fases digitais de compensacgdo [39].

Todo este sistema de compensacdo ja foi descrito em detalhe em 2.4.4. A DSP do
VPl ja possui intrinsecamente incorporado parte do condicionamento do sinal e a
recuperacdo de fase. Foram apenas adicionados os algoritmos para compensacao da
dispersao cromatica (CD) e dos fendmenos associados a dispersdo dos modos de
polarizacdo (PMD). No caso em concreto, foi utilizado o algoritmo de compensacdo da CD
no dominio do tempo (TDE) e o algoritmo MIMO-CMA, que cruza informacdo entre as
duas polarizacbes do campo elétrico para compensar variagdes no tempo, como a
rotacdo dos eixos de polarizacdo ou o SOP, causados por fendmenos relativos a PMD. No
esquema da Figura 25, o primeiro recetor possui incorporado o algoritmo MIMO-CMA e o
segundo inclui o TDE + MIMO-CMA.

Para melhor se entender o processo de toda a desmodula¢do do sinal, recolheram-
se para Matlab umas amostras das fotocorrentes geradas pelo recetor do VPI (ou seja, as
amostras antes da DSP) dum sistema PDM-QPSK. Nesta experiéncia considerou-se apenas
o canal PDM-QPSK com 4 dBm de poténcia a entrada da fibra e uma fibra com 100 km. A
linewidth do laser foi (apenas desta vez) 100 kHz. Na Figura 28 estdo representadas as
sucessivas constelacdes a medida que o sinal recolhido do VPI é compensado em Matlab.
Estao representados 512 simbolos.
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Figura 28 — Representagdo das amostras complexas do VPI das sucessivas compensagGes em Matlab.
a) Normalizagdo Pol x (16 amostras por simbolo); b) Normalizagdo Pol y (16 amostras por simbolo); c) TDE Pol x (16
amostras por simbolo); d) TDE Pol y (16 amostras por simbolo); e) Reamostragem Pol x (2 amostras por simbolo);
f) Reamostragem Pol y (2 amostras por simbolo); g) Filtro MIMO-CMA Pol x (2 amostras por simbolo); h) Filtro MIMO-
CMA Pol y (2 amostras por simbolo); i) Recuperagdo de Fase Pol x (1 amostra por simbolo);
j) Recuperagdo de Fase Pol y (1 amostra por simbolo).

Uma vez que a Unica PDL presente no sistema esta na fibra e que o efeito desta nas
duas polarizacdes pode ser considerado aleatério com média nula, os dois sinais chegam
ao recetor praticamente com a mesma poténcia (representacdo “a” e “b”). Isto acontece
porque o sistema durante a transmissdo responde a matriz da equagdo 3.13 - ambas as
polarizacBes podem chegar ao recetor rodadas, mantendo contudo entre elas um estado
ortogonal. O efeito do filtro TDE é evidente — a ISI foi reduzida, mas mantém-se elevada
devido, sobretudo, a PMD. A reamostragem foi realizada na melhor regido do simbolo e
mesmo assim nenhuma informagdo se retira, uma vez que ambas as representagdes
possuem informacdo dos dois sinais lancados na fibra — como é visivel nas representacdes
“e” e “”, onde se verifica a presenca de duas constelacdes QPSK, com um desfasamento
de fase entre elas. O filtro MIMO-CMA vem corrigir estes fendmenos, cruzando
informacdo entre as duas polarizagdes e “separando” corretamente os dois sinais. No
final da compensagcdo, o EVM registado no Matlab foi de 7.1% e na DSP do VPI foi de
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7.62% - a diferenca de resultados aconteceu sobretudo porque a DSP do VPI nao
acompanha as pequenas variacdes de fase do sinal ao longo do tempo.

O parametro de desempenho que serd utilizado nos diferentes cenarios de
simulacbes é o EVM, que é um parametro que mede o erro da constelacdo. Para a
modulacdo QPSK, o valor de EVM maximo toleravel a seguir a recuperacdo da fase é de
32.4% (BER=103). A parte de FEC (que ndo sera abordada nesta dissertacdo) melhora este
valor, deslocando o sistema para a casa dos 10-12% de EVM (BER=1O'9) [40].

Mas antes de se iniciar a analise do sistema propriamente dito, vao ser introduzidas
algumas consideracbes aos algoritmos de compensacdo (TDE e MIMO-CMA), com
simulacGes no VPI. Nestas simulagdes, os canais adjacentes e os efeitos ndo lineares ndo
foram considerados - na fibra consideram-se apenas os fendmenos lineares. A poténcia
do canal PDM-QPSK foi colocada a entrada da fibra nos 4 dBm.

Coeficientes dos filtros do algoritmo MIMO-CMA

Nesta primeira experiéncia fez-se variar o numero de coeficientes dos filtros
adaptativos usados no algoritmo MIMO-CMA. Como se verifica pelo grafico da Figura 29,
é evidente a melhoria do sistema até 3 e 5 coeficientes, para 100 e 200 km,
respetivamente. O caso de 200 km nao chega a tomar os valores do caso a 100 km,
devido a atenuacao.

T T T T T
— — — Limite do EvM |
Back-to-Back

—+—100 km -
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EvM (%)

5 i ; ; i ;
0 2 4 ] g 10 12
Mamero de coeficientes dos filtros no algoritmo MIMO-Ch4

Figura 29 — EVM (%) vs. Nimero de coeficientes dos filtros do algoritmo MIMO-CMA:
Back-to-Back, 100 e 200 km.

Contudo quanto maior for o numero de coeficientes, maiores recursos
computacionais sdo exigidos ao recetor. Em sistemas de tempo real que utilizem
linguagem de hardware, isso pode limitar logo a partida demasiados recursos. Para filtros
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com 9 coeficientes, por exemplo, sé para se realizar a operacao de saida no MIMO-CMA
sdo necessarios 144 multiplicadores, uma vez que todos os vetores sdo complexos — a isto
acresce ainda os multiplicadores necessdrios para realizar a atualizacdo dos coeficientes
dos filtros.

Resisténcia do MIMO-CMA ao angulo entre os dois modos de polarizagcao

Nesta simulacdo reduziu-se o angulo entre as polarizacdes x e y do campo elétrico a
entrada da fibra, para se verificar a resisténcia do algoritmo MIMO-CMA. O grafico da
Figura 30 mostra os resultados para o EVM, para os casos de B2B, 20 e 100 km de fibra.
Como se verifica o algoritmo aguenta-se razoavelmente bem até aos 45° e a partir dai
ocorre uma degradacao acentuada do sistema. Isto acontece porque ao se diminuir o
angulo entre polarizagdes esta-se a transferir poténcia entre os dois canais. Para angulos
inferiores a 45° essa transferéncia ultrapassa o limiar de decis3o da fase do sinal QPSK.

......... — — —Limite do EvM |- 4
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Angulo entre polarizagies & entrada da fibra (deg)

Figura 30 — EVM (%) vs. Angulo entre polariza¢des a entrada da fibra:
Back-to-Back, 20 e 100 km de fibra.

Relativamente a rotacdo dos eixos de polarizacdo, quando as duas polarizacdes a
saida do transmissor sdo rodadas mas mantém entre si um angulo ortogonal, conclui-se
gue os resultados praticamente ndo variam, uma vez que o algoritmo MIMO-CMA
compensa de igual forma todas as situagdes.
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Coeficientes do filtro TDE

Na Figura 31 varia-se o numero de coeficientes do filtro FIR que é usado na
compensacdo da dispersdo cromatica, para dois comprimentos de fibra — 100 e 200 km.
Nesta experiéncia foi também usado o algoritmo MIMO-CMA, porque torna-se
indispensavel o seu uso num destes sistemas.
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Figura 31 -Numero de coeficientes do filtro TDE: Back-to-Back, 100 e 200 km de fibra.

Existe um numero minimo de coeficientes para o qual o sistema compensa toda (ou
praticamente toda) a dispersdao cromatica. Através da equacgao 2.32 é possivel calcular os
coeficientes minimos tedricos a usar para compensar toda esta dispersdo. Para o caso de
100 km, a equacdo mostra que sdo necessarios pelo menos 21 coeficientes, o que esta
sensivelmente de acordo com o grafico obtido no VPI. Ja para o caso de 200 km, sdo
necessarios pelo menos 42 coeficientes, valor ligeiramente superior ao registado no VPI -
26 coeficientes. O uso do algoritmo MIMO-CMA justifica o resultado, uma vez que
também ele compensa parte da dispersdao cromatica.

