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Palavras-chave

Resumo

Comunicagdes Oticas, Redes Oticas de Acesso, Detecao Coerente, Ruido
de Fase, Recuperacido de Fase da Portadora.

Apesar das condi¢cdes econdmicas atuais, é previsto que a taxa de dados
nas redes de acesso continue o seu crescimento exponencial nos préximos
anos. A detec3o coerente é uma solu¢ao promissora para os sistemas e re-
des dticas de préxima geracdo, devido as diversas vantagens que transporta
face aos sistemas de detec3o direta atualmente instalados. De facto, este é
o método de detecdo mais avangado, permitindo a equalizagdo digital das
imperfeicdes da transmissdo como a dispersdo cromética (CD), dispersdo
dos modos de polarizagdo (PMD), ruido de fase (PN) e efeitos ndo lineares.
A aceitacao da detecao coerente como principal tecnologia para as redes
de acesso futuras torna a arquitetura que recorre a multiplexagem em com-
primentos de onda muito préximos (UDWDM) um forte candidato para as
redes Gticas passivas (PON) de préxima geracdo, a qual consegue fornecer
enormes beneficios em termos de flexibilidade, escalabilidade e alcance, a
custos reduzidos.

No entanto, os recetores coerentes apresentam dificuldades na imple-
menta¢ao da sincronizagcdo da portadora, a qual é fortemente influenciada
pelo PN dos lasers. De modo a desmodular corretamente o sinal de in-
formag3o, o recetor coerente deve ou recorrer a um oscilador local (LO)
analogicamente bloqueado a fase da portadora, ou recuperar a fase da por-
tadora digitalmente apds detecdo. Um método possivel para desmodular
sinais Gticos coerentes é baseado no uso de phase locked loops (PLLs) para
sincronizar a frequéncia e a fase do LO com o laser do transmissor. No
entanto, os recetores &ticos baseados em PLLs s3o dificeis de implemen-
tar e requerem larguras de linha dos lasers bastante estritas, especialmente
quando s3o utilizados formatos de modulagao avancados. Avangos recentes
na tecnologia, particularmente na drea do processamento digital de sinal
(DSP) de alta velocidade, levou a uma alteragdo do paradigma dos receto-
res coerentes, permitindo tratar a sincronizacdo da portadora com técnicas
digitais.

O objetivo desta dissertacio é a pds-compensacio digital do PN dos lasers.
Alguns algoritmos foram desenvolvidos e testados no simulador ético OSIP,
de modo a realizar a tarefa em questdo. Esses algoritmos foram de seguida
aplicados a uma rede de acesso UDWDM-PON para determinar qual se
apresenta como uma melhor solucdo, para determinados intervalos de lar-
guras de linha. Foi também avaliada a influéncia da codificagdo diferencial
no processo de estimag¢ao de fase, e em que situagdes esta deve ser aplicada.
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Despite current economic conditions, the data rate in access networks is
predicted to continue its exponential growth for the next years. Coherent
detection is a promising solution for next generation optical systems and
networks, due to its several advantages over the already installed direct
detection systems. In fact, this is the most advanced reception method,
allowing digital equalization of transmission impairments such as chromatic
dispersion (CD), polarization mode dispersion (PMD), phase noise (PN)
and nonlinear effects. The acceptance of coherent detection as a mains-
tream technology for future access network makes the ultra dense wave-
length division multiplexing (UDWDM) architecture a strong candidate for
next generation of passive optical networks (PON), which can deliver ma-
ximum benefits in term of flexibility, scalability and reach, at low costs.
However, coherent receivers suffer from implementation difficulties of car-
rier synchronization, which is strongly influenced by laser PN. In order to
correctly demodulate the signal, the coherent receiver must either use a
local oscillator (LO) analogically locked to the carrier phase, or digitally
recover the carrier phase after detection. A possible method for demodu-
lating coherent optical signals is based in the use of a phase locked loop
(PLL) to synchronize the frequency and the phase of the local oscillator
with the transmitter laser. However, optical receivers based on PLL suffer
from implementation difficulties and stringent laser linewidth requirements,
especially when scalability to higher-order optical modulation formats is de-
sired. Recent advances in technology, particularly in the field of high-speed
digital signal processing (DSP), have led to a change in the paradigm of
coherent receivers, allowing to handle carrier synchronization with digital
techniques.

The aim of this dissertation is digital post compensation of laser PN. Seve-
ral algorithms were developed and tested in the optical simulator OSIP, in
order to perform the task in hands. Such algorithms were then applied to a
UDWDM-PON access network, to determine which one represents the best
solution, for particular laser beat linewidth intervals. It was also evaluated
the influence of differential codification on phase estimation process, and in
which cases it should be used.
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Glossario

Acréonimo ‘ Designacao em Portugués ‘ Designacao em Inglés

ADC Conversor analdgico-digital Analog to digital converter

ASE Emissao espontanea amplificada Amplified spontaneous emission

ASK Modulacao digital em amplitude Amplitude shift keying

AWGN Ruido branco Gaussiano aditivo Additive white Gaussian noise

BER Taxa de erros de bit Bit error rate

BPD Fotodiodo balanceado Balanced photodiode

BPF Filtro passa-banda Band pass filter

CD Dispersao cromatica Chromatic dispersion

CPE Estimacao de fase da portadora Carrier phase estimation

CPR Recuperacao de fase da portadora Carrier phase recovery

CS Salto de fase Cycle Slip

CwW Onda continua Continuous wave

DA Auxiliado por dados Data-aided

DAC Conversor digital-analogico Digital to analog converter

DBPSK Modulacao de fase binaria diferen- | Differential binary phase shift
cial keying

DCF Fibra de compensacao de dispersao | Dispersion compensating fiber

DFF Fibra com dispersao achatada Dispersion flattened fiber

DGD Atraso diferencial de grupo Differential group delay

DQPSK Modulagao de fase quaternaria dife- | Differential quadrature phase shift
rencial keying

DSF Fibra com dispersao deslocada Dispersion shifted fiber

DSP Processamento digital de sinal Digital signal processing

EAM Modulador eletro-absorcao Electro-absorption modulator

EDE Equalizagao eletrénica da distor¢ao | Electronic distortion equalization

EOM Modulador eletro-6tico Electro-optic modulator

FEC Corregao de erros a posteriori Forward error correction

FWM Mistura de quatro ondas Four-wave mixing

GVD Dispersao de velocidade de grupo Group velocity dispersion

IF Frequéncia intermédia Intermediate frequency

IM Modulacao em intensidade Intensity modulation

IM-DD Modulacao em intensidade com | Intensity modulation with direct de-
detecao direta tection

1QM Modulador em fase e quadratura In phase and quadrature modulator

ISI Interferéncia entre simbolos Inter-symbol interference

LO Oscilador local Local oscillator

LPF Filtro passa-baixo Low-pass filter

MZM

Modulador Mach-Zehnder

iii

Mach-Zehnder modulator



NDA
NGOA
NRZ
ODN
OLT
ONU
OOK

OSIP
OSNR
OTG
PBC
PBS
PD
PDM

PLL
PM
PMF
PN
PON
PRBS
PS
PSA
PSK
PSP
QPSK
RCF
RZ
SBS
SMF
SNR
SPM
SRS
SSMF
TDM

TIA
UD-WDM

V&V
WDM

XPM

Nao auxiliado por dados

Acesso 6tico de proxima geracao
Sem retorno a zero

Rede de distribuicao ética
Terminador de linha 6tico

Unidade de rede 6tica

Modulacao digital binaria em ampli-
tude

Plataforma de simulagao optica
Relacao sinal ruido ética

Grupo 6tico de transmissao
Combinador de polarizagoes
Divisor de polarizagoes

Fotodetetor

Multiplexagem por divisao na pola-
rizacao

Loop de bloqueio de fase
Modulador de fase

Fibra de manutencao da polarizacao
Ruido de fase

Rede ética passiva

Sequéncia binaria pseudoaleatoria
Formatagao de impulso

Auxiliado por simbolos pilotos
Modulagao digital de fase

Estados principais de polarizagao
Modulacao de fase quaternaria
Filtro raiz do cosseno elevado
Retorno a zero

Difusao estimulada de Brillouin
Fibra monomodo

Relacao sinal ruido
Auto-modulagao de fase

Difusao estimulada de Raman
Fibra monomodo padrao
Multiplexagem por divisao no
tempo

Amplificador de transimpedancia
Multiplexagem por divisao no com-
primento de onda tultra-densa
Viterbi e Viterbi

Multiplexagem por divisao no com-
primento de onda

Modulacgao de fase cruzada

Non-data-aided

Next generation optical access
No return to zero

Optical distribution network
Optical line terminal

Optical network unit

On-off keying

Optical simulator platform
Optical signal to noise ratio
Optical transmission group
Polarization beam combiner
Polarization beam splitter
Photodetector

Polarization division multiplexing

Phase locked loop

Phase modulator

Polarization mantaining fiber
Phase noise

Passive optical network
Pseudorandom binary sequence
Pulse shaper

Pilot simbols aided

Phase shift keying

Principal states of polarization
Quadrature phase shift keying
Raized cossine filter

Return to zero

Stimulated Brillouin Scattering
Single mode fiber

Signal to noise ratio

Self-phase modulation
Stimulated Raman Scattering
Standard single mode fiber
Time division multiplexing

Transimpedance amplifier
Ultra-dense wavelength division
multiplexing

Viterbi and Viterbi

Wavelength division multiplexing

Cross-phase modulation

iv



Lista

de Simbolos

Simbolo Significado

u(t) Tensao elétrica aplicada ao PM

Uy Tensao que aplicada ao modulador causa um desfasamento de 7
entre os campos de entrada e saida

FE;, Campo elétrico de entrada do modulador 6tico

Eout Campo elétrico de saida do modulador 6tico

Ul (t),UQ (t)
ur(t),uqQ(t)

Apr,Apg

PR T ge @-mgig
S

=
Y

:UQ
g

3

g€ >0 @SUH

Tensao elétrica aplicada aos bragos do MZM
Tensao elétrica aplicada aos MZM em push-pull, de um modulador
1Q

Diferencas de fase induzidas pelos bragos [ e Q de um MZM
Tensao aplicada ao PM

Dimensao do alfabeto de codificagao

Ntumero de bits codificados num simbolo
Simbolo complexo

Componente em fase

Componente em quadratura

Poténcia da fonte Gtica

Informacao de fase transportada num simbolo
Campo elétrico

Varidvel espacial

Variavel temporal

Coeficiente de atenuagao

Coeficiente de dispersao da velocidade de grupo
Termo de terceira ordem da dispersao cromaética
Coeficiente de propagacao nao-linear de Kerr
Poténcia do sinal langado na fibra

Distancia propagada na fibra

Dispersao do material

Dispersao do guia

Parametro de DC

Velocidade da luz no vazio

Comprimento de onda

Frequéncia angular

Velocidade de grupo da polarizagao x e y
Diferenca de tempos de chegada dos PSP (DGD)
Constantes de propagacao dos modos ortogonais
Diferenca entre constantes de propagacgao
Diferenga entre indices de refragao

Valor médio da DGD



DP
E;s

Ero
Eq, B, E3,Ey

G

On,

enLO

a

ishl 7ish2
Aw

On

to

ish
Avg
Avro
Avery
-
2
ONG,
Ir,1g
Irx Igx Iy, Igy

Ecw
Pew
O Pow

Parametro da PMD

Sinal de dados 6tico no recetor

Sinal ético do LO

Campos elétricos de saida do acoplador hibrido 90° 2 para 4
Corrente do fotodetetor superior do BPD

Corrente do fotodetetor inferior do BPD

Corrente de saida do BPD

Responsividade do PD

Poténcia do sinal de dados ético no recetor

Poténcia do sinal 6tico do LO

Frequéncia angular do sinal de dados 6tico no recetor

Frequéncia angular do sinal 6tico do LO

Fase inicial do sinal de dados ético no recetor

Fase inicial do sinal 6tico do LO

Ruido de fase do sinal de dados ético no recetor

Ruido de fase do sinal 6tico do LO

magnitude do simbolo transmitido

Fotocorrentes do ruido de disparo do PD

Desvio de frequéncia angular

Ruido de fase total (ap6és combinagao dos sinais ticos no recetor
coerente)

Desvio de fase inicial (apdés combinagao dos sinais 6ticos no recetor
coerente)

Fotocorrente do ruido de disparo apds detecao balanceada
Largura de linha do laser do transmissor

Largura de linha do LO

Largura de linha de batimento

Intervalo temporal de observacao

Variancia do ruido de fase total

Correntes de saida dos BPD num recetor com diversidade de fase
Correntes de saida dos BPD num recetor com diversidade de fase
e polarizacao

Campo elétrico de um laser a transmitir em onda continua
Poténcia de um laser a transmitir em onda continua

Ruido de poténcia de um laser a transmitir em onda continua
Fase de um laser a transmitir em onda continua

Ruido de fase de um laser a transmitir em onda continua
Variavel aleatoria independente e identicamente distribuida
Varidncia da variavel v,,

Desvio de fase induzido num simbolo pelo desvio de frequéncia dos
lasers do transmissor e do recetor)

Periodo de simbolo

AWGN

Densidade espetral de poténcia do AWGN

vi
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Sistemas de Comunicacao Oticos

A motivacao para o desenvolvimento de sistemas de comunicacdo por fibras éticas surgiu
com a invengao do laser, no inicio dos anos 60. As caracteristicas operacionais deste dispositivo
incentivaram investigadores a examinar o espetro 6tico como uma extensao do espetro de
radio e micro-ondas, capaz de fornecer conexGes com capacidades extremamente elevadas.
Além disso, a fibra Otica apresentava diversas vantagens face aos cabos de cobre, o que a
tornava um meio de transmissao bastante atrativo. Estas vantagens relacionam-se tanto com
a prépria estrutura do guia, como com as suas caracteristicas operacionais, das quais se
destacam: perdas reduzidas, elevada capacidade de informacao, imunidade a interferéncias
eletromagnéticas, e dimensao e peso do guia reduzido [1].

Desde o surgimento dos primeiros sistemas 6ticos, os investigadores tém criado e desenvol-
vido um conjunto verdadeiramente impressionante de componentes sofisticados, técnicas de
transmissao Unicas para ligagoes éticas, e ferramentas de modelagem baseadas em software
[1], que tém levado a uma constante evolugao e atualizagdo dos sistemas de comunicacao
Oticos. Esta evolucao pode ser agrupada em diversas geracoes, que se diferenciam pelas tec-
nologias ou componentes disponiveis [2, 3]. A primeira geracao surgiu na década de 70, e
utilizava fibras multimodo de silica dopadas com germénio que apresentavam atenuagoes de
aproximadamente 3 dB/Km [2]. As principais fontes de luz eram diodos emissores de luz
(LEDs) e lasers a operar na regiao dos 800-850 nm, em que a luz era modulada em intensi-
dade (IM) pela informagao a ser transmitida. A combinacao destes componentes resultou em
sistemas com ritmos nao superiores a 45 Mb/s com distancias maximas entre repetidores de
10 Km [4]. Ainda na década de 70, o desenvolvimento de fontes de luz e detetores a operar
na regiao dos 1300 nm, onde a fibra apresenta perdas inferiores a 1dB/Km e um minimo de
dispersao, permitiu aumentar os ritmos de transmissao para cerca de 180 Mb/s e as distancias
entre repetidores para 20 Km [3, 4]. No entanto, os sistemas encontravam-se limitados pela
dispersao modal presente nas fibras multimodo. Como tal, foram desenvolvidas técnicas de
acoplamento 6tico mais precisas, que possibilitaram a migragao dos sistemas éticos para fibras
monomodo [4]. Surgiu assim, nos anos 80, a segunda geragao dos sistemas 6ticos. Em 1981 foi
demonstrado em laboratério um sistema de transmissao a operar a 2 Gbit/s, e em 1987 surgiu
um sistema comercial com taxa de transmissao de 1.7 Gbit/s e espacamento entre repetidores
de 50 Km [3]. Nesta altura, a fibra dtica tornou-se o meio de transmissao de elei¢do nas
redes de transporte, principalmente devido aos custos mais reduzidos que apresentava face
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aos restantes meios [2].

Em sistemas 6ticos a operar a 1300 nm, a distancia maxima de transmissao encontrava-se
principalmente limitada pela atenuacao na fibra. Como tal, o préximo passo evolutivo con-
sistiu em migrar estes sistemas para 1550 nm, onde a atenuacao da fibra é aproximadamente
metade de a verificada a 1300 nm. Por outro lado, a 1550 nm o parametro de dispersao da
fibra é bastante elevado. Iniciou-se assim um vasto nimero de trabalhos para desenvolvimento
de novos tipos de fibras, fontes de luz e fotodetetores, que permitissem a realizacdo de tais
sistemas [1]. Surgiram assim as fibras de dispersao deslocada, com as quais é possivel obter
um minimo de dispersao a 1550 nm, e com elas a terceira geracao dos sistemas de transmissao
Oticos. Estes sistemas, que comecaram a ser comercializados em 1990, possibilitavam a trans-
missao de informagcao até ritmos de 10 Gb/s e com espagamento entre repetidores de 60 a 70
Km. O principal fator limitador destes sistemas prendia-se com a distancia entre repetidores,
o que levou ao surgimento dos primeiros tépicos de investigacao em sistemas coerentes. Tais
sistemas demonstraram-se capazes de aumentar a sensibilidade e seletividade do recetor. No
entanto, a comercializagao dos sistemas coerentes foi adiada devido & sua complexidade/custo
e pelo surgimento dos amplificadores dticos [2, 3].

A grande inovacao que deu origem a quarta geracao de sistemas 6ticos foi o amplificador
de fibra dopada com érbio (EDFA), que comegou a ser comercializado em 1990 [3]. Estes am-
plificadores tornaram possivel a propagacao dos sinais 6ticos ao longo de maiores distancias,
sem a necessidade da conversao opto-elétrica-opto verificada nos regeneradores [2, 3, 5]. Adi-
cionalmente, os sistemas com multiplexagem por divisdo no comprimento de onda (WDM),
cuja tecnologia permite a transmissao de vérios canais em simultdneo numa fibra e assim
aumentar as taxas de transmissao, beneficiaram da elevada largura de banda destes amplifi-
cadores. Assim, com um tnico EDFA, tornou-se possivel amplificar em simultaneo um elevado
nimero de canais, e deste modo reduzir os custos associados & transmissao [5]. Recorrendo a
técnicas WDM, em 2000 disponibilizaram-se sistemas com capacidade de transmitir 1.5 Th/s
[3].

Na quinta geracao estd em causa a evolucao da gama de operacao dos sistemas WDM.
Inicialmente estes operavam apenas na banda C, principalmente por ser a banda de operacao
dos EDFAs. Atualmente existem EDFAs a operar na banda L, que juntamente com outras
técnicas de amplificacdo, como amplificacdo de Raman, permitem efetuar amplificagdo na
banda S, C e L, e assim aumentar a janela de funcionamento dos sistemas WDM [6]. Além
disso, foram desenvolvidas novas fibras que apresentam baixa atenuacao na regiao dos 1300
nm a 1650 nm, as chamadas dry fiber. Surge assim a possibilidade de se extender a transmissao
a banda E, existindo ainda assim a necessidade de serem desenvolvidos novos mecanismos de
amplificacdo a operar nesta gama [3, 6]. A evolucdao dos componentes Gticos e técnicas de
transmissao tém portanto conduzido a um maior aproveitamento do espetro, o que permite
aos operadores de telecomunicacOes fornecer um maior nimero de servigos a custos mais
reduzidos.
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1.2 Motivagao e Objetivos

As comunicagoes desempenham um papel fundamental na sociedade atual, e como tal os
operadores sao constantemente desafiados a tornar as suas redes mais eficientes. Os servigos
triple-play tornaram-se uma realidade e servicos como 3D T'V-on-demand preparam-se para
inundar a web. Torna-se portanto imperativo adaptar as redes de acesso, uma vez que 0s
equipamentos que dominam o mercado atual, baseados em tecnologia de multiplexagem por
divisao no tempo (TDM), se encontram préximos do seu limite evolutivo. Assim, a mudanca
de uma arquitetura (TDM) para uma arquitetura WDM apresenta-se como uma solugao
promissora para construcgao de redes & prova do futuro [7].

As duas tecnologias emergentes, que sao vistas como alternativa para tornar as redes
Oticas atuais mais eficientes, sao a modulagao ética avancada, que permite atingir maiores
eficiéncias espetrais sem necessariamente aumentar o ritmo de transmissao, e a detecao co-
erente, que surge atualmente como uma das maiores areas de interesse na investigagdao. Os
sistemas coerentes apresentam diversas vantagens face aos sistemas ditos nao-coerentes. No-
meadamente, permitem obter recetores com elevada sensibilidade e seletividade de canais.
Apresenta-se ainda como um mecanismo de detecdo bastante benéfico quando sdo aplica-
dos formatos de modulacao avangados, pois permite a recuperagao de todos os parametros do
campo 6tico (amplitude, fase, frequéncia e polariza¢ao). Deste modo, a compensagao dos efei-
tos da propagacao, como a dispersao cromatica, dispersao dos modos de polarizacao e efeitos
nao-lineares, pode ser realizada no dominio elétrico [5]. No entanto, na implementagao de re-
cetores coerentes fidveis surgem alguns desafios. Estes derivam do facto dos seus componentes
serem bastante complexos e dispendiosos. Além disso, os recetores apresentam dificuldades
na implementacao da sincronizacao da portadora, a qual é fortemente condicionada pelo ruido
de fase dos lasers.

Daqui surge o principal objetivo desta dissertagao, que é o estudo dos efeitos do ruido de
fase dos lasers em sistemas coerentes, bem como de técnicas digitais para compensacao dos
mesmos. Primeiramente, pretende-se avaliar o desempenho de uma das principais técnicas
utilizadas para estimagao e recuperagao de fase da portadora, que é o algoritmo de Viterbi
& Viterbi. Pretende-se ainda estudar a possibilidade de anular o ruido de fase com base em
segmentos de informacao conhecidos. Deste modo, é também alvo de estudo um algoritmo que
recorre a adicao de simbolos piloto no transmissor. Os algoritmos referidos sao inicialmente
avaliados num sistema coerente genérico. No entanto, dado os efeitos agravados do ruido
de fase em sistemas a operar a baixas taxas de transmissao, pretende-se também avaliar
as potencialidades dos algoritmos a operar num cendrio coerente de acesso. Este estudo é
baseado no NGOA, uma rede de acesso coerente UD-WDM proposta pela Nokia Siemens
Networks.

1.3 Estrutura da Dissertacgao

O documento encontra-se dividido em seis capitulos. No presente capitulo é efetuada
uma breve introducao aos sistemas de comunicagao éticos. E ainda introduzido o trabalho a
realizar e a motivagao do autor. No segundo capitulo sao apresentados os trés grandes médulos
que constituem de um sistema de transmissao 6tico coerente, sendo eles o transmissor, o canal
e o recetor coerente. Sao definidos os modelos do transmissor e do recetor, assim como o0s
conceitos e tecnologias associados a modulagao, desmodulacao e propagacgao na fibra. Surge
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ainda neste capitulo a descricao do ruido de fase dos lasers, e é ilustrada a deterioragao que
este provoca nos sinais adquiridos por recetores coerentes. No terceiro capitulo sao expostas
a arquitetura e caracteristicas da rede de acesso adotada, o NGOA. No quarto capitulo sao
apresentadas algumas técnicas digitais para estimacao e recuperacgao de fase da portadora, e
os seus desempenhos sao avaliados computacionalmente. No capitulo cinco, as técnicas sao
aplicados a rede de acesso NGOA, e sdo identificadas as limitacoes causadas pelo ruido de
fase nesta rede. Por fim, no capitulo seis, sdo apresentadas as conclusoes finais do trabalho e
sugeridos alguns tépicos para trabalho futuro.

1.4 Contribuicoes do Autor

Na opiniao do autor, o presente trabalho contribui para os seguintes tépicos na tematica
dos sistemas coerentes:

e Compreensao dos efeitos do ruido de fase na detecao coerente;
e Estudo de estratégias de processamento digital de sinal para estimacao do ruido de fase;

e Implementagao e validacdo numérica de varias estratégias para recuperagao de fase da
portadora;

e Implementagdo em FPGA, como prova de conceito, do algoritmos de Viterbi & Viterbi.
Sao ainda de destacar as contribuicoes originais:

e Derivacdo de uma expressao que fornece um limite inferior para a probabilidade de
ocorréncia de saltos de fase, quando efetuada recuperacao de fase da portadora pelo
algoritmo Viterbi & Viterbi;

e Identificagdo da largura de linha requerida pelos lasers usados no cenario de acesso
UD-WDM sugerido pela Nokia Siemens Networks, o NGOA;

e Adigao de novos componentes ao simulador ético OSIP, o que confere novas funcionali-
dades ao mesmo.

Como resultado dos estudos realizados, foram efetuadas duas publicacoes em conferéncias:

1. A. Silva, M. V. Drummond, R. S. Ribeiro, P. Monteiro, ”Performance Comparison
Among Different Carrier Phase Recovery Algorithms”, Conferéncia das Telecomunicagoes
(ConfTele), Maio 2013.

2. A. Silva, M. V. Drummond, R. S. Ribeiro, P. Monteiro, ”"Impact and Compensation Te-
chniques of Laser Phase Noise in Ultra-Dense Coherent Access Networks”, International
Conference on Transparent Optical Networks (ICTON), Junho 2013.
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Sistemas Oticos Coerentes

2.1 Introducao

Dependendo da técnica adotada para recuperagao de informagao transportada na por-
tadora modulada, os recetores podem ser divididos em duas categorias principais: detecao
direta e detecao coerente. Os recetores com detecao direta, cujas funcionalidades nao sao alvo
de estudo nesta dissertacao, sao, em geral, simples. Estes baseiam-se unicamente na detecao
da envolvente do sinal ético recebido, recorrendo a um fotodetetor (PD). Deste modo, nao
existe necessidade de aplicar mecanismos de controlo de fase, frequéncia e polarizacao, nem é
necessario um LO no recetor, resultando em sistemas mais baratos.

Ja nos recetores coerentes, o sinal 6tico modulado é primeiramente combinado com um
LO, e s6 depois convertido para o dominio elétrico no PD. Deste modo, torna-se possivel
recuperar toda a informagao do sinal ético (amplitude, fase, frequéncia e polarizacdo), o que
permite adotar formatos de modulacao avancados, e compensar digitalmente os efeitos da
propagacao. Além disso, os recetores coerentes apresentam maior sensibilidade e seletividade.
Por outro lado, a detecao coerente exige monitorizagao continua da fase e polarizacao do sinal
Otico, visando a correta recuperacao da informagao.

2.2 Transmissor

Num sistema de comunicagao, a funcao de gerar um sinal capaz de transportar a in-
formacao é uma operacao fundamental. Um sistema ético de transmissao tipico transporta
a informacgao em um ou varios graus de liberdade, fornecidos pelas caracteristicas da porta-
dora, nomeadamente, amplitude, frequéncia e fase. Adicionalmente, beneficiando do facto da
luz possibilitar o transporte de informacao nas suas duas polarizacoes ortogonais, € possivel
transmitir simultaneamente dois fluxos de dados, chamado de multiplexagem por divisao de
polarizagao (PDM) [8].

2.2.1 Técnicas de Modulagao Oticas

Antes de ser transmitido pela fibra, é necessario que o sinal 6tico gerado pelo laser seja
modulado pelo sinal de informagao [9]. A modulagao direta de lasers é o método mais simples
de modulagao (Figura 2.1(a)). Nesta abordagem, os dados a transmitir sao modulados na
corrente de drive do laser, a qual varia a intensidade da luz emitida, tendo como resultado
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Data
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Figura 2.1: a) Modulacao direta e b) Modulagao externa.

o formato de modulagao binario em amplitude (OOK) [10]. No entanto, embora conceptu-
almente simples, esta técnica é maioritariamente utilizada em sistemas de baixo débito, de-
vido ao chirp de frequéncia introduzido, pelas limitacoes de largura de banda, e pela grande
oscilagao de corrente necessaria ao seu funcionamento [11]. O chirp do laser induz inclusi-
vamente um espalhamento do espectro, que num sistema UD-WDM pode provocar diafonia.
Adicionalmente, leva a um aumento das distorcoes do sinal causadas pela interacdo com a
CD e nao linearidades da fibra [10].

Para transmissores a operar a ritmos superiores a 10 Gb/s, o laser semicondutor é normal-
mente utilizado em onda continua (CW), e sao adotados moduladores externos para modular
a portadora dtica com a informacao a transmitir (Figura 2.1(b)) [3]. Estes moduladores ex-
ternos podem ser divididos em duas categorias: moduladores de eletro-absor¢ao (EAMs) e
moduladores eletro-6ticos (EOMs). Os primeiros apenas permitem efetuar modulagdo em
intensidade, uma vez que o seu funcionamento é baseado na absorcao de luz. Ja os EOMs,
cujo funcionamento se baseia na alteracao do indice de refracao do guia, podem ser usados
para modular tanto em intensidade como em fase.