4.3.3 Resultados de Simulagao

Neste subcapitulo é analisado o desempenho do sistema PDM-QPSK, através de
simulacGes com cenarios de comprimento de fibra, poténcia dos canais ou espacamento
entre canais. Em todas as simulagfes sdo usados os algoritmos TDE + MIMO-CMA (exceto
quando mencionado o contrario) e a abordagem realizada em 4.3.2 permite-nos otimizar
os filtros: foram usados 8 coeficientes no algoritmo MIMO-CMA e 60 coeficientes no filtro
TDE, que garante que para as distancias simuladas ha a corregao total da dispersao.
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4.3.3.1 Comprimento da Fibra

Nesta primeira experiéncia representa-se a sensibilidade do sistema PDM-QPSK ao
comprimento da fibra, com os efeitos ndo lineares ligados. Os canais adjacentes ndo sao
considerados. Na Figura 32 s3ao apresentados dois casos para duas poténcias a entrada da
fibra (-2 dBm e 4 dBm), cada um deles com duas curvas para dois casos de compensacao:
MIMO-CMA e TDE + MIMO-CMA. Opta-se por representar os dois casos para se verificar
qual a penalidade do sistema na falta do filtro TDE.
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Figura 32 — EVM (%) vs Comprimento da Fibra (km).

A situacdo de -2 dBm é naturalmente menos favoravel e o uso do filtro TDE torna-se
mais evidente para longas distancias, uma vez que a influéncia da dispersao cromatica é
proporcional ao comprimento da fibra. A penalidade pela falta do filtro TDE registada foi
de sensivelmente 3 dB, embora seja um valor dependente da resolugao do filtro MIMO-
CMA. Para 100 km, por exemplo, a equagdao 3.4 mostra que o atraso provocado pela
dispersdo cromatica é At =128ps, que ultrapassa em 128% o periodo de simbolo (que é
de 100 ps). A partida o sistema degradar-se-ia rapidamente sem o filtro TDE, no entanto
também o algoritmo MIMO-CMA compensa a dispersdo cromatica.

E a Figura 33 mostra qual o principal factor de degradacdo do sistema. Foram
obtidas curvas para o caso B2B, fibra sem e com efeitos ndo lineares e outra curva onde a
fibra é substituida por um atenuador de 0.2 dB/km. Fixou-se o canal PDM-QPSK nos 6
dBm de poténcia a entrada da fibra.
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Figura 33 — EVM (%) vs. Comprimento da Fibra (km) (6 dBm de poténcia).

Como se verifica, ndo existe grande diferenca entre as curvas (e a que existe pode
ser devida a resolugdo dos filtros de compensagdo), pelo que rapidamente se conclui que
o factor para a degradacdo do sistema é a atenuacdo. Os efeitos ndo lineares também nao
interferem praticamente no sistema, uma vez que ndao estamos perante um sistema
WDM e a poténcia do canal QPSK é reduzida.

4.3.3.2 Poténcia do canal PDM-QPSK — Sem canais adjacentes

Nesta experiéncia verifica-se o comportamento do sistema para poténcias
diferentes a entrada da fibra. Nesta primeira simulacdo (Figura 34) ndo se consideraram
os efeitos ndo lineares e registou-se o comportamento para trés comprimentos de fibra, a
fim de mostrar a influéncia do comprimento do canal nos resultados. Como se pode
observar, é para poténcias mais baixas que o comprimento tem maior influéncia na
diferenca entre resultados, porque o sinal possui uma relacdo sinal-ruido muito baixa.
Para poténcias elevadas, a diferenca so é assinalada se o comprimento da fibra for muito
grande, como ja se mostrou na Figura 32.
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Figura 34 — EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm):
Back-to-Back, 20 km, 60 km e 140 km com fibra sem efeitos ndo lineares.

E na Figura 35 apresenta-se uma simulacdo com o objetivo de mostrar qual o
parametro que estd a provocar o comportamento da Figura 34. Nesta simulagao
adicionou-se um bloco adicional no canal de transmissdao para introduzir uma
determinada relacdo sinal ruido (OSNR). A figura apresenta dois casos: o primeiro é a
auséncia da fibra (B2B), ou seja, o sistema presente apenas a OSNR; no outro caso,
considera-se a introducdo de OSNR juntamente com uma fibra de 20 km (com os efeitos
nao lineares desligados). A conclusdo que se tira deste grafico é que o parametro que
afeta o sistema é naturalmente o OSNR, uma vez que com a introdugao da fibra a curva
praticamente nao se altera — para uma OSNR muito baixa, registou-se até uma ligeira
melhoria do sistema com a fibra devido ao equalizador MIMO-CMA, que neste caso em
particular acabou por se mostrar mais favoravel.
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Figura 35 —EVM (%) vs. OSNR (dB): caso com e sem fibra.
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Na simulagdo seguinte (Figura 36), acrescentam-se os efeitos ndo lineares na fibra e
afetuou-se a experiéncia semelhante a anterior. Existe naturalmente uma ligeira
degradacdo do sistema em relacdo a simulacdo da Figura 34, no entanto o que mais se
destaca é que a partir de uma determinada poténcia de entrada o sistema degrada-se.
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Figura 36 - EVM (%) vs Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm):
Back-to-Back, 20 km, 60 km e 140 km de fibra com efeitos ndo lineares.

Para ajudar a perceber qual o efeito responsavel pela degradacdo, realizou-se a
analise efeito a efeito n3o linear (Figura 37). E evidente que o efeito ndo linear que
provoca esta degradacdo é o SPM, uma vez que se trata de um sistema Intra-canal.
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Figura 37 — EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm):
Efeitos ndo Lineares para 20 km de Fibra.
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Em conclusdo, o sistema possui o melhor comportamento para uma poténcia de
entrada entre os 7 e 12 dBm.

4.3.3.3 Poténcia do canal PDM-QPSK — Com canais adjacentes

Neste subcapitulo verifica-se o comportamento do sistema em fungao da poténcia
do canal PDM-QPSK para trés diferentes canais adjacentes: NRZ (IM), QPSK e 16-QAM. O
objetivo é verificar qual a influéncia dos canais no canal PDM-QPSK. Utilizou-se uma fibra
com 100 km e a poténcia do canal adjacente a entrada da fibra foi de 6 dBm.

Na Figura 38, Figura 39 e Figura 40 apresentam-se os trés casos, com curvas para
cada efeito ndo linear. Como se observa, na presenca do canal IM é o efeito XPM que
prevalece. Nos casos do QPSK e do 16-QAM, o XPM também tem influéncia, mas para
poténcias elevadas é o efeito SPM que mais se manifesta. Isto acontece ndo devido a
presenca do canal adjacente, mas sim ao efeito no préprio canal PDM-QPSK, como ja se
tinha verificado na Figura 36.
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Figura 38 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): PDM-QPSK + IM.
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Figura 39 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): PDM-QPSK + 16-QAM.
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Figura 40 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): PDM-QPSK + QPSK.
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Nas quatro figuras seguintes sdo separados os diferentes efeitos ndo lineares dos

mesmos resultados anteriores.
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Figura 41 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): efeito SPM.
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Figura 42 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): efeito XPM.
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Figura 43 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): efeito de Raman.
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Figura 44 - EVM (%) vs. Poténcia PDM-QPSK a entrada da fibra (dBm): efeitos SPM + XPM + Raman.

No caso do SPM, as trés curvas referentes ao caso da presenca do canal adjacente
estdo praticamente sobrepostas. O caso do efeito de Raman é idéntico, uma vez que este
efeito sé surge para espacamentos entre canais mais elevados (pico a 13 THz de
separagao). J4 a Figura 42 mostra que é o efeito XPM que mais influéncia a diferenca
entre os sistemas, com a curva do canal PDM-QPSK bastante abaixo dos restantes casos.
A Figura 44 concluiu qual dos canais mais interfere no canal PDM-QPSK, mostrando que
de todos os canais é o canal IM que exibe maior interferéncia e que o canal 16-QAM é
pior que o canal QPSK. Realizaram-se mais algumas experiéncias, sé para o efeito XPM e
para uma uUnica poténcia (4 dBm). A tabela seguinte sintetiza os resultados obtidos.