O modulador EOM mais simples é o modulador de fase (PM), produzido através da
inser¢gao de um substrato eletro-6tico (Niobato de Litio) no guia ético (Figura 2.2). Assim,
variando a tensao aplicada ao substrato, é possivel alterar o indice de refragdo do guia,
induzindo diferentes velocidades na luz que o percorre. Deste modo, consegue-se controlar a
fase do sinal 6tico a saida do modulador, relativamente a fase do sinal de entrada. A relagao
entre o campo 6tico de entrada (E;,) e de saida (Eyy) do PM pode ser expressa como:

ju(t)
Bout(t) = Ein(t) - o ™, (2.1)

em que v, ¢é a tensdo a aplicar aos terminais dos elétrodos (u(t)) para provocar um desfasa-
mento de 7 entre os campos [5].

u(t)
E in (t) Guia de onda M Eout (t)

——

—  Substrato Eletro-Otico

Figura 2.2: Modulador de fase.

A principal vantagem do PM reside no facto da poténcia de saida ser sempre constante, mesmo
quando ocorrem transigoes entre simbolos (considerando cédigo de linha NRZ). Contudo, as
rapidas transicoes entre simbolos resultam numa rotacao de fase rédpida no sinal ético, pro-
duzindo uma modulacao de frequéncia indesejada (chirp), cuja magnitude depende do salto
de fase [5].
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Figura 2.3: Modulador Mach-Zehnder.

Aplicando o principio da interferéncia, o processo de modulagdo de fase pode também
ser utilizado para modular em intensidade, quando a estrutura apresentada na Figura 2.3 é
empregue. O sinal 6tico de entrada é dividido em dois caminhos, cada um equipado com um
PM. Assim, controlando a tensado aplicada a cada PM, e logo o atraso entre os sinais éticos,
é possivel produzir & saida do MZM tanto interferéncia construtiva como destrutiva. Sem
considerar as perdas de insercao, a funcao de transferéncia do MZM ¢é dada por:

Eout(t) = EZQ(t) T + I : (2.2)
onde F,,; e E;, representam a amplitude do campo elétrico do sinal 6tico a entrada e saida
do modulador, respetivamente, e u(t) e ua(t) representam as tensoes aplicadas a cada um
dos bragos do MZM. Quando as tensoes ul(t) e u2(t) sao iguais, o modulador comporta-se
como um modulador de fase puro, com funcao de transferéncia dada pela equacao 2.1. Por
outro lado, quando as tensoes aplicadas aos PMs sao iguais em mddulo e sinal contrario
(u1(t) = —ua(t) = u(t)/2) o MZM diz-se a operar em push-pull. Neste modo de operagao, que
se apresenta livre de chirp, é possivel efetuar modulagao em amplitude, tal como demonstrado
na equagao 2.3 [5]. Na equagao 2.4 encontra-se ainda representado o comportamento do
modulador em termos de poténcia fornecida a saida. De notar que u(t) foi definido de modo
a que, quando este se encontra a operar em push-pull, u(t) = v; induz um desvio de fase de
7 na poténcia de saida do MZM, relativamente a poténcia de entrada.

2
~ ult)eos (507,

2ur

E;n(t su(t) _ju(®)
Eout(t) = Ean®) [e] 2o e ﬂ]

Pout(t) = Eout(t)E;ut(t)

= Pyn(t) cos (ZEJ?W)Q (2.4)

— Pu(t) B + 5 cos (lﬁ?ﬂ)} .

O ajuste do valor da polarizagao do modulador permite ainda definir o seu ponto de
funcionamento (minimo de transmissao, maximo de transmissao ou no ponto de quadratura
(Figura 2.4)).
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Figura 2.4: Funcao de transferéncia do MZM em push-pull.

A terceira estrutura fundamental de modulagao é o modulador IQ (IQM), que é construido
recorrendo as estruturas apresentadas anteriormente. Como representado na Figura 2.5, o
sinal 6tico de entrada é dividido em dois bragos (brago I e braco Q). Em cada brago um MZM
em modo push-pull realiza modulacao em amplitude, sendo que no brago Q é efetuado por
um PM uma rotacdo de fase adicional de —7/2. Deste modo, um dos bracos do modulador
é responsavel pela modulacdo da componente em fase do simbolo e o outro pela componente
em quadratura. Sendo as diferencas de fase induzidas pelos MZMs dadas por:

ul(t

)77, Apg = uQ(t)w, (2.5)

s /UTI'

Apr =

onde uy(t) e ug(t) sdo as tensoes aplicadas a cada um dos MZMs, desprezando as perdas por
insercao, e fixando a tensao de drive do PM a upy; = —v,/2, apés combinagao dos sinais dos
dois bragos, o sinal 6tico a saida do IQM é dado por:

Eout(t) = EQ”L (t) [cos (A;’DI> +j cos <A2¢Qﬂ
= %(t) [cos (l;ﬁ)w) + j cos (Qﬁ(j)”ﬂ '

2.2.2 Formatos de Modulagao

(2.6)

Os sinais de drive dos moduladores descritos na seccdo anterior (ex.: wur(t) e ug(t) )
resultam da codificagao do sinal binario a transmitir. De modo a reduzir a complexidade dos
transmissores, esta codificagao é realizada no dominio digital. Assim, um mddulo de DSP é
responsavel por paralelizar a sequéncia bindaria recebida e codifica-la de acordo com o formato
de modulagao pretendido.

Os formatos de modulacao avangados apresentam-se como uma alternativa atrativa para
otimizar a utilizagdo da capacidade das fibras implantadas atualmente [12]. Nestes formatos,
dependendo da dimensdo do alfabeto (M), m = logy(M) bits sdo mapeados num unico
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Figura 2.5: Modulador 1Q.

simbolo, e assim o ritmo de transmissao é reduzido para R/m, onde R ¢ o ritmo bindrio [bits/s].
Nos sistemas de comunicacgao éticos, esta reducao da taxa de transmissao proporciona varias
vantagens, tanto em termos de tolerancia a CD como a PMD. Sao ainda atingidas maiores
eficiéncias espetrais a custa de uma menor imunidade ao ruido, uma vez que a distancia entre
pontos da constelagao vem reduzida [9, 12, 13]. Os simbolos pertencentes a uma constelacao
podem ser definidos como:

s(k) = i(k) + j.q(k), (2.7)

onde i(k) e (k) representam as componentes em fase e em quadratura.

Para o estado da arte dos sistemas de transmissao atuais, a utilizacao de modulacao em
fase (PSK), nomeadamente modulagao em fase quaterndria (QPSK), é mais adequada compa-
rativamente & modulagdo em amplitude (ASK), devido a algumas caracteristicas favoraveis,
tais como uma largura espetral mais estreita e elevada sensibilidade do recetor. Além disso,
o facto de os impulsos PSK apresentarem uma poténcia constante reduz o impacto das nao
linearidades entre canais, como é o caso da modulacdo cruzada de fase (XPM) [8]. Segui-
damente é apresentada uma descricao do formato de modulacdo QPSK, o qual foi adotado
para os estudos efetuados ao longo desta dissertacao. Dadas as suas caracteristicas, este é
de entre os formatos que codificam 2 bits num simbolo, aquele ao qual tem sido dada mais
énfase em trabalhos de investigagao [9, 10, 13]. Neste formato, e ao contrario dos formatos
de modulagao bindrios cuja eficiéncia espetral se encontra limitada a 1 b/s/Hz/polarizacao,
é alcancada uma eficiéncia de 2 b/s/Hz/polarizagdo, mantendo-se assim a mesma taxa de
bits utilizando metade do ritmo de simbolos. A constelagdo de um sinal QPSK pode ser
representada por:

s(k) = \/Foeﬁ(k)’ (2.8)

onde Py é a poténcia do fonte 6tica e 0(k) a fase do k-ésimo simbolo, a qual pode ser mapeada
como apresentado na Tabela 2.1 e Figura 2.6.

Como se pode constatar na equacao 2.8 a poténcia dos simbolos QPSK é constante, sendo
a informacao codificada apenas na fase dos mesmos. Alternativamente, a informagcao pode ser
transportada nao nos proprios simbolos, mas sim nas transigoes entre eles. Neste caso, a fase
absoluta do simbolo a transmitir () é determinada pela diferenca de fase desejada (04;r) e
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Tabela 2.1: Mapeamento QPSK com codificacao de Gray.

Informagao | 00 10 11 01
Simbolo 1 2 3 4
Fase(0) 0 5 T -5

Figura 2.6: Constelagdo QPSK.

pela fase do simbolo previamente transmitido (0;—1), sendo 0 = 01 + 04;5. Os formatos
que recorrem a esta abordagem sao formatos que recorrem a modulacao diferencial. Estes sao
utilizados para permitir descodificacao diferencial e assim resolver problemas de ambiguidade
de fase, resultantes, por exemplo, da falta de sincronismo entre os lasers do transmissor e do
recetor, ou de rotacoes sofridas pela constelacao ao longo da propagacao.

2.2.3 Modelo do Transmissor Otico

Tendo em conta as técnicas de modulagao Oticas descritas anteriormente, o modelo de
um transmissor 6tico pode ser definido como ilustrado na Figura 2.7. O bloco Data Tx
representa o gerador de dados a transmitir, os quais sao processados no componente DSP.
Neste componente, tendo em conta o formato de modulacao a utilizar, a sequéncia bindria é
paralelizada e sao gerados os respetivos simbolos a transmitir. Apoés formatacao de impulsos
(PS) estes sao convertidos para o dominio analégico recorrendo a DACs. Uma vez que as
DACs podem néao possuir a capacidade de fornecer a tensdo suficiente ao modulador, séo
introduzidos amplificadores. De seguida, a largura de banda é limitada por filtros passa
baixo, de forma a reduzir o ruido na banda desejada. Além disso, estes filtros anulam o
aliasing das DACs e modelam a resposta em frequéncia de todos os componentes desde o
gerador de dados até aos elétrodos do IQM. Por fim, os sinais de drive sao aplicados ao IQM,
que modula o sinal na portadora ética [5, 11, 14, 15].

No caso de ser utilizada PDM, um divisor de polarizacao divide o feixe 6tico do transmissor
em duas componentes com polarizacoes ortogonais. Por sua vez, cada polarizacao é modulada
separadamente num transmissor semelhante ao apresentado na Figura 2.7, e apds combinagao
das duas polarizacoes moduladas, o sinal é transmitido na fibra. Na Figura 2.8 encontra-se
ilustrado o modelo de um transmissor 6tico com multiplexagem na polarizacao.

10 Estudo do Ruido de Fase em Sistemas Oticos Coerentes
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Figura 2.7: Modelo do transmissor 6tico. PS: Pulse Shaper.
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Figura 2.8: Modelo do transmissor ético com multiplexagem na polarizagao. PBS: Polariza-
tion Beam Splitter, PBC: Polarization Beam Combiner.
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2.3 Propagacao na Fibra

Ao longo da sua propagacao na fibra um sinal ético é distorcido tanto por efeitos lineares
como por efeitos nao-lineares. Assim, recorrendo a equacao de Manakov, um sinal 6tico com
duas polarizacOes a propagar-se numa fibra na direcao z pode ser descrito como:

OFE,(z,t j O?E,(z,t 8

N N N L L B LA iy W ey

0By (z,t)  a(z) J O*Ey(z,t) 8y '
az - 2 Ey(z’t) - 5/82(2) 8t2 +]?JEy(Z7t) + 7727

onde E,(z,t) e Ey(z,t) representam o campo elétrico, na posicao z no instante ¢, das pola-
rizagoes X e y, respetivamente. De notar que a equacao 2.9 tem em conta a atenuacgao na fibra,
descrita pelo coeficiente de atenuagao «, os efeitos da dispersao cromética, caraterizados por
B2, e também os efeitos nao-lineares, definidos pelo coeficiente de propagacao nao-linear de
Kerr v. J corresponde a nao linearidade calculada sobre a heterogeneidades das polarizagoes,
definida como J = |E,(z,t)|? + |Ey(2,1)|?, e m1 e n2 representam o rufdo distribuido [16].

Nesta secgao é feita uma breve descricao dos efeitos mais importantes presentes na pro-
pagagao, sendo estes a atenuacao na fibra, a dispersao cromatica, a dispersao dos modos de
polarizacao e as nao-linearidades.

2.3.1 Efeitos Lineares
Atenuacgao

Ao propagar-se ao longo da fibra um sinal 6tico perde alguma da sua poténcia, maiorita-
riamente devido & absor¢ao no material e & difusdo de Rayleigh [3, 5, 11]. Assim, como os
recetores Oticos necessitam de um valor de poténcia minimo para recuperar corretamente o
sinal, a distancia maxima de propagacao sem que ocorra amplificacdo do sinal, bem como o
nimero maximo de divisoes que o sinal ético pode sofrer, encontram-se limitadas pelas perdas
na fibra.

Desprezando os efeitos da dispersao cromatica e das nao linearidades de Kerr presentes
na equagao 2.9 (f2(z) =0 e v = 0), e considerando que a poténcia do sinal langado na fibra
é Pj,, apés este percorrer uma distancia L a sua poténcia é dada por [3]:

Py = Pipe L. (2.10)

onde « é o coeficiente de atenuagao por unidade de comprimento [Np/Km]. Este coeficiente
pode alternativamente ser definido em unidades [dB/Km)], recorrendo para tal a equagao 2.11.

1 Pou
a(dB/Km) = _foz()gm < 5 t> ~ 4.33a. (2.11)

Na Figura 2.9 podem ser observados os diversos mecanismos que provocam atenuacao
numa fibra monomodo padrao. Pode também ser constatado que as perdas na fibra dependem
do comprimento de onda de transmissao, sendo obtido o minimo de atenuacao (aproximada-
mente 0.2 dB) na regiao dos 1550 nm [3, 9].

12 Estudo do Ruido de Fase em Sistemas Oticos Coerentes



2.8. Propagacao na Fibra

100 1 T | i ] T l T i T
50 - -
10 -1
5 _
- Infrared b
E absorption
B S 4
= 1 3 .
@ Rayleigh /
S 0.5~ scattering / =
N . T
ey Ultraviolet ~aa / 1
bsorption T~
0.1 \/i‘ Waveguide 7 =~
0.05 imperfections —
o —~ ..____p_i_l...._/f..___.:
0.01 ] 1 1 : 1 ! L‘\A-_!_
Q0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8

Wavelength (um)

Figura 2.9: Espetro de perdas de uma fibra monomodo padrao [3].

Dispersao Cromatica (CD)

Quando um impulso se propaga num meio dispersivo, como é o caso da fibra ética, as
sua componentes espetrais viajam a velocidades diferentes. Deste modo o impulso sofre um
alargamento temporal, o que pode provocar interferéncia entre simbolos (ISI). Em fibras
multimodo, este alargamento pode ser originado tanto pela dispersao intermodal como pela
CD. J4 em fibras monomodo, uma vez que somente um modo é propagado, apenas a CD é
causadora deste efeito [11, 14].

A CD é composta por dois mecanismos de dispersao: a dispersao do material (D,,) e a
dispersao do guia (D,,), tal como pode ser observado na Figura 2.10(a). O primeiro deve-se ao
facto do indice de refragao do material (silica) variar com a frequéncia. J& o segundo resulta
da variagao da distribuicao de poténcia na fibra com a frequéncia e geometria do guia. Assim,
como a dispersao do guia pode ser controlada por manipulacao dos parametros de construgao
da fibra (raio e indices de refragao), é possivel desenhar fibras de modo a que o zero de
dispersao se situe num determinado comprimento de onda, denominadas fibras de dispersao
deslocada (DSF). E também possivel adequar o guia para que a dispersao cromatica seja
reduzida, e relativamente constante, na gama dos 1300 aos 1600 nm, as denominadas fibras
de dispersao achatada (DFF) [3]. A Figura 2.10(b) ilustra a dependéncia tipica da CD com o
comprimento de onda de transmissao para fibras SSMF, DSF e DFF. Constata-se que, numa
fibra SSMF a dispersao é aproximadamente nula para um comprimento de onda de 1310 nm, e
15-18 ps/(nm.Km) na gama dos 1550 nm [11]. A influéncia da dispersao do guia na dispersao
total da fibra pode ainda ser utilizada para construir as denominadas fibras de compensacao
de dispersao (DCF), que tal como o nome indica sao utilizadas para compensar os efeitos da
dispersao cromética em transmissoes de um unico canal [5]. No entanto, a utilizagao destas
fibras encontra-se limitada pelo aumento dos efeitos nao-lineares e da atenuagdo no sinal
propagante. Alternativamente, em recetores 6ticos coerentes, é possivel compensar os efeitos
da CD digitalmente, recorrendo aos métodos descritos em [17, 18].

Com base na equacao 2.9, considerando o guia linear (v = 0), e desprezando as perdas por
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Figura 2.10: a) Dispersao cromatica total (SSMF), com respetivas contribui¢oes (dispersao
do material D,, e dispersao do guia D,,). b) Dependéncia tipica da CD com o comprimento
de onda de transmissao para SSMF, DSF e DFF [3].

atenuagao (a = 0), é possivel obter uma expressao que descreve o efeito da DC na propagagao
de cada polarizacao:
OFE(z,t j O?E(z,t
( ) — _752(2) (2 )’ (212)
0z 2 ot

na qual [33(z) representa a dispersao da velocidade de grupo (GVD). No entanto, é mais

comum utilizar-se o parametro de dispersao da fibra D dado em unidades [ps/(nm.Km)], o
qual se relaciona com a GVD por:

D) = ~ 25 Bal), (213)

onde ¢ é a velocidade da luz no vazio e A o comprimento de onda do sinal propagante. Assim,
substituindo (2.13) em (2.12) obtém-se:

OE(z,t) DN 8?E(z,t)
0z T dme ot? (2.14)

Aplicando a transformada de Fourier é possivel determinar uma solugao da equagao diferencial
2.14. A solugao no dominio da frequéncia é [17]:

4re

2
G(z,w) = exp <—jD)\ Zw2> , (2.15)

onde z é a distancia de propagagao, D o parametro de dispersao [ps/nm.km] e w a frequéncia
angular. Na equagao 2.15 a dispersao cromatica manifesta-se como um desvio de fase, e por-
tanto, pode ser compensada digitalmente aplicando um filtro passa-tudo cuja funcao trans-
feréncia é dada por 1/G(z,w) [17].

14 Estudo do Ruido de Fase em Sistemas Oticos Coerentes
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Dispersao dos Modos de Polarizagao (PMD)

Uma fibra em que apenas o modo fundamental pode ser propagado é denominada como
fibra monomodo. No entanto, esta notagao é imprecisa, uma vez sao possiveis duas solugoes
linearmente independentes para a equacao de propagacao, que correspondem ao modo funda-
mental. Estas duas solugoes, que sao ortogonalmente polarizadas, sao denominadas estados
principais da polarizagao (PSP) [5]. Numa fibra ideal, onde nicleo da fibra 6tica é composto
por uma secgao transversal perfeitamente circular, os dois modos fundamentais ortogonais
viajam & mesma velocidade. No entanto, numa fibra real, assimetrias no guia de onda (bir-
refringéncia), resultantes tanto do processo de fabrico como de perturbagoes externas (como
curvaturas), provocam flutuagoes dos indices de refragdo nos dois estados de polarizagao.
Estas flutuagoes levam a que os PSP se propaguem com velocidades de grupo distintas, e
portanto atingem o recetor em instantes diferentes. A diferenca de tempos de chegada é de-
nominada de atraso diferencial de grupo (DGD), a qual se manifesta como um alargamento
dos pulsos recebidos [11, 19].

Em fibras com birrefringéncia constante (PMF), a diferenga entre os tempos de chegada
dos PSP ¢ dada por:

L L

AT = = L.AB, (2.16)

Vg Vgy

onde L ¢ a distancia de propagacao, vy, € vg4y as velocidades de grupo das polarizagao or-
togonais, e Af a diferenca entre as constantes de propagagao dos dois modos. Por sua vez
esta diferenca é dada por AS = |5, — By = (w/c)An, onde An representa a diferenga dos
indices de refracao, c a velocidade da luz e w a frequéncia angular. Por outro lado, quando
a birrefringéncia varia aleatoriamente ao longo da fibra, o modelo analitico da PMD torna-se
bastante complexo devido a sua natureza estatistica. Um modelo mais simples consiste em
dividir a fibra num elevado ntimero de secgoes, nas quais sao consideradas que tanto o grau de
birrefringéncia como a orientagao dos PSP permanecem constantes, variando aleatoriamente
apenas entre secgoes (Figura 2.11) [3, 19, 20, 21]. Com efeito, cada secgao da fibra pode ser
representada através de uma matriz de Jones [3, 11].

Local birefringence axes

BB O®

Different fiber sections

Figura 2.11: Modelo simplificado da PMD [11].

Ainda assim, para uma fibra com comprimento L, o valor médio do DGD pode ser aproximado
por:
(A7) ~ D,VL, (2.17)

onde D, é o parametro da PMD dado em [ps/(v Km)], cujo valor tipico nas fibras atuais é 0.1
ps/v Km [3]. De notar que, devido a dependéncia da DGD com a raiz quadrada da distancia
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percorrida, os efeitos da PMD no alargamento do pulso tornam-se relativamente reduzidos,
em comparacao com os efeitos da GVD.

O método para a compensagao da PMD consiste em aplicar um controlador de polarizagao
para compensar o atraso de grupo diferencial. Estes controladores requerem mecanismos de
realimentacgao, uma vez que os efeitos da PMD sao aleatérios e dependentes do tempo. Como
tal, estes sistemas de compensacgao tornam-se caros e complexos. Ja em recetores coerentes,
a PMD pode ser compensada por os filtros adaptativos implementados no dominio digital
[17, 20, 22].

2.3.2 Efeitos Nao-Lineares

Efeitos ndo-lineares

— T
_— T
— T
— Ty
N&o-linearidades de Kerr Difusdo estimulada
,./" T i
_— —
_— T / -
P T i "y

Auto-modulacdo de
fase (SPM)

Mistura de quatro
ondas (FWM)

Difusdo estimulada de
Raman (SRS)

Difusdo estimulada de
Brillouin (SBS)

A 4

Modulagdo cruzada
de fase (XPM)

Figura 2.12: Classificacao das nao-linearidades da fibra ética [11].

Os principios de operacao basicos da propagacao o6tica podem ser expostos assumindo
que a fibra 6tica é um meio de propagacao linear. No entanto, este pressuposto apenas é
valido quando as poténcias de transmissao, em fibras monomodo, nao excedem alguns mi-
liwatts. Nos sistemas WDM, a fibra transporta varios comprimentos de onda confinados na
regiao do ntcleo, e sao utilizados lasers semicondutores e amplificadores éticos de elevada
poténcia. Surge assim nestes sistemas uma elevada densidade de poténcia no nicleo da fibra,
tornando-se necessario contabilizar os efeitos nao-lineares da propagacao. Estes efeitos geral-
mente degradam a qualidade da transmissao induzindo perdas no sinal, interferéncia entre ou
inter-canais, alargamento do impulso e jitter. Ainda assim, os efeitos nao-lineares podem ser
vantajosos em determinadas situacoes, tais como amplificacao e conversao de comprimentos
de onda. No entanto, neste capitulo, sao apenas considerados os efeitos limitativos a trans-
missao. Estes efeitos podem ser agrupados em duas categorias principais: os relacionados
com a variacao do indice de refracao da fibra (efeito de Kerr) e aqueles associados a difusao
estimulada, como ilustrado na Figura 2.12 [3, 9, 11, 23].

Como referido, as nao-linearidades de Kerr resultam da variacao do indice de refragao da
fibra com a poténcia do sinal. Estas podem ser divididas em trés efeitos: auto-modulagao
de fase (SPM), modulagao de fase cruzada (XPM) e mistura de quatro ondas (FWM). O
efeito da SPM manifesta-se na variacao da fase do sinal ao longo da propagagao, provocada
pela variacao de poténcia do préprio sinal. Deste modo, este fenémeno é mais prenunciado
quando é aplicada modulacao em amplitude ou quando os impulsos sao formatados com o
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cédigo RZ, provocando modificac¢oes no espectro dos sinais [3, 14]. A dependéncia do indice de
refracdo com a poténcia do sinal 6tico pode também provocar um outro fenémeno nao-linear
denominado XPM. Este efeito é semelhante ao SPM, no entanto ocorre quando dois ou mais
canais Oticos sao transmitidos em simultaneo, recorrendo a multiplexagem no comprimento
de onda (WDM). Nestes sistemas, as variagoes de fase nao-lineares sofridas por um canal nao
dependem apenas da variacao de poténcia do proprio canal, mas também da interacao entre
as poténcias dos vérios canais propagantes [3, 11]. Um outro efeito nao-linear originado pela
propagacao de varios canais em simultaneo na fibra é o FWM, o qual resulta do batimento
entre canais. Considerando a propagacao simultanea de trés campos 6ticos com frequéncias
w1, ws e ws o efeito FWM gera uma quarta frequéncia wy que se relaciona com as demais
por, wg = w1 + wa—ws [3, 5, 11]. Quando o espacamento entre canais é bastante reduzido e
constante, as componentes de frequéncia resultantes do FWM podem coincidir com outros
canais propagantes. Assim, este fenémeno apresenta-se especialmente prejudicial em sistemas
UD-WDM [23].

O impacto de cada uma das nao-linearidades de Kerr referidas anteriormente encontra-se
significativamente dependente das taxas de transmissao aplicadas. Assim, os efeitos entre
canais (XPM e FWM) s@o mais relevantes a taxas de transmissao abaixo de 10 Gbit/s/canal,
enquanto que uma maior influéncia dos efeitos inter-canal (SPM) é observada para ritmos
acima deste valor. O impacto das nao linearidades depende ainda do valor de dispersao da
fibra, sendo que os efeitos entre canais tém um maior peso em fibras com baixa dispersao
(|ID] < 10 ps(nm.Km)) [9].

J& os efeitos da difusao estimulada resultam da interacao entre a luz e os materiais, os
quais podem ser separados em dois tipos: difusdo estimulada de Brillouin (SBS) e difusao
estimulada de Raman (SRS). De notar que estes efeitos nao sao tidos em conta na equagao da
propagacao apresentada na seccao 2.3, no entanto produzem uma atenuagao na intensidade
no sinal propagante.

O processo fisico por detras da difusao de Brillouin relaciona-se com a tendéncia de com-
pressdo que os materiais apresentam na presenca de um campo elétrico [3]. Este processo
ocorre quando um campo elétrico interage com as ondas acusticas da fibra e produz um es-
palhamento da poténcia do sinal. O SBS gera uma onda ética que se propaga com direcao
contraria e frequéncia reduzida em cerca de 10 GHz, face ao sinal co-propagante. O seu efeito
torna-se relevante quando a poténcia dtica excede alguns miliwatts, em fibras SMF, numa
largura de banda de 100 MHz. J4 a SRS resulta da interagao entre entre a luz e as vibracoes
das moléculas de silica. Este fenémeno ocorre para poténcias do sinal 6tico maiores do que
500 mW causando uma transferéncia de energia para outras frequéncias [5, 11].

2.4 Recetores

A fungao de um recetor ético consiste na conversao do sinal ético proveniente da fibra
para o dominio elétrico, de modo a que a informagao transmitida seja recuperada. Visando
o estudo dos recetores éticos coerentes, esta secgao inicia-se com a apresentacao do principio
de operacao da detecdo coerente. Seguidamente sao analisadas algumas arquiteturas dos
recetores existentes, e por fim sao apresentados dois modelos de recetores coerentes, um com
diversidade de fase e outro com diversidade de fase e polarizagao.
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2.4.1 Principio da Detegao Coerente
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Figura 2.13: Principio da detecao coerente.

O principio fundamental da detecao coerente consiste em combinar o sinal ético recebido
com o campo Gtico do LO, antes de ser efetuada a fotodetecao (Figura 2.13). Para uma
prépria compreensao do conceito, torna-se necessario introduzir os componentes acoplador 3
dB e fotodetetor balanceado (BPD). O primeiro é obtido por fusao de duas fibras, e a sua
fungao é dividir a poténcia dos sinais de entrada entrada (Fj,, e Eiy,) de igual forma pelas
saidas (Eou; € Eout,). O acoplador 3dB pode ser expresso em notacao matricial como:

Bl 2 L1 4] [E] .
Eoutg \/i Jg 1 Ez'nz

Ja os fotodetetores sao utilizados para fazer a conversao épto-elétrica, transformando a
poténcia do sinal 6tico em corrente. O recurso a dois fotodetetores inversamente polarizados

(fotodetetor balanceado) duplica a poténcia recebida e permite cancelar o ruido de intensidade
do LO [10]. A corrente gerada & saida do BPD é dada por [5]:

Lout(t) = R.By (£).E(t) — R.Es(t).EL(t), (2.19)

onde F; e E5 sao os campos elétricos dos sinais oticos do braco superior e inferior do BPD,

e R a responsividade dos fotodiodos [A/W].