Sistema EVM (%) EVM s (dB)
PDM-QPSK 3,32 -29,57
PDM-QPSK + 16-PSK 4,5 -26,93
PDM-QPSK + 32-PSK 4,53 -26,87
PDM-QPSK + 8-PSK 4,53 -26,87
PDM-QPSK + QPSK 4,89 26,21
PDM-QPSK + 64-QAM 6,42 -23,84
PDM-QPSK + 16-QAM 6,72 -23,45
PDM-QPSK + IM (NRZ) 9,32 -20,61

Tabela 2 - Fibra com efeito XPM e poténcia do PDM-QPSK a 4 dBm.

A tabela estd ordenada em funcdo da degradacdo do sistema. Os sistemas que
possuem melhor comportamento sao os que apresentam como canal adjacente um sinal
com menos variagoes da amplitude, ou seja, os m-PSK. Os dois sinais m-QAM apresentam
uma degradacdo intermédia e o canal IM é o que mais interfere, porque é o que tem
variagdes de amplitude maiores. A penalidade registada (neste caso) foi de sensivelmente

56



3 dB para formatos de modulagdo com amplitude constante, 6 dB para formatos
modulados em QAM e 9 dB para os formatos modulados em IM.

Referir que estes resultados sdo relativos a taxa de bits do canal adjacente a 5 Gbps,
ou seja, corresponde a diferentes taxas de simbolos nos diferentes canais. O efeito XPM
depende da taxa de simbolos do canal adjacente (como se viu na teoria e se vai
demonstrar em 4.3.3.5), embora para baixas taxas de simbolos as diferengas sdo mais
atenuadas, como se observa entre o sinal 16-QAM (1.25 Gsimbolos/s) e 64-QAM (0.833
Gsimbolos/s).

4.3.3.4 Poténcia do canal adjacente

A Figura 45 mostra a sensibilidade do sistema PDM-QPSK a variacdo da poténcia de
cada canal adjacente. Utilizou-se uma fibra com 100 km e 4 dBm de poténcia no canal
PDM-QPSK.
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—+—PDM-QPSK + IM
—— POM-QPSK + QPSK
04 POM-GPSK + 16-GAM

Poténcia do canal adjacente (dBm)
Figura 45- EVM (%) vs. Poténcia do canal adjacente (dBm).
Para poténcias menores que 0 dBm, a interferéncia no canal é praticamente nula. A
partir dessa poténcia o efeito no canal PDM-QPSK surge, devido ao efeito ndo linear XPM.

Como também ja se tinha concluido anteriormente, o canal IM e o 16-QAM provocam
uma interferéncia mais rapida que o sinal QPSK a medida que a poténcia é aumentada.

57



4.3.3.5 Espacamento entre canais

Nesta experiéncia verifica-se o comportamento do sistema a variagao do
espagcamento entre o canal PDM-QPSK e o canal adjacente. Nesse sentido, na Figura 46 e
Figura 47 apresentam-se graficos para a situacdo com o canal adjacente IM e 16-QAM,
cada um deles com trés cendrios de taxa de transmissdo: 5, 10 e 40 Gbps. Ambos os
canais sdo, desta vez, colocados no dominio da frequéncia a direita do canal PDM-QPSK
(devido ao efeito de Raman). Utilizou-se uma fibra com 100 km e a poténcia aplicada no
canal PDM-QPSK e no canal adjacente foi de 4 dBm e a 10 dBm, respetivamente.
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Figura 46 — EVM (%) vs. Espagamento entre canais (nm): NRZ a 5, 10 e 40 Gbps.
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Figura 47 - EVM (%) vs. Espagamento entre canais (nm): 16-QAM a 5, 10 e 40 Gbps.
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Quanto maior a taxa de bits do canais adjacentes, menor a sua interferéncia no
sinal QPSK. A situacdao do sinal NRZ a 40 Gbps ndo chega praticamente a provocar
gualquer interferéncia. A conclusdo pode ser obtida através da Figura 22, onde se pode
verificar que para taxas de 40 Gbps o efeito XPM é residual. Para taxas elevadas os efeitos
ndo lineares devem-se sobretudo ao préprio canal (com o efeito IXPM e IFWM), ou seja,
ndo depende da separagao entre os canais. O sinal 16-QAM apresenta uma interferéncia
menor — a situagdo a 5 Gbps (1.25 Gsimbolos/s) e 10 Gbps (2.5 Gsimbolos/s) sdo
semelhantes e na opinido do autor isto acontece porque a taxa de simbolos do canal
adjacente é reduzida e estd numa zona onde o efeito XPM ¢é predominante. A Figura 48
apresenta a importancia de cada efeito ndo linear no caso do sinal NRZ a 5 Gbps.

17 T T T T T T T T T
: : —=— Sem Efeitos
—4— SPM

WP ...
—&— Raman
—&— SPM+XPM+Raman |

i I i I i
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Espagarnento entre canais (hm)

Figura 48 — EVM vs. Espagcamento entre canais (NRZ a 5 Gbps).

O efeito XPM é o principal responsavel pela degradacdo do canal. O efeito SPM nao
depende do espagamento entre canais, porque é um fendmeno associado ao proprio
canal. Ja o efeito de Raman sé se verificar para espagamentos maiores (pico a 100 nm).
Realizou-se, no entanto, também esse teste, mas verificou-se que a degradacdo ndo é
significativa. A transferéncia de poténcia entre os canais ocorre, mas é muito reduzida -
sensivelmente 0.4 dB de diferenga entre o minimo e o maximo na curva de Raman.

4.3.3.6 Conclusdo

Neste capitulo foi possivel analisar o desempenho do sistema PDM-QPSK, incluido
em ambiente WDM hibrido, onde se verificou que os canais adjacentes modulados em
amplitude sdo os mais prejudiciais para o sistema. O efeito XPM é o principal responsavel
pela degradacdo do sistema para espacamentos entre canais reduzidos, ou seja, é um
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efeito fundamentalmente penalizador na implementagdo das futuras redes de acesso. O
uso de poténcias iguais ou inferiores a 0 dBm atenua, contudo, este problema. A técnica
de modulagdo mais indicada para sistemas WDM com separacOes reduzidas mostra-se
ser, por isso, a técnica PDM-m-PSK a 0 dBm, uma vez que o uso de multiplexagem em
polarizacdo seguida de compensacao em DSP ndo apresenta penalidade e os formatos
modulados com amplitude constante sao os que menos penalidade apresentam em
termos de XPM. Em sistemas com um sé canal, o uso dos equalizadores TDE e MIMO-
CMA fazem com que o principal factor de degradacdo passe a ser a atenuacdo, que
basicamente pode ser ultrapassada através do uso de amplificadores EDFA.
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5 Sistema Coerente QPSK

5.1 Introdugao

Neste capitulo é analisado em laboratdrio o sistema coerente QPSK a 1.244 Gbps,
como solucdo para as futuras redes de acesso (NGPON). Através de um recetor coerente
com diversidade de fase, sao discutidas as técnicas de compensagdao em DSP que levam
ao melhor desempenho do sistema em causa, através de processamento digital de sinal
offline. Sao introduzidos dois cendrios: no primeiro é usado um Unico canal QPSK, onde
também se utilizam dados do simulador VPI; no segundo, é introduzido o sistema
UDWDM com 13 canais QPSK.

O parametro de desempenho a utilizar é novamente o EVM, que permite uma
relagdo com BER, que pode ser encontrada em [40]. Serda medido em relagdao aos pontos
médios da constelacdo recebida depois de compensada, uma vez que o modulador IQ
apresenta distorcdo face a constelacdo ideal e a compensacdo pode atenuar essa
distor¢do. Nestes casos, um valor razodvel de EVM nao significa, naturalmente, que o
sinal é bem recebido, uma vez que a constelagao pode ficar rodada depois da estimativa
da frequéncia e da recuperacdo de fase — a prdpria janela de dados recolhida no
osciloscopio é aleatodria. O EVM é, contudo, um parametro que facilita o trabalho no
laboratério, uma vez que o BER necessita de uma longa sequéncia de bits para ser
estimado. Foram, no entanto, realizados testes para o erro de bit em sistemas QPSK com
20 km de fibra, seguida de toda a compensacdo digital em DSP que sera abordada em
5.2.3, e verificou-se que toda a sequéncia de bits foi desmodulada corretamente, com um
ajuste de fase multiplo de m/2.