O campo 6tico do sinal modulado pode ser descrito por:
Ey(t) = /Py.e?WstH0s) g (4).e79®) £30ns(0) ¢ (2.20)
e o campo do LO CW por:

ELo(t) = \/PLo.ej(wLot+9LO).ej0"LO(t).eLo, (2.21)

onde Ps e Pro representam as poténcias CW, ws e wro as frequéncias angulares, 65 e 010
as fases iniciais, 0,,(t) e 0, ,(t) o ruido de fase, a(t) e 0(t) a magnitude e fase do simbolo
transmitido e eg e epp 0s versores de polarizagao do sinal modulado e do LO. Assim, assumindo
que o sinal e o LO estdo co-polarizados, apds combinag¢ao no acoplador 3dB sao gerados os
campos:

Eq(t) = 12(E5 +3jEro), (2.22)

Ey(t) = \}i(jEs + Ero). (2.23)
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Deste modo, as fotocorrentes resultantes nos bragos superior e inferior do BPD sao:

1 ) . £ -
Ii(t)==zR.(Es+ jEr0).(Es+ jEro)" + Tsh,

2
1 1
= §RPS.(Z2(75) + §RPLO + isn, + R/ PsPro.a(t).esepo.sin[Awt + 0,,(t) + 0o + 6(t)],

(2.24)

1 . ) . .
L(t) = §R-(JE3 + Er0).(JEs + ErLo)* + ish,

1 1
= _RP,.a*(t) + 3 PLO + ishy — Ry\/PsPro.a(t).esepo.sin[Awt + 0,,(t) + 0 + 6(1)],

2
(2.25)
onde igp, € igp, representam as fotocorrentes do ruido balistico dos fotodetetores. O desvio

da frequéncia angular Aw, o ruido de fase dos lasers total 6,,(t) e o desvio de fase inicial 6
sao dados por:

Aw =ws —wro, On(t) =0, (t) —0,,,(), 6o=0s—0L0. (2.26)

Durante o processo de detegao balanceada, os primeiros e segundos termos de (2.24) e
(2.25), que representam as poténcias do LO e do sinal diretamente detetadas, anulam-se, e
apenas os termos da combinacao que contém todos os parametros dos campos sobrepostos
permanecem (equagao 2.27).

I(t) = Ii(t) — Ix(¢)
= 2R/ P;Pro.a(t).esero. sin[Awt + 0,,(t) + 0o + 0(t)] + isn,
Na equagao 2.27, i, representa a fotocorrente do ruido balistico apds detecao balanceada,

dada por isp, = isp, — ish, [0]. De notar que a variancia do ruido de fase total (6, (t)) num
intervalo de tempo 7, Af,(t) = 0,(t) — 0,(t — 7), é dada por:

(2.27)

Uign = 2w Avs|T| + 2w Avo|T] (2.28)
=2 Aveyf|T], ’

onde Av,rs é a largura de linha de batimento, dada pela soma das larguras de linha do laser
do transmissor, Avg, e do LO, Avro. O ruido de fase do laser encontra-se caraterizado mais
detalhadamente na seccao 2.5.

2.4.2 Recetores Homodinos e Heterodinos

Uma vez que em (2.27) Aw representa a frequéncia intermédia do sinal detetado, dois
principios de detecao coerente podem ser distinguidos: detecao heterodina e detecao homo-
dina. Se a frequéncia do LO é diferente da frequéncia da portadora recebida (Aw # 0), o
recetor é denominado heterodino. Nestes recetores a informacao do sinal 6tico é convertida
para o dominio elétrico a uma frequéncia intermédia (IF), igual & diferenca de frequéncia entre
o sinal modulado e o LO. Este principio de detecao tem a desvantagem de requerer pelo menos
o dobro da largura de banda da requerida na detecao homodina, para se evitarem distorgoes
causadas por sobreposicao dos lobos laterais do espectro. Por outro lado, se o LO e o sinal
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recebido tiverem a mesma frequéncia (Aw = 0), o recetor é denominado homodino, e o sinal
elétrico resultante do PD é obtido em banda base. Assim, de modo a que os simbolos sejam
detetados corretamente, este principio de detecao requer sincronizacao de fase e frequéncia
da portadora. Adicionalmente, o recetor homodino apenas permite recuperar a componente
do sinal em fase relativamente ao LO [5, 10].

Para colmatar este problema do recetor homodino surge o recetor com diversidade de fase,
o qual é apresentado na secc¢ao seguinte.

2.4.3 Recetores com Diversidade de Fase

E, (1) 1)
E0— & - [ B0 (T80
Hybrid |_
E () E, (1) 140)
*fo E,(?) 2 BPD

Figura 2.14: Frontend 6tico com diversidade de fase.

Nos recetores com diversidade de fase, o sinal ético transmitido e o LO s@o combinados
num componente denominado acoplador hibrido 90° 2 para 4. Recorrendo a este componente
e a dois fotodetetores balanceados torna-se possivel recuperar as componentes em fase e
quadratura do sinal modulado (Figura 2.14) [5, 24]. Os campos elétricos resultantes da
combinacao entre os sinais Es e Ero sao dados por [24]:

Ex(t) L1 Es(t) + Ero(t)

By(t)| _ 1|1 [Es(t)}zl Es(t) + jEro(t) (2.29)
Es(t)| 2|1 —1| [Ero(t)] 2| Es(t)—Ero(t) |’ '
Ey(t) L —j Es(t) — jELo(t)

Seguidamente, detetando os sinais E1 e F3 no BPD superior, e E5 e E4 no inferior, obtém-se
as fotocorrentes:

I;(t) = R.E((t).E}(t) — R.B5(t).E(t)

= R\/PsPro.a(t).esero. cos[Awt + 0, (t) + 0o + 0()] + ish, (2.30)
Io(t) = R.Es(t).E3(t) — R.E4(t).Ef(t) s

= R\/PsPro.a(t).esepo-sin[Awt + 0, (t) + 0o + 0(t)] + isng,

onde igp, €@ shg SA0 08 ruidos balisticos das fotocorrentes nos bracos em fase e em quadratura,
respetivamente. Como no recetor com diversidade de fase as componentes em fase e qua-
dratura do sinal modulado sao obtidas separadamente, este apresenta-se bastante qualificado
para detetar sinais éticos modulados com formatos multinivel. Além disso, as componentes
em fase e quadratura podem ser amostradas, e processadas digitalmente para implementar
equalizacao do canal, e estimagao e recuperagao do ruido de fase dos lasers [24].
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2.4.4 Recetores com Diversidades de Fase e Polarizagao

Nos recetores até agora apresentados, é assumido que a polarizacao do sinal modulado se
encontra alinhada com a do LO. No entanto, tal ndo se verifica nos sistemas praticos, devido
a algumas das caracteristicas da fibra estudadas na seccao 2.3. Esta falta de alinhamento nas
polarizagbes apresenta-se como um dos maiores obstaculos a aplicagao dos recetores coerentes.
No limite, pode mesmo conduzir a total perda da informagao, situacao que verifica quando
a polarizacao do sinal de informacao é ortogonal & do LO. Torna-se assim necessario aplicar
um recetor com diversidade de polarizacao, o qual é ilustrado na Figura 2.15. Este recetor
pode ser obtido recorrendo a dois PBS e duplicando o frontend 6tico apresentado na secgao
anterior. Deste modo, em cada acoplador hibrido 90°, sdo combinadas as componentes com
a mesma polarizagao dos sinais Fs e Ero, o que permite apds fotodetecao recuperar as com-
ponentes em fase e em quadratura dos sinais transportados em cada polarizacao. Recorrendo
a estes recetores, é assim possivel aumentar a eficiéncia espetral uma vez suportam PDM, e
simultaneamente compensar os efeitos da PMD no dominio digital. [5, 14].

Ix(7)
E. (7) — Frontend ético =
PBS com diversidade
T de fase IQX(,t)
> L Iiy(®)
E () Frontend dtico [~
PBS T com diversidade X0,
| de fase _IQ>

V.4
e

Figura 2.15: Frontend &tico com diversidade de fase e polarizagao.

2.4.5 Modelo do Recetor Otico

Tendo em conta os mecanismos de detegao apresentados anteriormente, o modelo de um
recetor Otico coerente que permite recuperar a informacao modulada em amplitude, fase
e frequéncia, pode ser definido como na Figura 2.16. O sinal propagado na fibra otica é
combinado com o oscilador local num acoplador hibrido 90° e detetado por dois fotodetetores
balanceados, sendo obtidas no dominio elétrico as componentes em fase e quadratura do
sinal de informacao. As correntes resultantes da fotodetecdo sao de seguida convertidas em
tensao por um amplificador de transimpedancia, e o sinal resultante é filtrado por filtros passa
baixo, de modo a que da operacao de amostragem nao resulte sobreposicao de componentes
espetrais. Apds conversdo para o dominio digital, os sinais sdo processados no componente
DSP. No primeiro bloco, Timing Recovery é sincronizada a frequéncia de amostragem com a
taxa de simbolo do sinal. Seguidamente, sdo equalizados os efeitos da propagagao (Equalizagao
Eletrénica da Distorgao (EDE)), e é efetuada a recuperagao de fase da portadora (CPR). Por
fim os sinais sao descodificados e é obtida a sequéncia binaria transmitida. De notar que,
como neste recetor nao é obtida informacao relativamente aos estados de polarizacao, nao é
possivel equalizar os efeitos da PMD.

Assim, de modo a se compensarem os efeitos da PMD, ou mesmo para permitir multi-
plexagem de informagao na polarizagao, o recetor deve apresentar o modelo da Figura 2.17.
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Figura 2.16: Modelo do recetor com diversidade de fase.
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Figura 2.17: Modelo do recetor com diversidade de fase e polarizacao.

Neste, dois PBS dividem o sinal recebido e o LO em duas componentes ortogonais. De se-
guida, as componentes segundo um mesmo versor sao individualmente detetadas num recetor
semelhante ao da Figura 2.16. Ja no dominio digital, os efeitos resultantes da CD e PMD
sao equalizados, e sdo aplicados mecanismos de CPR. Por fim, dos simbolos transmitidos em
cada polarizacao sao descodificados, sendo obtidas as sequéncia binarias transmitidas.

2.5 Ruido de Fase

A portadora ideal para um sistema de transmissao ético é um feixe de luz com amplitude
(v Pow), frequéncia (wew) e fase (Bow) constantes. No entanto, na prética, essa portadora
perfeita ndo pode ser gerada, sendo necesséario ter em conta o ruido de fase (6, (t)) e de
amplitude (v/dPcow). Assim, o campo elétrico normalizado da portadora 6tica emitida por
um laser CW pode ser expresso como [5]:

Ecw (t) = /Pow + 0 Pow (t)e? @Wowttlow+oncw (1) ¢ (2.32)

onde eg representa a polarizacao da portadora.

O ruido de fase do laser é causado pela emissao espontanea de fotoes, que nao sao gerados
em fase com os fotoes emitidos de forma estimulada, mas com fase aleatéria. No dominio do
tempo, a evolucao desta fase apresenta-se aleatéria, e pode ser caraterizada por um processo
de Wiener. Deste modo, o ruido de fase presente no k-ésimo simbolo pode ser descrito por
[25, 26, 27]:

k

Onow k] = D vm, (2.33)

k=—o00
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em que v, sdo varidveis gaussianas aleatorias independentes e identicamente distribuidas,
com média nula e variancia:

ol =2mAv|7], (2.34)

v

onde Av representa a largura de linha do laser e 7 o intervalo de observacao [25]. A expressao
da variancia indica que a incerteza de fase aumenta com a largura de linha do laser e com
o intervalo de observacao, podendo o seu produto ser interpretado como uma medida ou
intensidade de ruido de fase.

Em sistemas coerentes, o PN provoca, na constelacao recebida, um afastamento dos
simbolos relativamente & sua posicao de referéncia, tal como pode ser observado na Figura
2.18. A esquerda encontra-se a constelagdo de um sinal transmitido a 100 Gbits/s, em que
a soma da largura de linha dos lasers foi 100 KHz. Ja na constelagao da direita, o sinal foi
transmitido a 1 Gbit/s, apresentando a mesma degradagao da constelagdo para uma soma
de larguras de linha igual a 1 KHz. Este teste, juntamente com a expressao da variancia do
PN, permite concluir que os efeitos do PN sao mais prejudiciais a ritmos de transmissao mais
baixos. No Capitulo 4 sdo abordados mecanismos digitais de estimacao e recuperacao de fase
da portadora, os quais visam anular o efeito do PN.

Constelagdo QPSK recebida @ 100Gbit/s Av =100 KHz Constelagdo QPSK recebida @ 1Gbit/s Av =1 KHz
T T T T T T T T T

Figura 2.18: Constelacao QPSK recebida: a) R=100 Gbit/s Av.fr=100 KHz, b) R=1 Gbit/s
Averp=1 KHz.

Adicionalmente, do possivel desvio de frequéncia entre o LO é o sinal ético recebido,
resulta também um erro de fase nos simbolos recebidos. No entanto, ao contrario do PN, o
desvio de frequéncia causa uma variacao de fase deterministica, que pode ser representada
por A¢p =21 AfTs, onde Af é a diferenca de frequéncia entre os sinais 6ticos e T o periodo
de simbolo.
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Capitulo 3

Next Generation Optical Access

Apesar das condigoes econémicas atuais, é previsto que o triafego nas redes de acesso
continue a aumentar exponencialmente nos préximos anos [28]. Tal deve-se ao facto de nos
encontrarmos cada vez mais dependentes da banda larga, considerada atualmente uma neces-
sidade como agua, eletricidade ou gés. Os utilizadores requerem conectividade em qualquer
lugar e a qualquer hora, tanto para fins profissionais como para particulares, o que tem levado
as redes atuais a atingirem o seu limite de capacidade. Como tal, os operadores sao pressi-
onados a tornar as suas redes mais eficientes, de modo a permitir fornecer aos seus clientes
um maior nimero de servicos a baixos custos.

A aceitagao dos sistemas coerentes como tecnologia promissora para redes de acesso, em
conjunto com o recurso a formatos de modulacao avancgados, torna a abordagem que recorre
a multiplexagem em comprimentos de onda muito préximos ( ultra-dense wavelength-division
multiplexing) um forte candidato para construcao de redes & prova do futuro [29]. Uma
solucao possivel, baseada nas premissas anteriores, foi inicialmente sugerida pela Nokia Sie-
mens Networks, denominada Next Generation Optical Access (NGOA). O NGOA apresenta-se
como uma rede dtica de acesso passiva (PON) capaz de fornecer enormes beneficios em termos
de flexibilidade, escalabilidade e alcance, a baixos custos. As principais caracteristicas deste
sistema sao uma largura de banda simétrica e nao partilhada (1 Gb/s por utilizador), longo
alcance sem amplificacao (=100 Km) e um elevado fator de divisao (até 1000 utilizadores por
fibra) [30].

3.1 Redes Oticas Passivas de Acesso

Ao contrério das redes 6ticas de transporte, que sao usadas para transferir elevadas quan-
tidades de trafego entre fornecedores de servicos, as redes éticas de acesso surgem como uma
interface entre a rede de transporte e o cliente, nas quais a quantidade de trafego transportado
¢é inferior. A rede de acesso é também a parte da rede menos partilhada, tornando-se man-
datéria a utilizacao de tecnologia de baixo custo. A conexao entre o fornecedor de servigos
e o cliente é composta pela Optical Line Terminal (OLT), que é um dispositivo que serve
como endpoint do fornecedor de servigos, pelas Optical Network Units (ONUs), localizadas
nos clientes, e pela propria rede que faz a ligacao entre os dispositivos anteriores, denominada
Optical Distribution Network (ODN) [31].

Devido a maior flexibilidade na adaptacao ao aumento do numero de clientes, uma rede
Gtica de acesso passiva apresenta usualmente uma topologia ponto-para-multiponto (Figura
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Rede de transporte Rede de acesso

N6 Remoto

(Passivo) :

ONU

Figura 3.1: Modelo de rede 6tica de acesso passiva apresentando uma topologia em arvore, e
respetiva ligacao a rede de transporte.

3.1). Nesta topologia, também denominada topologia em arvore, varios utilizadores partilham
um troco da fibra, encontrando-se sempre presente pelo menos um né remoto na ODN. A
funcao destes nos é dividir o sinal 6tico de downstream em réplicas para as ONUs, ou combinar
todos os sinais de upstream provenientes das mesmas, em direcao a OLT. Assim, do ponto de
vista comportamental, a ligagdo de upstream é similar a uma rede ponto-a-ponto [32, 33].
Dada a sua natureza passiva, o balanco de poténcia ética é um fator importante a ter em
conta na projecao destas redes, pois determina quantas ONUs sao suportadas, assim como a
méxima distancia entre a OLT e as ONUs. De facto, existe uma solucao de compromisso entre
o numero de ONUs e o alcance maximo da rede, uma vez que as perdas oticas aumentam com
estes dois fatores [32]. Por outro lado, o facto de serem redes passivas, possibilita a construcao
de redes com custos mais reduzidos, uma vez que nao sao necessarias linhas de alimentacao.

3.2 Arquitetura do NGOA

Com a finalidade de reduzir os custos de implementacao, o NGOA foi projetado para
poder ser implementado nas redes de acesso atuais. Assim, apesar de se tratar de uma rede
WDM, néao sao utilizados filtros Arrayed Waveguide Gratings (AWGs) nos nés remotos, pois
estes necessitam de funcionar em condigoes térmicas estdveis e portanto a sua utilizagao
iria requerer modificagdes nas plantas exteriores onde os sistemas PON sao instalados [30].
Deste modo, divisores passivos (splitters) sao adotados, e portanto todos os comprimentos de
onda de Downstram sao entregues a todas as ONUs. Na Figura 3.2 é apresentada uma rede
UDWDM-PON que apresenta topologia em arvore.

No lado do cliente, cada ONU (Figura 3.3) quando conectada & rede primeiramente sinto-
niza o seu LO para o comprimento de onda do canal downstream contratado. Isto é conseguido
recorrendo a um laser sintonizavel que serve como oscilador para rececao coerente heterodina
com frequéncia intermédia de 1 GHz (A), mas também como fonte de luz para transmissao
de um sinal modulado com o formato DQPSK. Assim, os canais de upstream e downstream
encontram-se emparelhados, sendo que o canal emitido por cada ONU se encontra dessintoni-
zado do canal recebido por +1 GHz (A), tal como demostra o diagrama do espetro presente
na Figura 3.4 [28][30][34].

Recorrendo a processamento digital de sinal (DSP), o recetor é capaz de recuperar a
informacao do canal de downstream mesmo quando a frequéncia do oscilador local tem um
deslocamento de +50 MHz em relagao ao valor correto, o que relaxa as exigéncias da malha
de controlo da frequéncia do oscilador local [28].
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Figura 3.2: Rede de acesso WDM com topologia em &rvore.
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Figura 3.3: Diagrama de blocos da ONU. Adaptado de [30].
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Figura 3.4: Espetro de um OTG.
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A OLT (Figura 3.5) providencia a interface entre a rede de transporte e a rede de acesso.
Nestes equipamentos os canais de downstream sao agrupados em 128 Optical Transceiver
Groups (OTGs), sendo que cada OTG transporta 8 comprimentos de onda com espagamento
muito reduzido (3 e 4 GHz), na banda C. Entre OTGs é deixada uma banda de guarda de 50
GHz que evita a interferéncia entre grupos. Recorrendo a um modulador 1Q e a modulagao
digital em subportadoras é possivel modular a informagao dos 8 canais recorrendo a um tnico
laser. Ja no lado do recetor da OLT, o mesmo laser é utilizado para recegao coerente de
todos os canais de upstream de um OTG em simultdneo. Do batimento entre o sinal 6tico
de upstream e o LO resulta o espectro apresentado na Figura 3.6. Os canais sao de seguida
filtrados por filtros passa banda, e apds serem transferidos para banda base sao processados
por algoritmos DSP com a finalidade de compensar as limitagoes do sistema [28][30][34].

1
r<— Modulador 1Q Mcg)c::iltaa;lao g Data In
 E—

fLo@oLr

Downstream
(OLT->0NU)

E— Oscilador Local
Upstream
(ONU->0LT)

. L—» 1

flo@oLT > » Downconversion Data Out
Coerente -
e Desmodulagdo 8

Figura 3.5: Diagrama de blocos da OLT. Adaptado de [30].

BPFS BPF3 BPF6 BPF2 BPF7 BPF1

Upstream
(ONU->0LT)

Figura 3.6: Espetro recebido na OLT apds batimento com o oscilador local.

3.3 Limitacoes do Sistema

O sinal 6tico que se propaga na fibra estd sujeito tanto a distorcoes lineares como nao-
lineares. No entanto, uma vez que o impacto das distorcoes lineares, como a dispersao
cromética (CD) e dispersao dos modos de polarizacao (PMD), depende da taxa de simbolos
e da distancia de propagacao, num sistema com as caracteristicas do NGOA o seu efeito é
bastante reduzido [28]. Mais concretamente, dado o ritmo de transmissao de cada canal (apds
adigao de algum overhead para corregao de erros) ser 1.244 Gbit/s, e o formato de modulagao
adotado codificar 2 bits por simbolo (622 Mbaud), no NGOA temos vérios canais, cada um
com largura de banda de 1.244 GHz, a propagarem-se ao longo de no maximo 100 Km. Con-
siderando ainda uma fibra monomodo padrao cujo valor tipico de dispersao cromética a 1550
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nm é D=17 ps/(nm.Km) [9], temos um alargamento do pulso dado por:

_ D.LAfX

Cc

At = 16.94ps. (3.1)

Como a duracao de sfimbolo é 1.6ns, a dispersao total representa aproximadamente 1% da
duragao de simbolo, o que torna desprezavel o efeito da CD. Do mesmo modo, de acordo com
[5] e [14], o atraso médio entre os dois estados principais de polariza¢ao numa fibra mono-
modo padrao é Tpgp = 0, 1ps/v Km. Assim, e tendo novamente em conta as especifica¢oes
do NGOA, o atraso diferencial de grupo representa também uma fragdo muito pequena da
duracao de simbolo.

Por outro lado, o transporte em simultaneo de cerca de 1000 canais 6ticos numa tnica fi-
bra, traduz-se numa elevada densidade de poténcia no nicleo da fibra, tornando-se necessario
contabilizar os efeitos nao-lineares da propagacao. No entanto, estes efeitos apenas sao re-
levantes no primeiro troco de fibra, entre a OLT e o primeiro divisor de sinal, uma vez que
apds este o nivel de poténcia do sinal 6tico é relativamente baixo [28]. Ainda assim, devido &
elevada proximidade entre canais, o FWM apresenta-se como o principal fator de degradacao
de desempenho, sendo toda as outra fontes de distor¢oes nao-lineares (SPM, XPM, SRS e
SBS) desprezaveis & poténcia limitada pelo FWM [28].

A aleatoriedade do estado das polarizagoes quando estas atingem o recetor, também afetam
negativamente o sistema. Mesmo quando se faz uso de apenas uma polarizacao, como é o
caso do NGOA, este problema exige a aplicagdo de mecanismos de tracking da polarizagao, de
modo a que o desempenho do recetor seja maximizado. Em [35] é demonstrado um algoritmo
que permite efetuar o tracking da polarizagdo em sistemas coerentes com polarizagao unica.

No entanto, um dos principais fatores de degradacao do desempenho sistema advém da
necessidade de recorrer a componentes de baixo custo. Deste modo, os lasers utilizados tanto
para transmissao, como para detecao coerente, podem apresentar larguras de linha da ordem
dos MHz, o que se traduz numa forte presenca de ruido de fase no sistema. Tal limitacao
representou o motivo para os varios estudos efetuados ao longo desta dissertacao.
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Capitulo 4

Estimacao de Fase da Portadora

4.1 Introducao

Nos sistemas nao coerentes, como modula¢do em intensidade com detegao direta (IM-
DD), dado que o recetor apenas analisa a poténcia do sinal 6tico, a fase da portadora nao
desempenha um papel critico no processo de rececao. No entanto, em sistemas coerentes, parte
da informacao é em geral codificada na fase da portadora, logo, flutuagoes de fase durante
um periodo de simbolo tém uma elevada influéncia na desmodulacdo do sinal. Assim, a
correta recuperacao do sinal de dados exige que o LO e o sinal recebido estejam devidamente
sincronizados em fase. Um dos fatores que mais contribui para a dessincronizacao é o ruido
de fase dos lasers, o qual exige a aplicacao de métodos para estimagao e recuperagao de fase
da portadora [14, 15]

O método classico para sincronizacao da portadora consiste no uso de Phase Locked Loops
(PLLs) [5, 25]. O seu funcionamento baseia-se num estimador de fase que gera um sinal de
erro, que depois de filtrado produz um sinal de controlo para o LO (Figura 4.1) [14, 36].
No entanto, as PLLs apresentam algumas limitagoes. Um dos fatores que mais condiciona a
sua utilizacao é a elevada sensibilidade que apresentam aos atrasos de propagacao na malha.
A ritmos de transmissao elevados, os atrasos permitidos s&o muito reduzidos e requerem
larguras de linha muito restritas. Assim, a implementacdo de PLLs torna-se bastante dificil
especialmente quando sao utilizados formatos de modulacdo de ordem elevada, o que torna
este mecanismo de sincronizac¢ao impraticavel [25].

Sinal dtico Esti N
t .
— . | ToLIMacao » Filtro foop
Conversdo de fase
opto-
elétrica

0]
1

Figura 4.1: Modelo simplificado de uma PLL.

Avangos na tecnologia, nomeadamente na area do processamento digital de sinal (DSP)
de alta velocidade, levaram a uma alteracao do paradigma dos recetores coerentes, onde o lock
do LO recorrendo a PLLs passa a ser substituido por estimagao de fase no dominio digital.
Trabalhos recentes demonstram que a CPR recorrendo a técnicas digitais é mais tolerante ao
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PN do que recetores baseados em PLLs [5, 25]. Deste modo, neste capitulo é efetuado um
estudo de algumas dessas técnicas totalmente digitais.

O capitulo inicia-se com uma descricao do modelo do sistema &tico coerente adotado
para o estudo de técnicas digitais de estimacao e recuperacao de fase da portadora. Sao de
seguida introduzidas duas técnicas distintas e os seus desempenhos sao avaliados computaci-
onalmente. Neste capitulo é ainda abordado o efeito dos saltos de fase (CS) no desempenho
dos sistemas coerentes, e derivada uma expressao que procura fornecer um limite inferior para
a probabilidade de ocorréncia de CS.

4.2 Descricao do Modelo

: il e :
| I [ | L |

i x(t) i i} AN ~ ~ Yk L X,
—> b(t) = ht) (X ) p(t) —7 + )— DSP —H—>
| Il :\ S :
© Transmissor camal Recetor

Figura 4.2: Modelo candénico de um sistema Otico coerente com uma polarizagdo. Adaptado
de [14].

O modelo canénico de um sistema Otico coerente que recorre apenas a uma polarizagao
encontra-se representado na Figura 4.2. No transmissor, representado pela resposta b(t), a
informacao bindria é codificada e modulada numa portadora ética. De seguida é enviada
para o canal de transmissao, cuja resposta impulsional é dada por h(t), que pode incluir os
efeitos da Dispersao Cromadtica (CD), Dispersao dos Modos de Polarizacao (PMD), atenuacao
na fibra e efeitos nio-lineares. A entrada do recetor ¢ adicionado PN (6,,(t)) resultante das
caracteristicas nao ideais dos lasers (largura de linha finita). Apds conversdo do sinal 6tico
para o dominio elétrico, este é filtrado por um filtro com resposta impulsional p(¢), e amostrado
a um ritmo de duas amostras por simbolo, cumprindo assim o critério de Nyquist. Para além
do ruido de fase, adiciona-se também ruido aditivo Gaussiano branco (AWGN), o qual modela
o efeito cumulativo do ruido ASE (Amplified Spontaneous Emission), ruido balistico dos
fotodetetores (Shot Noise), ruido de corrente escura (Dark Noise) e ruido térmico do recetor.
Esta fonte de ruido (ny), encontra-se referida a entrada da DSP. Por fim, as amostras sao
processadas digitalmente onde mecanismos de CPR sao aplicados [14].