5.2 QPSK a 1.244 Gbps

Neste subcapitulo realiza-se uma analise do sistema QPSK. Em 5.2.1 e 5.2.2
apresentam-se os sistemas utilizados no laboratdrio e no VPI, respetivamente, e em 5.2.3
e 5.2.4 s3o analisadas as técnicas que levam ao melhor desempenho do sistema.
Finalmente, em 5.2.5, sdo apresentados os resultados referentes a parte laboratorial.

61



5.2.1 Implementagao Laboratorial

O sistema utilizado no laboratdrio apresenta-se na Figura 49.
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Figura 49 — Diagrama de blocos do sistema laboratorial.

O sinal QPSK é gerado a 1.244 Gbps através de um modulador IQ - a sequéncia de dados é
gerada através de uma sequéncia PRBS 2'°-1. Um sinal adjacente é também gerado em
paralelo, com um amplificador EDFA a regular a sua poténcia a entrada da fibra.
Seguidamente um Add-Drop agrega os dois sinais, gerando um sistema WDM, sinais que
sdo depois encaminhados para uma fibra SMF de 20 km. A poténcia do canal QPSK a

entrada da fibra é fixada em 0 dBm.
Depois do sinal passar pela fibra, os dois sinais transmitidos sdo divididos por um

Add-Drop e o sinal QPSK é forcado a um controlador de polarizacdo, para maximizar a
poténcia para a componente x do campo elétrico (componente do sinal detetada pelo
recetor), uma vez que durante a transmissdo existe o rotacdo dos eixos de polarizacao.
Detecdo coerente com diversidade de fase é aplicada ao sinal QPSK e, por restricdes
laboratoriais, o laser do transmissor foi o mesmo do oscilador local no recetor. As quatro
componentes elétricas geradas sdo digitalizadas através das ADC’s de um osciloscépio. O
osciloscépio permite frequéncias de amostragem até 50 Gsamples/s, que é a frequéncia
de amostragem utilizada.

5.2.2 Implementag¢ao em VPI

O setup utilizado no simulador VPl apresenta-se na Figura 50.
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Figura 50 — Setup do sistema utilizado no simulador VPI.

O sistema assemelha-se ao sistema utilizado no laboratério. O bloco mQam gera um
sinal QPSK a 0 dBm, que a entrada da fibra é multiplexado em comprimento de onda com
um sinal NRZ. Depois do sinal passar pela fibra, é aplicada detecdo coerente. Os dados do
bloco de rece¢do “mQam” (que possui processamento em DSP) ndo serdo usados e so
esta presente para verificagdo da qualidade do sinal adquirido. O novo bloco de recegdo
criado (em baixo) é um recetor homodino com diversidade de fase (sem DSP), onde os
dados sdao imediatamente recolhidos para o Matlab, através da representagdo no
dominio do tempo das fotocorrentes geradas pela detecdo.

5.2.3 Algoritmos para Compensacao do Sistema

As principais etapas de compensacao do sistema apresentam-se na Figura 51.
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Figura 51 - Fases digitais de compensagao.

Nos primeiros dois blocos realiza-se um condicionamento de sinal. A reamostragem
€ usada para adaptar a taxa de amostragem dos osciloscopios para a taxa de dados dos
consecutivos algoritmos de processamento digital. Como o sistema laboratorial trata-se
de um sistema NRZ-QPSK e a frequéncia de amostragem é muito elevada (sensivelmente
80 amostras por simbolo), realizou-se a detegdo do reldgio do sinal transmitido através de
uma derivada do sinal. Depois de encontrado esse instante de reldgio, reamostrou-se o
sinal na melhor regido do simbolo para evitar transicoes.

Seguidamente surge a equalizacdo do sinal, que é composta pela compensacdo da
dispersao cromatica e pelo equalizador CMA, que procura diminuir a ISI. No ultimo bloco
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é realizada a estimativa do desvio de frequéncia e a recuperagdo de fase através do
algoritmo de Viterbi and Viterbi.

5.2.3.1 Compensacgdo da Dispersdo Cromadtica

Para compensacdo da dispersdo cromatica usaram-se tanto os algoritmos no
dominio do tempo como no dominio da frequéncia. O objetivo é comparar os dois e
utilizar o mais adequado. No dominio do tempo utilizou-se o algoritmo FD-FIR descrito
em 2.4.4.3.1; no dominio da frequéncia, como as janelas de dados que vao ser recolhidas
sdo relativamente pequenas (nunca mais de 1244 simbolos), dispensa-se o uso do
método OLS (analisado em 2.4.4.3.2). Em vez disso realiza-se a transformada de Fourier
de toda a janela de dados recebida, multiplicando-se seguidamente pela transformada de
Fourier da funcdo inversa da dispersao da fibra. Por Ultimo é realizada a transformada de
Fourier inversa (IFFT) desse resultado, dando origem ao sinal equalizado.

5.2.3.2 Equalizagdo CMA

O equalizador CMA ja foi descrito em 2.4.4.4. A Figura 52 mostra a sua simples
concepc¢ao quando é apenas usado diversidade de fase.

x(k) y(k)

! w(k)

Figura 52 - Equalizador CMA

As equagdes que descrevem o filtro sdo:

y(k) =W (k)X (k) (5.1)

W(k +1) =W(K) + # -]y yk) X (K) (5.2)

onde y(k) sdo as amostras do sinal equalizado, X(k) € um vetor com as amostras do sinal
recebido [x(k), x(k-1),..., X(k-N)] com N o numero de coeficientes do filtro, W(k) é o vetor

64



dos respetivos coeficientes, e(k) é o erro atual do algoritmo e 4 é o factor de

convergéncia [9].

5.2.3.3 Recuperagdo de Fase

Em 2.4.4.5 verificou-se que a recuperacao da fase das amostras é dividida na
estimativa de frequéncia e na recuperacao da portadora. Com a estimativa da frequéncia
pretende-se descobrir Af e com a recuperacdo da portadora pretende-se descobrir ¢(k)

da equacao 2.44.

5.2.3.3.1 Estimativa do Desvio de Frequéncia

Para estimativa do desvio linear da frequéncia optou-se por desenvolver o
algoritmo através do método diferencial Leven et al, que se apresenta na Figura 53.

-

X. N . .
n | =1 arg{z [xm(k)xm(k—l)]“} o @ 12781 Ko
K=1

8T,

sym

Figura 53 — Estimagdo da frequéncia a partir do método de fase diferencial.

O sinal complexo xin(k) € multiplicado pelo conjugado do seu antecessor e o efeito da
modulacdo QPSK é removida ao elevar este produto a quarta poténcia. A frequéncia
estimada em N simbolos é:

1 g PN
Af —87ﬂ_symtan {;(xm(k)xn(k 1))} (5.3)

onde Tym é 0 periodo de simbolo. A frequéncia estimada é depois aplicada as amostras

do sinal original através da expressao g kTSV”, com k=[1, N] [9].

5.2.3.3.2 Recuperagdo de Fase

Viterbi and Viterbi é o algoritmo usado para recuperacdo de fase, que na pratica
envolve operacdes semelhantes a estimacdo da frequéncia. No sistema da Figura 54
apresenta-se a implementacdo do algoritmo utilizado.
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Figura 54 — Algoritmo de Viterbi and Viterbi feedforward.

As amostras x(k) e y(k) sao, respetivamente, as amostras das componentes em fase
e em quadratura do campo elétrico da entrada x;,(k). Os dados sdo depois encaminhados
para uma nao linearidade que remove o efeito da modulagao QPSK, através do aumento
do sinal complexo a quarta poténcia, produzindo as amostras x(k)’ e y(k)’. Seguidamente
a sequéncia é filtrada a fim de minimizar a influéncia de ruido no processo de estimacao.
O desvio de fase estimado é (radianos):

1 a1 S
¢—4tan (Néx"’(k)j (5.4)

Existe, contudo, uma singularidade no algoritmo de Viterbi and Viterbi. Relembrar
que o algoritmo so recupera fases até -n/4 e /4, uma vez que o sistema converge para o
ponto da constelacdo mais préximo [9, 41]. Na Figura 55 realiza-se uma pequena
alteracdo a este algoritmo, que é conveniente utilizar em sistemas de tempo real,
permitindo acompanhar a fase ao longo do tempo quando o desvio é superior a /4.

> X

k) + y(K) Xy A x*y

yK)' K=1

Y
o,
=

Ok

Z|
N
\

1
= —arg(.)
2 2 a()

A

_ ®)
1800« #E ¢ (k-1 +pg

Figura 55 - Adaptagdo ao algoritmo de Viterbi and Viterbi.