Uma vez que unicamente o estudo dos efeitos do PN, bem como de métodos para a sua
estimacao e recuperacao fazem parte do ambito deste capitulo, considera-se aqui que o sinal a
entrada do recuperador de fase (implementado no bloco DSP) apenas se encontra degradado
por PN e AWGN. Assume-se também que que os osciladores do transmissor e recetor se
encontram sincronizados em frequéncia, sendo portanto as variagoes de fase da portadora
unicamente resultantes do PN dos lasers. Assim, o sinal & entrada do circuito de recuperacao
é dado por:

y(k) = z(k).e’®) 1 n(k), (4.1)
onde z(k) é o simbolo transmitido no k-ésimo periodo de simbolo, 6,,(k) o PN, e n(k) é ruido
AWG, com distribuigdo Gaussiana, com valor médio nulo e variancia Ny/2 por dimensao. Ny
representa a densidade espetral de poténcia bilateral do ruido branco.
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4.3 Técnicas para Estimacao de Fase da Portadora

Na Figura 4.2, a multiplicacio do sinal que percorre o canal por /() tem como resultado
uma rotacao dos simbolos. Assim, o processo de CPR consiste em obter ¢(t), uma estimativa
de 6,,(t), que permite efetuar uma rotagao do sinal para a posi¢ao apropriada. A estimativa
pode ser baseada em técnicas que ndo conhecem a priori a informagao transmitida (Non-Data-
Aided) ou em segmentos de informagao conhecidos (Data-Aided). Estas técnicas podem ainda
ser implementadas recorrendo a malhas de realimentacao (feedback), que permitem manter a
constelagao numa posicao fixa através de um sucessivo acompanhamento dos desvios de fase,
ou a caminhos para a frente (feedforward) onde os parametros de recuperagao sao diretamente
extraidos da informagao do sinal recebido e a correcao é efetuada de seguida.

Nas secgoes seguintes sao apresentadas algumas destas técnicas e avaliado o seu desempe-
nho.

4.3.1 Non-Data-Aided

Visando a recuperacao de fase da portadora, varias técnicas Non-Data-Aided (NDA) fo-
ram propostas [25, 37, 38, 39]. O método mais abordado é o de Viterbi & Viterbi (V&V), que
explora a simetria rotacional de uma constelagao M-PSK. Na Figura 4.3 é ilustrado um dia-
grama deste algoritmo, que no caso de uma constelagao QPSK recorre a uma nao linearidade
de quarta ordem para remover a fase proveniente da modulagdo. Seguidamente é calculado
o argumento dos simbolos resultantes da nao linearidade e apds divisao por quatro obtém-se
uma estimativa do PN. O método pode ser descrito matematicamente da seguinte forma,

4 () . eidon(k) 4 oo
oty = L0 _ L) i)

/(p - eIn2m . J40n (k) ,
_ (p-e 64 + m(k)) ~ 0, () + (k)

(4.2)

onde (k) representa a estimativa do PN, p representa um fator de amplitude, e m(k) é uma
soma dos termos indesejados, resultantes da interacao entre o sinal e o ruido AWG.

)"k ‘//7 ™ X k

()' 2(ya — e J

Dy

Figura 4.3: Diagrama de blocos do algoritmo V&V.

De notar que a estimativa do PN se encontra degradada pela componente de fase do
AWGN (n},). Assim, para se precisar a medida, as componentes referidas devem ser isoladas
[5]. Um método para reduzir o efeito do ruido aditivo na estimativa do PN consiste em efetuar
uma média das N estimativas. Esta implementacao é conhecida como block-window filtering
uma vez que a sequéncia de dados a equalizar é processada em blocos de N amostras e filtrada.
Assumindo que a fase da portadora é constante sobre um bloco de amostras, a variancia do
erro da estimativa do PN, devido ao ruido aditivo branco, é assim reduzida por um fator
igual ao comprimento do bloco N. No entanto, o proprio processo de filtragem introduz erros
na estimativa, dado que a fase da portadora na verdade nao é constante devido a largura
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de linha dos lasers finita. Este erro aumenta com o comprimento do bloco N. Assim, estas
duas fontes de erro exigem uma solugdo de compromisso, encontrando-se a melhor solugao
dependente do peso de cada uma [5, 15, 40]. A Figura 4.4 ilustra a divisao da fase do sinal
recebido no estimador em 6, (k), a fase da portadora e n(k)’, a perturbacao de fase induzida
pelo AWGN.

o X
Im4 y =xe%+n, Im
4 4_jag,
, v =xe"% m,
: k .‘ I’}’lk .o
4 ' Sy " ‘_"
T )
’ e . y !
Y%  fon,s
nnk L4 X . ’
] . k . ’
: .~ ——
: 8@—. ‘ “‘ ‘a 4
."‘ ¥ 40, \ka >
> 78 R’
— ' (5]
Re 4o, = 46, +4n,
(a)

(b)

Figura 4.4: Modelo do sinal: a) & entrada do estimador e b) apds ser elevado a quarta ordem
Adaptado de [25].

Pela andlise da equacao 4.2, constata-se que apods a divisao do argumento por quatro o
- T

404

|, uma vez que o intervalo de medida da
operagao Z se encontram na gama |—m,m]. Desta forma, o algoritmo apenas tolera rotagoes
T

de fase de =— em torno da referéncia de fase, o que se traduz na incapacidade de detetar
transicoes entre zonas de decisao.

. f L \ /
Pr J
()

e 2()/4 el

— X

Figura 4.5: Diagrama de blocos do algoritmo V&V com realimentacao.

A limitagao do algoritmo de V&V anteriormente referida pode ser parcialmente resolvida
através da introdugao de uma linha de realimentagao [5]

Nesta adaptacao ao algoritmo o
circuito estimador permanece inalterado, sendo apenas introduzida uma linha de feedback
que realimenta o erro de fase acumulado. Assim, é possivel tolerar desvios de fase de valor
arbitrario, desde que o erro de fase entre dois simbolos consecutivos seja inferior a +£7. Na
Figura 4.5 encontra-se o diagrama representativo do algoritmo de V&V com realimentacao.
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4.3.2 Data-Aided

O desempenho do algoritmo de V&V é susceptivel a erros inerentes ao processo de es-
timagao, sendo a maior fonte de degradacgao representada pela ocorréncia de CS. O uso de
codificagao diferencial permite combater este fenémeno, no entanto introduz penalidades no
desempenho do recetor [41].

Para superar este problema, técnicas de CPR Data-Aided (DA) tém sido alvo de inves-
tigagao [41, 42, 43, 44, 45], as quais fornecem um solugao de compromisso entre tolerancia aos
CS e penalidade OSNR, ajustdvel através da definicdo do overhead. Uma possivel abordagem
a estas técnicas consiste na adigdo de simbolos piloto (PSA) que sao intercalados no tempo
com os simbolos a transmitir. Deste modo, como os simbolos piloto e a carga paga sofrem os
mesmos efeitos ao longo da transmissao, os primeiros permitem determinar nao sé o PN, mas
também o comportamento do canal [42]. Relativamente ao PN, a sua estima¢ao com auxilio
dos simbolos piloto (PSA) permite mitigar o problema da ocorréncia de CS sem recorrer a
codificacao diferencial, uma vez que, como os simbolos pilotos sao conhecidos a priori no
recetor, fornecem uma referéncia absoluta de fase. Uma questao fundamental no desenho de
tais sistemas consiste na selecao do ritmo a que os simbolos piloto sao multiplexados com a
sequéncia de dados, o qual depende da largura de linha da portadora e da relacao sinal ruido
(SNR). A taxa de pilotos deve ser mantida o mais baixa possivel de modo a nao ser adici-
onado demasiado overhead. No entanto, uma taxa de pilotos demasiado baixa pode nao ser
suficiente para seguir os desvios de fase da portadora, comprometendo assim o desempenho
do estimador de fase [41, 42].

De modo a caraterizar-se a sequéncia de simbolos piloto, bem como a sua localizagao na
sequéncia de informacao transmitida, considera-se aqui que o sinal & entrada do estimador de
fase é dado por (4.1). Sendo o ritmo de insercio de simbolos piloto M !, o que significa que
¢ inserido um piloto depois de M — 1 simbolos da sequéncia de dados a transmitir, assume-
se, sem perda de generalidade, que o i-ésimo simbolo piloto encontra-se no instante M.
Portanto, a sequéncia de simbolos piloto é uma sequéncia com um padrao de zeros dada por:

| x(k),k=iM
s ={ o (43)
y]{ TN Jek
()
.
e-J(-)
P T Filtro i
( b— [
\X) Unwrap[£(.)] interpolador P

Figura 4.6: Diagrama de blocos do algoritmo de CPR PSA.

No que diz respeito ao processo de estimacao de fase, a Figura 4.6 representa o diagrama do
algoritmo sugerido em [41]. O processo baseia-se no facto do recetor conhecer a sequéncia de
pilotos transmitida. Assim, multiplicando a sequéncia recebida y(k) pelo complexo conjugado
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da sequéncia de pilotos conhecida p(k) é obtida uma outra sequéncia que se carateriza por:

i :{ ) Lo (k) k =iM (1.4)

0,k # iM,

onde m(k) representa AWGN complexo estatisticamente equivalente a n(k), e 6,(k) o PN.
Uma andlise atenta da equacao 4.4 permite constatar que esta abordagem apenas permite
extrair informagao do erro de fase presente nos simbolos pilotos. Portanto, de modo a ser
produzida uma estimativa para cada um dos restantes simbolos, os argumentos da sequéncia
f (k) sao filtrados por um filtro de interpolagao sub-6timo descrito em [46]. Apds filtragem, a
estimativa do erro de fase é dada por:

(k) = Zunwrap[é( FEM)h(k —iM), (4.5)
(i) = { ﬁ(MN —Jil), i < NM (46)

onde h(7) é o filtro interpolador. Este filtro pode ser constituido por duas médias méveis em
cascata, cada uma com duracdo NM amostras. Assim, o parametro N permite controlar a
dimensao do filtro, e como tal o nimero de pilotos contabilizados na interpolacao de uma
estimativa. A Figura 4.7 apresenta a resposta impulsional do filtro de interpolagado, para
M=32, que permite observar de uma forma mais direta a resposta do filtro na variacao do
parametro N para 2, 4 e 6. Para um dado M, quanto maior o valor de N mais pilotos sao tidos
em conta na computacao de uma estimativa, sendo esta situacao vantajosa quando o ruido
AWG é dominante. J4 quando o PN é dominante, como o erro de fase varia mais rapidamente,
a situacao ideal passa por considerar apenas os pilotos mais préximos do simbolo para o qual
se pretende obter a estimativa, e portanto N deve ser reduzido.

Filtro Sub-Otimo M=32

TN
> B
T

200

Figura 4.7: Resposta impulsional do filtro de interpolacao para M = 32 e N variavel.
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4.4 Resultados da Simulacao

Nesta seccao sao avaliados os desempenhos dos algoritmos de CPR, previamente apresen-
tados. Primeiramente é estudada a técnica NDA na auséncia de ruido AWGN e aplicando
rotacoes de fase constantes a uma constelacao QPSK. De seguida, numa perspetiva mais
realista, os algoritmos sao testados na presenca de AWGN e PN. Seguidamente, de modo a
mitigar a ambiguidade de fase decorrente do processo de estimacao é aplicada codificagao dife-
rencial (DQPSK) e os testes s@o repetidos. Por fim, na secc¢ao 4.4.2 é estudado o desempenho
do algoritmo DA, ao qual se recorre para solucionar o problema dos CS evitando as penalida-
des da codificacao diferencial. As simulagbes numéricas foram realizadas no simulador 6tico
OSIP, o qual é brevemente descrito no Apéndice A.

4.4.1 Técnicas Non-Data-Aided

A Figura 4.8 apresenta dois modelos implementados em ambiente de simulagdo dos al-
goritmos baseados em técnicas NDA. Comparando os diagramas com os apresentados nas
Figuras 4.3 e 4.5 pode ser constatado que agora é feita uma pré-rotacao do sinal de 45 ° antes
de este ser elevado a quarta ordem. Tal rotagao é justificada pelo facto de, no simulador
utilizado (OSIP), os simbolos QPSK assumirem as fases: w/4, 3n/4, —w/4 e —37/4. Assim,
para que a nao linearidade de quarta ordem possa eliminar a fase proveniente da modulacao
QPSK, torna-se estritamente necessario esta pré rotacao.

Vi ~

: @y ~ \J
eJ(nla) N (.)4 N L(.)/4 L e](}

(a) Viterbi & Viterbi sem realimentagcao.

(\, ,/} L I\\X,/'
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(b) Viterbi & Viterbi com realimentacao.

Figura 4.8: Modelos de implementagao dos algoritmos de estimacao e correcao de fase.

Inicialmente foi testado o algoritmo elementar, sendo este o que nao recorre a linha de
realimentagao (Figura 4.8(a)). Com o objetivo de validar o correto funcionamento do estima-
dor de fase, foram introduzidas rotacoes de fase constantes em todos os simbolos. O modelo
do sistema de transmissao considerado pode ser observado na Figura 4.9. O sinal binario
a transmitir apresenta um comprimento de 2'7 bits (PRBS) e simula um sinal modulante a
100 Gbit/s num modulador 1Q utilizando formato QPSK. J& no canal de transmissao (Figura
4.9(b)) os simbolos sofrem uma rotagao de fase constante, sendo seguidamente adquiridos no
recetor coerente homodino (Figura 4.9(c)). No recetor é efetuado o batimento entre o sinal
recebido e o LO num acoplador hibrido 90° 2 para 4, do qual resultam as componentes em
fase e quadratura do sinal. Apds amostragem, é selecionada apenas uma amostra por simbolo
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(Downsampling) para processamento digitalmente no componente DSP, onde o algoritmo de
CPR se encontra implementado. Por fim, as amostras processadas sao descodificadas e é
efetuada uma medida do desempenho do sistema através da contagem do niimero de erros de
bit (BER). De notar que os filtros passa baixo do transmissor e do recetor foram considerados
retangulares, com frequéncia de corte igual & taxa de simbolos (50 GHz).
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Figura 4.9: Modelo do sistema de transmissao implementado no OSIP para teste dos algorit-
mos de CPR.

Foram realizadas rotagoes de fase de £30°, 45° e 60°, podendo os resultados obtidos ser
observados na Figura 4.10. Nesta encontram-se representadas as constelagoes para as varias
rotacoes de fase a entrada e a saida do bloco DSP, ou seja, antes e depois da estimacao e
correcao do erro de fase. Uma vez que apds correcao os simbolos assumem sempre fases
discretas, uma simples analise das constelacoes nao permite detetar a ocorréncia de rotagoes
de simbolos para outros quadrantes que nao o seu original. Como tal, na Tabela 4.1 sao
apresentadas as medidas de BER obtidas para cada um dos testes realizados.