Basicamente optou-se por inserir uma malha de realimentagao com um integrador,
onde se calcula uma fase que sera multiplicada nas amostras seguintes, dada por:

%K) = ¢, (k=D + pg (5.5)
onde U é o ganho do integrador e ¢ é a fase atual estimada pelo algoritmo de Viterbi.

Com este integrador é possivel acompanhar a fase do sinal ao longo do tempo, desde que
os desvios de fase superiores a m/4 radianos ndo apresentem um periodo de tempo
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demasiado grande, dependente do ganho do integrador. Esta adaptagao necessita de um
determinado tempo de convergéncia, o que o torna desinteressante para aplicar no
laboratodrio nesta dissertacdo, uma vez que a compensacao do sistema é offline.

5.2.4 Verificagao dos algoritmos de compensag¢ao

5.2.4.1 Compensagdo Cromdtica

Para teste dos equalizadores da dispersdao cromatica utilizaram-se dados do VPI,
uma vez que o sistema do laboratdrio apresenta pouca dispersao. O setup utilizado no VPI
ja foi apresentado acima, mas o sinal NRZ é desligado. O sinal QPSK é gerado a 10 Gbps e
utilizou-se uma fibra de 300 km. Como o interesse é verificar o comportamento do
algoritmo face a dispersdao cromatica acumulada, todos os fendmenos relacionados com
as imperfeicdes da fibra (como atenuacdo) foram desligados, exceto a dispersdo
cromatica, que se considerou de 16 ps/nm/km. No recetor a frequéncia de amostragem
foi tal que permitiu 16 amostras por simbolo no sinal QPSK. Na Figura 56 apresenta-se o
resultado do EVM em fungdo de dispersdao acumulada no canal de transmissdao para o
filtro de compensagdao no dominio do tempo, com apenas 10 coeficientes. Para os casos
de 2 e 4 amostras por simbolos, realizou-se downsampling do sinal antes da
compensacao.

80 T T T T T T T T T

45_5 .......... ......... ......... .......... .......... .......... ........ ....... 4

40_ — — —Limite do BEvM |- .......... ......... (ERTPPRRE -

;| —&— Sem compensagéo CD : : : :
35 | —8—TDE {2 amostras/simbola)
= TDE (4 amastras/simbolo) . - ; : :
| —#—TDE (16 amostras/simbola) |5 O T A U

0 i i i i i i i | i
a 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
Dispersdo (ps/nm)

Figura 56 — EVM (%) vs. Dispersdo (ps/nm) - Filtro FIR com 10 coeficientes.
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O melhor resultado obtido foi do filtro aplicado a apenas 2 amostras por simbolo,
uma vez que o filtro tem apenas 10 coeficientes, o que ndo permite compensar
devidamente os casos de 4 e 16 amostras por simbolo. Como ja foi referido, o niumero de
coeficientes minimo para o filtro compensar totalmente o sistema é diretamente
proporcional ao quadrado da taxa de amostragem da ADC (equacdo 2.32). A equagdo 2.32
assinala que, para 300 km (dispersdo de 4800 ps/nm), o nimero de coeficientes minimos
para compensar este sistema é de 5 coeficientes para o caso de 2 amostras por simbolo,
17 coeficientes para o de 4 amostras por simbolo e 249 coeficientes para o caso de 16
amostras por simbolo. Na experiéncia da Figura 57 aumentou-se o numero de
coeficientes do filtro para 80.

a0 T T T T T T T T T T
.| ———Limite do EvM : : i ;
‘-15 _ ng Cgmpensagég CD ..... _ ........ ......... ......... ........
© | —&—TDE (2 amostrag/simbala) : ;
TOE (4 ammaostras/simbola)
—#—TDE (16 armostras/simbolo)

i i ; i ; i i ; i
a 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
Digpersdo (peinm)

Figura 57 - EVM (%) vs. Dispersao (ps/nm) - Filtro FIR com 80 coeficientes.

O caso de 4 amostras por simbolo é agora compensado totalmente e o caso de 16
amostras teve uma melhoria substancial, no entanto ndo tdo boa como as duas
anteriores, uma vez que ainda se mantém abaixo dos 249 coeficientes necessarios a
respetiva situacdo. A mesma experiéncia foi realizada para esse caso e confirmou que de
facto com 249 coeficientes ja é possivel compensar totalmente o sistema a 300 km de
distancia para 16 amostras por simbolo.

Seguidamente passou-se ao teste do algoritmo de compensag¢do cromatica, mas no
dominio da frequéncia. Os valores de EVM obtidos apresentam-se em tabela (Tabela 3), ja
gue as variagOes ndo sdo assinaladas. Utilizaram-se na compensac¢do todas as amostras
recolhidas - 16 amostras por simbolo.
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Dispersao (ps/nm) EVM (%)

320 5,78
3200 5,77
4800 5,76
8000 571

32000 5,76
160000 5,86

Tabela 3 - EVM vs Dispersdo para o filtro FDE.

Repare-se que foi possivel ultrapassar em larga escala os 4800 ps/nm. Em termos de
penalidade, os algoritmos TDE e FDE sdo semelhantes. Mas para grandes quantidades
acumuladas de dispersdo, o filtro FDE exige menos esforco computacional [42]. Para
compensar dispersGes acumuladas de 32000 ps/nm, por exemplo, o algoritmo no
dominio do tempo com 16 amostras por simbolo necessitava de qualquer coisa como
1650 coeficientes.

5.2.4.2 Equalizagdo CMA

Para validagdo do equalizador CMA, utilizaram-se novamente dados do VPI, porque,
mais uma vez, os resultados obtidos no laboratério apresentam pouca dispersao. O setup
€ o mesmo que na simulacdo anterior, mas desta vez com uma fibra de 100 km e
consideraram-se todos os fendmenos associados a degradacdo do sinal na linha, exceto
os efeitos ndo lineares. Os resultados do EVM em fung¢do do numero de coeficientes do
filtro adaptativo apresentam-se na Figura 58.

24 ! ; ; !

b .................. fro o

: ———Sem CMA
7 1] PR T SUUPPP —&— lteragdes=5 + ConvergenceFactor=0.001 | ]
: —&— lteragiies=5 + ConvergenceFactor=0.005
: lteragdes=10 + ConvergenceFactor=0.001
1B [ —+— Iteragies=10 + CorvergenceFactor=0.005 |

Mameros de Coeficientes do Filtro

Figura 58 — EVM (%) vs. Nimero de coeficientes do filtro adaptativo.
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A conclusdo a obter do grafico é que existem trés factores que determinam a
gualidade do filtro e que devem ser escolhidos de acordo com o sistema em particular. As
iteracOes fazem com que os coeficientes do filtro convirjam para o sistema em causa. Os
coeficientes do filtro definem a resolucdo do mesmo. E o factor de convergéncia depende
do fendmeno da PMD, ou seja, depende da fibra.

5.2.4.3 Recuperagdo da Portadora

Para validacdo da recuperacao da portadora, ja foi possivel o uso de resultados do
laboratério, ja que o sistema possui um desvio de portadora assinaldvel. O sistema
laboratorial ja foi apresentado na Figura 49, mas ndo se considera o sinal NRZ. O desvio
de frequéncia de uma janela de dados recolhida estimado pelo algoritmo ao longo do
tempo é representado na Figura 59. O laser utilizado apresenta uma linewidth
aproximada de 10 MHz e foi recolhida uma janela com 1244 simbolos. Referir que toda a
recuperacado da portadora é realizada com uma amostra por simbolo, embora nao seja
uma condi¢do necessaria.

T e e
SO VOO SOUOUONE NS SO N FrequencyTap = inf |

Frequency Shift (MHz)
(i)

Time (sec)

Figura 59 - Desvio de Frequéncia (MHz) vs. Tempo (seg) no sistema laboratorial.

O caso “FrequencyTap=40" significa que a estimativa da frequéncia foi realizada a
média de 40 simbolos, enquanto “FrequencyTap=inf” significa que foi realizada uma
média entre todos os simbolos da janela recolhida. Como se verifica, na janela recolhida o
desvio de frequéncia do sistema foi sensivelmente constante ao longo do tempo
(aproximadamente 7.2 MHz, ou seja, 1.15% da largura de banda do sinal QPSK em banda
base), embora se a janela de dados fosse maior, isso ndo acontecia. E na Figura 60
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apresenta-se uma representacao no dominio do tempo do efeito da compensacdo do

desvio de frequéncia da componente em fase do campo elétrico.
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Figura 60 - Amplitude vs. Tempo (componente em fase do campo elétrico).
a) Sinal com desvio de frequéncia; b) Sinal com a compensacdo do desvio de frequéncia.
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Quanto ao teste do algoritmo de Viterbi and Viterbi, foram usados dados do VPI e

do laboratoério. No VPI o sistema utilizado ja foi identificado anteriormente, mas agora

reduziu-se a taxa de bits do sinal QPSK para 1.25 Gbps e utilizaram-se dois lasers com

linewidth respetiva de 100 e 500 kHz. O sistema do laboratdrio foi o mesmo, mas agora

com o uso de dois lasers: um com linewidth de 100 kHz e outro com 10 MHz. A Figura 61

mostra o desvio da fase em funcdo do tempo, do sistema utilizado no VPl e no

laboratoério. A estimativa do desvio de fase é realizada pelo algoritmo, com o parametro

de “ViterbiTap=4", que significa que a fase é estimada a média de 4 simbolos. Como este

parametro é reduzido, os graficos apresentados sdo apenas uma estimativa aproximada,

uma vez que quanto menor for este valor, mais sensivel é o algoritmo a fenédmenos como

o ruido.
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Figura 61 — Desvio de fase (radianos) estimado pelo algoritmo de Viterbi ao longo do tempo: a) VPI; b) Laboratério.
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Na janela recolhida observa-se que o desvio de fase nao foi constante ao longo do
tempo, uma vez que a fase dos lasers varia frequentemente com o tempo. Assinalavel é
também a diferenga entre os dois lasers utilizados - mais degradada pelo laser com maior
linewidth. Ja a Figura 62 mostra a eficacia no algoritmo de Viterbi no sistema, com a
representagdao do EVM em fungdo da linewidth dos lasers. Para este grafico utilizaram-se
apenas dados do VPI, uma vez que a linewidth dos lasers é simples de seleccionar. Foi
recolhida uma janela com 2048 simbolos. As diferentes curvas correspondem a diferentes
parametros de “ViterbiTap”.
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Largura Espectral dos Lasers (kHz)

Figura 62 - EVM (%) vs. Linewidth dos lasers (KHz) - dados do VPI.

A melhoria do sistema é bastante assinaldvel a medida que diminuimos o
parametro “ViterbiTap”, uma vez que o algoritmo consegue acompanhar com maior
eficacia o desvio de fase ao longo do tempo.

5.2.5 Resultados do Laboratdrio

Neste subcapitulo é analisado o sinal QPSK a 1.244 Gbps. Em 5.2.5.1 é introduzido o
caso Back-to-Back (B2B), em 5.2.5.2 o caso com 20 km de fibra e em 5.2.5.3 é inserido o
cenario hibrido com o sinal NRZ e QPSK. Neste cendrio hibrido vao ser também utilizados
dados do VPI, apenas para comparacdo. A frequéncia de amostragem no laboratério foi
de 50 Gsamples/s e no VPl de 80 Gsamples/s.
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5.2.5.1 Cendrio B2B (QPSK)

Para validacdo deste cendrio, foi recolhida uma janela com 373 simbolos QPSK. As
sucessivas compensacoes realizadas em Matlab de um exemplo de uma janela de dados
recolhida do laboratério apresentam-se na Figura 63.
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Figura 63 - Sucessivas representagdes do sinal complexo na compensagdo:
a) Sinal recebido (80 amostras por simbolo); b) Reamostragem (2 amostras por simbolo);
c) Equalizador CMA (2 amostras por simbolo); d) Estimativa da Frequéncia (1 amostra por simbolo);
e) Recuperacdo de Fase com ViterbiTap=4 (1 amostra por simbolo).

Nao foi utilizado o algoritmo FDE e o CMA podia ser dispensado, uma vez que na
situacdo B2B o sinal ndo chega a passar pela fibra. As figuras mostram que a seguir a
reamostragem do sinal na melhor regido do simbolo, a constelagdo fica praticamente
perfeita, ou seja, a restante compensagao pouco adiciona ao sistema. O algoritmo CMA
acrescenta apenas um ligeiro “ganho” na constelacdo — o sinal recebido apresenta uma
ligeira distorcao face a constelacdo ideal, que depois do CMA é atenuada. Como o laser
do transmissor € o mesmo que o laser do recetor, o sinal sé é afetado por um ligeiro ruido
de fase (devido a pequenos atrasos do sinal). A Tabela 4 apresenta resultados do EVM
para diferentes valores de “ViterbiTap”.
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ViterbiTap EVM (%)

4 5,92
16 6,81
64 9,59

Tabela 4 - EVM para diferentes valores de ViterbiTap (B2B).

5.2.5.2 Cendrio com fibra de 20 km (QPSK)

Nesta experiéncia acrescentou-se a fibra SMF com 20 km. Mais uma vez, foram
recolhidos 373 simbolos. As sucessivas compensacdes realizadas no Matlab de um
exemplo de dados recolhidos apresentam-se na Figura 64.
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Figura 64 - Sucessivas representagdes do sinal complexo na compensagdo:
a) Sinal recebido (80 amostras por simbolo); b) Compensagdo da dispersdo cromatica (80 amostras por simbolo);
c) Reamostragem (2 amostras por simbolo); d) Equalizador CMA (2 amostras por simbolo); e) Estimativa do desvio de
Frequéncia (1 amostra por simbolo); f) Recuperagdo de Fase com ViterbiTap=4 (1 amostra por simbolo).

As figuras mostram logo a partida que o sinal estda afetado com um desvio de
frequéncia (que foi neste caso de sensivelmente 7 MHz), ou seja, trata-se de um recetor
Intradyne. Na opinido do autor, este fendmeno deve-se ao controlo em frequéncia dos
lasers — como o laser do transmissor € o mesmo que o do oscilador local no recetor,
existe um atraso do sinal ao passar pela fibra (que em B2B ndo acontecia), ou seja,
durante esse curto espago de tempo o laser desvia-se em frequéncia. A comparagdo entre
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as duas primeiras constelacdes mostra que a compensacdo da dispersdo cromatica
melhora ligeiramente o sistema, mas na pratica com ou sem ela o resultado obtido para o
EVM foi o mesmo, o que leva a concluir que o sistema ndo é praticamente afetado pela
dispersao. De facto, como a fibra tem 20 km e a taxa de simbolos é de 622 MHz, o atraso
provocado pela dispersdo cromatica é de At = 1.64ps, que corresponde a sensivelmente
0.1% do periodo de simbolo. Esta conclusdo permite afirmar que a compensacao da
dispersao cromatica ndo é importante para o sistema em concreto. A Tabela 5 mostra os
resultados obtidos para o EVM para diferentes valores de “ViterbiTap”.

ViterbiTap\Sistema FDE CMA FDE+CMA Sem FDE/CMA
4 6,03 6,47 6,47 6,03
16 7,72 8,87 8,87 7,72
64 9,59 10,6 10,6 9,59

Tabela 5 - EVM (%) para diferentes compensagdes (20 km de Fibra).

Notar que, apesar do CMA ter permitido um ligeiro “ganho” visivel na constelagao
da Figura 64, na pratica o valor de EVM depois da recuperacao da portadora foi ainda pior
do que sem ele. De facto, como a dispersdo do canal é praticamente nula e existe algum
ruido no sistema, o filtro CMA ndo consegue modular corretamente o efeito inverso da
dispersdo na fibra, ou seja, tanto pode degradar, como melhorar ligeiramente o sistema.
Os efeitos ndo lineares também ndo estdo presentes, porque a poténcia é reduzida (logo
ndo surge o efeito SPM) e ndo ha a presenca de outras portadoras - XPM e FWM sdo
nulos. Da tabela conclui-se que, depois da compensacdo, as situacées B2B e com fibra sdo
em tudo semelhantes.

5.2.5.3 Cendrio hibrido (QPSK + NRZ) com fibra de 20 km

Nesta experiéncia foi considerado o sinal NRZ (a 1550.12 nm) juntamente com o
canal QPSK e o objetivo é verificar qual a interferéncia do canal NRZ no canal QPSK. Fez-se
variar a separagao entre os dois canais, alterando o comprimento de onda do sinal QPSK:
1530.35, 1535.07, 1539.80, 1545.35 e 1548.51 nm. Usaram-se também dados do VPI (256
simbolos recolhidos) para comparacgao de resultados e todas as suas especificacdes foram
semelhantes com o laboratério. Do laboratério foram obtidas varias janelas de dados
(tipicamente entre 10 e 15 - cada uma com 373 simbolos), e os resultados apresentados
referem-se a uma média entre elas. A Figura 65, Figura 66 e Figura 67 apresentam os
valores de EVM obtidos para a separagao entre os canais, respetivamente para os casos
dosinal NRZa 0, 8 e 16 dBm — todos a 10 Gbps.
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Figura 65 — EVM (%) vs. Espagamento entre canais (nm) - NRZ a 0 dBm.
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Figura 66 - EVM (%) vs. Espagcamento entre canais (nm) - NRZ a 8 dBm.
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Figura 67 — EVM (%) vs. Espagamento entre canais (hm) - NRZ a 16 dBm.
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Cada grafico apresenta quatro cendrios, trés deles referentes aos dados do VPI. Em
todos os casos os dados do VPI foram piores que os registados no laboratério. Mas o que
importa salientar é que a tendéncia das curvas foi semelhante. E na Figura 68
apresentam-se diferentes cenarios de laboratorio referentes a taxa de transmissdo do
canal NRZ a 6, 10 e 40 Gbps e poténciade 0, 8 e 16 dBm.

QPSK + MRZ

j j j j j j L L L L
— & -6 Ghps 0 dBm) |- m
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Espagarmento entre canais (nm)

Figura 68 — EVM (%) vs. Espagamento entre canais (nm) (ViterbiTap=20):
QPSK + NRZ — Laboratério.

Em todos os cenarios, as situagdes do sinal NRZ a 0 dBm e a 8 dBm ndo chegam a
provocar grande interferéncia no sinal QPSK, como ja se tinha concluido no capitulo
anterior com a Figura 45 (para 0 dBm). Quando essa poténcia é aumentada para 16 dBm, a
interferéncia surge e aumenta com a diminuicdo da separacdo entre os dois canais,
devido ao efeito nao linear XPM. O efeito FWM ndo chega a causar grande interferéncia,
porque sé estdo presentes dois canais WDM. Verifica-se também que, quanto maior a
taxa de bits do sinal NRZ, menor a sua interferéncia no sinal QPSK. A situacdo do sinal NRZ
a 40 Gbps ndo chega praticamente a provocar qualquer interferéncia. A conclusdo pode
ser obtida através da Figura 22, onde se pode verificar que para taxas de 40 Gbps o efeito
XPM é residual. A mesma conclusao ja tinha sido verificada com a simulagao da Figura 46.
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5.3 UDWDM QPSK a 13 x 1.244 Gbps

Depois da andlise afetuada a um simples sinal QPSK, introduziu-se o sistema
UDWDM com 13 portadoras QPSK, com separacdo entre elas de 3.125 GHz (0.025 nm).
Nesse sentido, em 5.3.1 vai ser apresentado o setup laboratorial usado e em 5.3.2 € 5.3.3

sdo analisados os casos B2B e 20 km de fibra.

5.3.1 Implementacao Laboratorial

PC
Laser X0

O sistema laboratorial utilizado apresenta-se na Figura 69.
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Figura 69 — Diagrama de blocos do sistema usado no laboratério.
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Um sinal de onda continua (CW) é gerado a frequéncia ética, com um controlador
de polarizacdo a sua saida a maximizar a sua poténcia. Um modulador Mach Zehnder
(MZM) é usado para gerar a portadora multicanal - o seu principio de funcionamento
pode ser visto em [43]. Para geracdo desta portadora multicanal com os canais separados
por 3.125 GHz, o phase shifter utilizado foi de sensivelmente 190° e a frequéncia do sinal
RF de 3.125 GHz. O filtro passa banda esta presente para seleccionar os canais
pretendidos. Os canais gerados sdo depois modulados em QPSK a 1.244 Gbps, através de
um modulador IQ, e a poténcia deste sinal a entrada da fibra é de 0 dBm. Seguidamente o
sinal é encaminhado para uma fibra SMF de 20 km. A Figura 70 apresenta o espetro da
portadora QPSK multicanal e o espetro de um canal QPSK seleccionado dessa mesma
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Spectrum of Multichannel QPSK Carrier Aifter Low-pass filter
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Figura 70 — a) Espetro da portadora QPSK multicanal; b) Canal seleccionado da portadora multicanal.
(Frequéncia de corte = 0.75 * Taxa de Simbolo = 0.75 * 622 MHz)

No recetor, o setup é semelhante ao sistema relatado em 5.2. As técnicas de
compensacdo pos-detecdo sdo as mesmas, sendo apenas adicionado um filtro para
seleccionar um canal QPSK da portadora multicanal (UDWDM), a fim de avaliar a
gualidade do sinal recebido.

Neste sistema existe, contudo, uma degradacdo no sinal a saida do modulador 1Q
face ao sistema relatado em 5.2, o que ndo vai permitir fazer comparag¢ées com este. No
ponto 5.2 afetuava-se o drive da sequéncia de dados PRBS através de um electrical drive,
porque a amplitude desse sinal PRBS é muito reduzida. Ora este electrical drive é agora
necessario para gerar a portadora multicanal, ou seja, a sequéncia PRBS n3o possui uma
qualidade tdo boa e o sinal a saida do modulador 1Q é ligeiramente mais ruidoso, como se
vai poder visualizar em 5.3.2. Por outro lado, o laser agora utilizado é muito melhor, com
uma linewidth de 100 kHz (contra os 10 MHz anteriores). E além disso, colocou-se uma
fibra SMF de 20 km entre o laser do oscilador local (que € o mesmo do transmissor) e o
acoplador hibrido 90°, para provocar um atraso neste sinal, a fim de se verificar se o
desvio de frequéncia é atenuado face a situagao em 5.2.5.

5.3.2 Cendrio B2B (UDWDM QPSK)

Para andlise de resultados B2B, no recetor selecciona-se a portadora multicanal
centrada em 0 Hz (DC). A Figura 71 mostra a qualidade do filtro passa baixo usado, em
fungdo da frequéncia de corte do mesmo. Como se verifica, o melhor resultado obtém-se
para uma frequéncia de corte na zona dos 1.8 * Taxa de Simbolos do sinal (1.8 * 622
MHz). Na experiéncia foram usados 621 simbolos QPSK.
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Multichannel QPSK (Back-to-Back)
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Figura 71 - EVM (%) vs. Frequéncia de corte do filtro (x SymbolRate) para
seleccionar um canal da portadora multicanal (Back-to-Back) - ViterbiTap=16.

Ja na Figura 72 apresenta-se um exemplo das sucessivas representagdes do sinal
complexo na compensacao do sistema multicanal. Como foi referido anteriormente, uma
vez que nao foi possivel realizar o drive do sinal PRBS, a constelagdo em B2B apresenta
mais ruido/distorcdo face ao sistema abordado em 5.2.

After Low-Pass Filter and Nomalization After Resample After Frequency Estimation After Viterbi Algorithm
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Figura 72 - Sucessivas representagdes do sinal complexo na compensagao:
a) Sinal QPSK recebido depois de filtrado (80 amostras por simbolo); b) Reamostragem (1 amostras por simbolo);
c) Estimativa da Frequéncia (1 amostra por simbolo); d) Recuperagdo de Fase com ViterbiTap=16 (1 amostra/simbolo).

A Tabela 6 apresenta os resultados do EVM (%) obtidos em B2B para a portadora
multicanal, com a situagdo Singlechannel presente apenas para se verificar qual a
penalidade ocorrida pelo crosstalk. Os valores correspondem a uma média afetuada entre
varias janelas de dados recolhidas (tipicamente entre 5 e 10).

ViterbiTap Singlechannel Multichannel

4 7,52 9,21
16 7,40 9,47
64 8,73 9,71

Tabela 6 — EVM (%) para diferentes valores de ViterbiTap (Back-to-Back).
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5.3.3 Cendrio com fibra de 20 km (UDWDM QPSK)

A Figura 73 mostra uma conclusdo semelhante ao caso B2B, mas agora com a
utilizacdo da fibra SMF de 20 km.

Multichannel QPSK (20 km of fiber)
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Figura 73 - EVM (%) vs. Frequéncia de corte do filtro (x SymbolRate) para
seleccionar um canal da portadora multicanal (20 km de fibra) - ViterbiTap=16.

Em termos de compensacdo, dispensou-se o uso do equalizador FDE, uma vez que a
dispersao é praticamente nula neste sistema. As sucessivas compensag¢bes de um
exemplo multicanal (com 621 simbolos) apresentam-se na Figura 74. Como agora existe
um atraso do sinal do oscilador local provocado por uma fibra, o desvio de frequéncia é
residual, permitindo concluir que de facto o problema do desvio de frequéncia registado
em 5.2.5 pode estar relacionado com o controlo em frequéncia do laser. Apenas o
algoritmo de Viterbi consegue melhorar ligeiramente os resultados: atenua as pequenas
flutuacoes aleatdrias em frequéncia ao longo do tempo e corrige o ruido de fase dos
lasers, que em todo o caso é mais reduzido que em 5.2.5, uma vez que o laser é de
melhor qualidade.
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After Frequency Estimation After Viterbi Algorithm

Figura 74 - Sucessivas representagdes do sinal complexo na compensagdo:
a) Sinal QPSK recebido depois de filtrado (80 amostras por simbolo); b) Reamostragem (2 amostras por simbolo);
c) Equalizador CMA (2 amostras por simbolo); d) Estimativa da Frequéncia (1 amostra por simbolo); e) Recuperagdo de
Fase com ViterbiTap=16 (1 amostra por simbolo).

Na Tabela 7 apresentam-se os resultados do EVM (%) obtidos. Mais uma vez, a
dispersdao na fibra é muito reduzida e verifica-se que o uso do equalizador CMA nado é
importante.

ViterbiTap\Sistema Singlechannel Singlechannel Multichannel Multichannel

(CMA) (Sem CMA) (CMA) (Sem CMA)
4 9,08 9,35 10,87 11,59
16 10,17 9,39 11,08 11,68
64 10,81 10,37 12,17 12,63

Tabela 7 - EVM (%) para diferentes sistemas (20 km de Fibra).

Sobre a penalidade dos efeitos XPM e FWM em relacdo ao caso B2B (sistema
multicanal, apenas) nada se pode adiantar, uma vez que a constelacdo obtida pelo
modulador é bastante ruidosa e é impossivel estimar o ruido introduzido pelos efeitos
XPM e FWM sobre esse ruido. Referir também que ndo foi possivel levar o caso
Singlechannel com fibra de 20 km para os mesmos valores que o sinal em B2B (como
aconteceu em 5.2.5.1 e 5.2.5.2), novamente porque um sinal ruidoso complica a tarefa da
compensacao.

5.4 Conclusoes

Neste capitulo foi possivel analisar o desempenho do sistema QPSK e a respetiva
compensacdo que leva ao bom desempenho do sistema. A primeira analise laboratorial
afetuou a validacdo do sistema QPSK a 1.244 Gbps (0 dBm) em 20 km de fibra e depois
para o caso do sistema UDWDM QPSK a 13 x 1.244 Gbps, também a 0 dBm. Neste ultimo,
o emprego de canais de modulacdo em fase (como QPSK) e a 0 dBm faz com que o efeito
XPM seja praticamente nulo, tornando o FWM no principal efeito ndo linear responsavel
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pela degradacdo ocorrida na propagacdo na fibra [44]. Do cenario hibrido QPSK + NRZ
retiraram-se as seguintes conclusoes:

e Quanto maior a taxa de bits do canal adjacente, menor é o efeito XPM e,
consequentemente, menor a penalidade no sistema QPSK;

e Para poténcias do canal adjacente inferiores a 8 dBm, o efeito XPM nao
apresenta praticamente nenhuma interferéncia, podendo ser utilizado sem
grande penalidade até espacamentos entre canais de, pelo menos, 2 nm.

Em 5.2, devido a excelente constelacdo obtida a saida do modulador 1Q, os
algoritmos de compensacdo levaram o sistema com fibra de 20 km a valores muito
semelhantes ao caso B2B. Em 5.3, devido ao ruido introduzido pelo modulador 1Q, a
compensacdo ndo foi tdo eficaz. Isto significa que sistemas ruidosos complicam o trabalho
dos algoritmos de compensacdo em DSP, que estdo desenhados apenas para os
fendmenos lineares associados a propagag¢ao na fibra.

O desvio de portadora (frequéncia e fase) foi a degradacdo mais assinalada no
sistema, mas é um fendmeno relativamente facil de compensar, através de linearizagdes.
Em tempo real, esta tarefa de compensacdo é dificultada, porque deve recorrer a
algoritmos sofisticados de controlo com realimentacao.
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6 Conclusoes e Trabalho Futuro

Neste trabalho foi possivel analisar o desempenho da detecdo coerente como

solucdo para as futuras redes de acesso em comunicag¢des otica. Inicialmente verificou-se

em simulador VPI que, o sistema PDM-QPSK a 0 dBm com detecdo coerente seguida de

processamento digital de sinal em DSP, é um forte candidato no upgrade para as futuras

redes de acesso, porque:

A multiplexagem de informacdo nas duas polarizacbes permite ver
duplicada a eficiéncia espetral, praticamente sem penalidade;

A 0 dBm os efeitos intra-canal sao reduzidos;

A introducdo de sistemas UDWDM necessita de uma penalidade em termos
de XPM muito reduzida - o efeito XPM é fortemente atenuado para
poténcias iguais ou inferiores a 0 dBm e com formatos de modulacao de
amplitude constante, como o caso da modulagdo QPSK;

Os algoritmos de compensagao incorporados no recetor coerente do
sistema possibilitam o uso de altas taxas de transmissdao, uma vez que a
dispersdo cromatica deixa de ser problema;

O sistema a 4 dBm responde a mais de 80 km praticamente sem penalidade,
porque (com os algoritmos de compensacdo) o parametro de degradacdo
torna-se na atenuacao.

E no final, introduziu-se o ambiente laboratorial, com as seguintes conclusdes:

O sistema QPSK a 1.244 Gbps a 20 km ndo apresenta grande penalidade face
a situacdo B2B;

Para 1.244 Gbps e 20 km de fibra a dispersdao cromatica é praticamente nula;
Desvios de fase e frequéncias sdao os principais fendmenos associados a
degradacdo do sistema — os algoritmos de recuperacdo de frequéncia e
Viterbi sao por isso fundamentais; o desvio de frequéncia na fibra pode ser
atenuado com um laser com melhor controlo de frequéncia - contudo, o uso
do algoritmo nunca deve ser dispensado, porque existem sempre pequenas
flutuagdes de frequéncia na fibra;

Com dois lasers diferentes e caso fossem semelhantes ao utilizado em 5.2.5,
também o caso B2B viria a sofrer desvio de frequéncia consideravel;
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e Os algoritmos de compensacdo digitais apresentam o pico do desempenho
na auséncia de ruido; o sistema deve, por isso, possuir uma constelacdo a
saida do modulador IQ a menos ruidosa possivel e assim tirar o melhor
proveito possivel dos algoritmos de compensacao;

e Em cenario hibrido, o efeito XPM anula-se praticamente para poténcias
inferiores a 8 dBm;

e Taxas de transmissdes elevadas nos canais adjacentes levam a reducdo da
interferéncia relativa ao efeito XPM;

e Como para 0 dBm o efeito XPM é praticamente nulo, o efeito FWM surge
como o efeito nado linear responsavel pela degradagao do canal no sistema
UDWDM a 0 dBm [44].

Porém, existe ainda muito trabalho a fazer pela frente. Sdo necessarios mais testes
em laboratério com a detecdo coerente, de preferéncia com a utilizacdo de dados de
transmissdao com maior qualidade (como os utilizados em 5.2 ou melhores). O trabalho
futuro deve, por isso, incidir essencialmente sobre os seguintes tépicos:

* Afetuar mais testes ao desempenho do sistema UDWDM, que permita tirar
ilacoes sobre a penalidade dos efeitos XPM e FWM;

e Utilizacdo de novos formatos de modulagdo multinivel, como o caso da
modulac¢do 8-PSK ou 16-QAM, que necessitam de altera¢cbes nos algoritmos
de compensacao;

e Aumentar taxas de transmissdo, para tirar o maximo proveito da
sensibilidade da detecdo coerente; aumentando a taxa de transmissao, a
dispersdo vai surgir no sistema e é necessdrio analisar o desempenho dos
equalizadores digitais;

e Aumentar o comprimento da fibra;

e Introduzir as vantagens da multiplexagem por divisdo em polarizagdo (PDM),
uma técnica que nesta dissertagao foi apenas analisada em simulador.
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