E possivel observar que nos dois primeiros casos (Figura 4.10(a) e 4.10(b)) a constelacdo
é corretamente recuperada e a BER é nula. J& no terceiro caso (Figura 4.10(c))é obtida uma
BER de 0.25. Nesta situagao, como ¢é aplicada uma rotacao de 45 °, os simbolos sao deslocados
para o limiar de decisao entre dois quadrantes. Portanto, aproximadamente metade dos
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DEP nput signal DSP sutpat sl

USP npat signal DEP sutput sgeal

(d) 60°

Figura 4.10: Resultados obtidos para varias rotagoes da constelagao. A esquerda: constelagoes
a entrada do recuperador de fase. A direita: constelactes & saida do recuperador de fase.
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Tabela 4.1: Rotacao da constelagao vs BER.

Angulo de rotacio | BER obtida
30° 0
-30° 0
45° 0.25
60° 0.5

simbolos sao corrigidos para o seu quadrante original, sendo a outra metade deslocada para
o quadrante adjacente. O acontecimento anterior, em conjunto com o facto de ser aplicada
codificagao de Gray, justificam a BER obtida. J4 quando os simbolos sofrem uma rotagao de
60 °, todos sao deslocados para os quadrantes vizinhos, e como tal o processo de estimacao
perde o quadrante de referéncia cometendo erros. Os dois tltimos casos (Figura 4.10(c) e
4.10(d)), permitem constatar a limitagdo do algoritmo referida na secc¢ao 4.3.1. Observa-se
que uma vez que o angulo de rotacao excede o limiar de 45 °, ocorrem CS, sendo os simbolos
rodados erradamente para os quadrantes vizinhos. Este fenémeno conduz a um aumento
abrupto da BER. Para o algoritmo que recorre a uma linha de realimentacao foram realizados
os mesmos testes, tendo sido obtidos iguais resultados, uma vez que, no cendrio em questao
(rotacao constante em todos os simbolos), o facto de se poder fazer o tracking do erro de fase
nao apresenta vantagens.

Para testar as potencialidades do algoritmo Viterbi & Viterbi com realimentagao, este
foi submetido a um novo cendrio de teste. Foram provocadas rotacoes de fase varidaveis no
tempo, em que os saltos do erro de fase entre simbolos vizinhos se encontram contidos no
intervalo de |—m/4, +7/4]. A rotacao de fase aplicada aos primeiros 512 simbolos, bem como
as constelacoes a entrada e a saida da DSP podem ser observadas na Figura 4.11. Nesta,
verifica-se que o algoritmo com realimentacao é capaz de estimar corretamente o erro de fase
e acompanhar as suas variacoes, uma vez que a constelagao foi recuperada com sucesso, € nao
foram obtidos erros de bit. J& no caso do algoritmo sem realimentacao, uma vez que este
computa o erro de fase absoluto em cada amostra, quando a rotacao de fase é, em maédulo,
superior a /4, o algoritmo sem realimentagao perde o seu quadrante de referéncia provocando
erros na estimacao.

Na seccao 2.5 foi mostrado que a variancia do erro de fase da portadora é tanto maior
quanto maior for a largura de linha do laser, e que o PN apresenta uma caracteristica cumu-
lativa. Deste modo, como o modelo com realimentacao se apresenta melhor preparado para
acomodar maiores variacoes absolutas do erro de fase, este sugere um melhor comportamento
quando os lasers apresentam larguras de linha superiores. Na sec¢ao seguinte sao apresenta-
dos testes que visam estimar o desempenho dos algoritmos em fungao da largura de linha dos
lasers, bem como na presenca de ruido AWG.

Analise de desempenho na presenca de ruido branco e modulagao QPSK

Para além da dependéncia do desempenho dos algoritmos CPR com a largura de linha
do laser, a qual condiciona a variacao instantanea de fase da portadora, o ruido branco
desempenha também um papel importante no comportamento dos algoritmos em anélise.
Como referido em 4.3.1, quando o erro de fase de um simbolo individual é obtido, uma fracao
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Erro de fase e estimativas vs. Simbolo
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Figura 4.11: a) Erro de fase aplicado aos primeiros 512 simbolos e respetiva estimativa. b)
Constelagao a entrada e saida do recuperador de fase V&V com realimentacao.

desse erro é causada pelo PN. No entanto existe uma componente resultante do ruido AWG.
Deste modo, para se obter uma correta estimativa do erro de fase causado pelo laser, as
duas componentes devem ser isoladas. Tal pode ser concretizado recorrendo a paralelizagao
e filtragem sobre blocos de N simbolos, como mencionado na seccao 4.3.1

Os modelos de implementagao dos algoritmos apresentados anteriormente (Figura 4.8) sao
aqui modificados de forma a suportarem paralelizagao. Na Figura 4.12 pode ser observado
que agora os dados a processar entram no estimador em blocos de N simbolos. Os N simbolos
pertencentes a um mesmo bloco sao compensados com a mesma estimativa de erro, sendo esse
fator de correcao dado pela média das N estimativas de um bloco. No caso do algoritmo com
realimentagao (Figura 4.12(b)), o valor médio das estimativas acumulado é também utilizado
para efetuar uma pré-compensacao dos simbolos do bloco seguinte.

Com a finalidade de testar o desempenho dos algoritmos na presenca de AWGN dois
cenarios foram analisados. Inicialmente fez-se variar a poténcia do ruido e mediu-se a BER
para varios graus de paralelizagdo (V). Neste primeiro ensaio os lasers do transmissor e
do recetor foram considerados ideais, e como tal nao foi adicionado PN. O sinal binério a
transmitir apresenta um comprimento de 27 bits (PRBS) e simula um sinal modulante a 100
Gbit/s num modulador 1Q, utilizando formato QPSK. O modelo do transmissor e do recetor
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(b) Viterbi & Viterbi com realimentagao.

Figura 4.12: Modelos de implementacao dos algoritmos de CPR recorrendo a paralelizagao.

utilizado sao os mesmos que os utilizadas na secgdo anterior, sendo que a unica diferenga
reside na inclus@o do bloco DSNR (Digital signal to noise ratio) antes do bloco DSP, que tem
como fungao controlar a poténcia do ruido AWG adicionado. As simulacoes foram realizadas
em back-to-back para diversos graus de paralelizagao, podendo os resultados ser observados
na Figura 4.13.

SNR vs BER @ 100Gbit/s QPSK o SNR vs BER @ 100Gbit/s QPSK
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Figura 4.13: SNR vs. BER para varios graus de paralelizagao.

Na Figura 4.13(a) constata-se que os resultados obtidos coincidem com o limite tedrico
QPSK, independentemente do valor do grau de paralelizagao, o que é justificado pela auséncia
de PN. Por outro lado, na Figura 4.13(b), referente ao algoritmo com realimentagao, pode ser
observado que para cada grau de paralelizagao, o algoritmo apresenta um valor de SNR abaixo
do qual diverge, aumentado abruptamente o valor da BER. E ainda possivel constatar que
quanto menor o grau de paralelizagdo, menor a robustez do algoritmo a valores baixos de SNR.
Nos casos em que sao processadas menos amostras em paralelo o ruido branco nao é eliminado
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de forma eficiente da estimativa, e como tal tem uma elevada influéncia prejudicial na linha
de realimentacgao, provocando erros na pré-compensacao das amostras. Este fenémeno conduz
a ocorréncia de CS, o que provoca a perda de referéncia de fase. Este efeito é analisado em
detalhe na seccao seguinte, ”Saltos de Fase”

No segundo teste, para uma SNR, constante de 10 dB, fez-se variar a largura de linha do
laser do recetor e o nimero de amostras processadas em paralelo, e procedeu-se a medigao
da BER. De notar que apenas foi variada a largura de linha do laser no recetor, no entanto
o seu valor representa a soma das larguras de linha dos dois lasers envolvidos no processo
de transmissao e rececao. O teste teve como objetivo determinar a largura de linha maxima
tolerada pelo algoritmo para uma BER de 1073. As simulacdes foram realizadas nos mesmos
moldes das anteriores e os resultados podem ser consultados na Figura 4.14. De salientar que
na figura referida a largura de linha encontra-se normalizada a taxa de simbolos (50 Gbaud).

Largura de linha vs BER @ 100Gbit/s QPSK Largura de linha vs BER @ 100Gbit/s QPSK
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(a) Viterbi & Viterbi sem realimentacao (b) Viterbi & Viterbi com realimentagao

Figura 4.14: Largura de linha vs. BER.

Uma primeira andlise comparativa entre as duas figuras permite constatar que, na sua
generalidade, a vertente do algoritmo com realimentacao permite tolerar larguras de linha
superiores, tal como esperado. Pode ainda ser concluido da andlise da Figura 4.14(b) que,
para a SNR considerada, o filtro que faculta ao algoritmo com realimentacao uma maior
tolerancia ao PN é o filtro de 16 taps. Este permite obter uma BER de 1072 até larguras
de linha de aproximadamente 10 MHz. J4 no algoritmo sem realimentacao (Figura 4.14(a))),
a variagao do grau de paralelizacdo nao transporta variacoes significativas em termos de
largura da linha tolerada. Quando este algoritmo é aplicado, mesmo recorrendo a lasers com
larguras de linha muito reduzidas, apés algum tempo de transmissao o PN provoca saltos
de fase, e todos os simbolos seguintes a esta ocorréncia passam a ser detetados erradamente.
Uma vez que a largura de linha tipica dos lasers atuais se situa na gama de 100 KHz a 10
MHz [12, 39], o algoritmo sem realimentagdo nao se apresenta como uma boa solugdo para
anular os efeitos do PN em qualquer cenario realistico. Como referido anteriormente, neste
segundo teste estamos na presenga de AWGN (SNR=10 dB) e PN. Assim, aumentando o
tamanho do filtro, o algoritmo elimina de forma mais eficaz a influéncia do ruido branco da
estimativa. No entanto perde precisao no acompanhamento da evolucao do PN. E importante
salientar a existéncia de um compromisso na selegao do filtro/grau de paralelizagao, o qual
deve ser ajustado de acordo com as caracteristicas de cada sistema individual. Quando o
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ruido dominante é aquele do tipo AWGN, sao obtidos melhores resultados aplicando filtros
de maiores dimensoes. Por outro lado, quando o PN predomina, filtros de grandes dimensoes
deixam de ser os que produzem melhores resultados e passa a ser vantajoso aplicar filtros mais
curtos, os quais permitem acompanhar com maior precisao as variacoes de fase da portadora.

Contudo, deve ser notado que o algoritmo com realimentacao pode apresentar problemas
de implementacao devido ao atraso provocado na realimentacdo. Caso este seja elevado
o desempenho do compensador pode vir reduzido [5]. Além disso, a implementagao dos
algoritmos em hardware digital pode mesmo forcar o recurso a processamento paralelizado,
dadas as velocidades méximas de operacao dos circuitos digitais.

Saltos de Fase

Na secgao anterior, verificou-se que tanto o PN como erros cometidos na sua estimagao po-
dem causar a ocorréncia de CS. Estes tém um efeito catastréfico no desempenho do sistema
uma vez que todos os simbolos apds a sua ocorréncia sao detetados erradamente. Tipica-
mente, quando é detetada a ocorréncia de um nimero elevado de erros consecutivos o recetor
é reiniciado. No entanto, a perda de sinal durante o espaco de tempo necessario ao seu
restabelecimento pode nao ser aceitdvel [47]. Adicionalmente, mesmo os cédigos FEC mais
avancados apresentam um tolerancia limitada a ocorréncia de erros em rajada.

Assim, a avaliagdo da probabilidade de ocorréncia de CS num sistema &tico coerente
¢é crucial no desenho destes sistemas. De modo a se determinar a probabilidade referida
para um sinal QPSK recorreu-se ao método descrito em [47]. Neste método, baseado em
simulacoes de Monte Carlo, é contabilizado um CS sempre que ocorrem pelo menos 11 erros
de simbolo consecutivos. J4 a recuperacao de um CS é determinada pela rececao correta de
pelo menos 10 simbolos consecutivos. A probabilidade de CS em funcao da largura de linha
do laser para diversos graus de paralelizacao do algoritmo V&V com realimentacao pode ser
observada na Figura 4.15. Uma vez que as simulagoes necesséarias para possibilitar a medig¢ao
de probabilidades abaixo de 107> se tornariam demasiado extensas, na figura podem ainda
ser observadas linhas tendenciais, as quais sao derivadas de [47].

Probabilidade de salto de fase @ 100 Gbit/s QPSK SNR=10 dB Probabilidade de salto de fase @ 100 Gbit/s QPSK SNR=inf dB
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Figura 4.15: Probabilidade de ocorréncia de saltos de fase (V & V com realimentagao).

De acordo com [47], a probabilidade de CS nio deve ser superior a 107, Assim, uma
primeira andlise & Figura 4.15(a) permite concluir que para uma SNR de 10 dB o filtro com
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8 taps é aquele que fornece maior tolerancia aos CS. Quando nao é aplicado paralelismo, ou
mesmo quando o grau deste é baixo, constata-se ainda a existéncia de um limite inferior da
probabilidade para larguras de linha baixas. Tal deve-se a forte presenca de ruido na linha de
realimentacao do estimador, resultante de uma filtragem nao eficaz do ruido branco, a qual
provoca uma pré compensacao imperfeita. Esta afirmacao é corroborada pelos resultados
apresentados na Figura 4.15(b) (SNR infinita (dB)), nos quais é possivel detetar o desapa-
recimento desse limite inferior da probabilidade de ocorréncia de CS para larguras de linha
baixas. Uma andlise atenta as Figuras 4.14(b) e 4.15(a) permite ainda afirmar que a condicao
de manter a probabilidade de ocorréncia de CS suficientemente baixa é mais restringente, no
que diz respeito a largura de linha dos lasers, do que a condi¢ao de manter a BER menor do
que 1073. A largura de linha tolerada para a primeira condicdo vem reduzida em cerca de
uma ordem de grandeza relativamente a segunda.

Devido a complicada interacao entre o ruido e as nao linearidades do algoritmo (4.2), bem
como da presenga de filtragem, torna-se dificil a definicdo de uma expressao tedrica precisa
que forneca a probabilidade de ocorréncia de CS quando é aplicado o mecanismo de CPR
V&V [48]. No entanto, seguidamente é derivada uma expressdo que procura fornecer um
limite inferior para esta probabilidade. Deste modo, é assumido que os erros de fase presentes
nos simbolos recebido sao unicamente resultantes do PN e que nao ¢é aplicado paralelismo na
igualizacao das amostras. Assim, e tendo em conta a caraterizagdo do PN apresentada na
secgao 2.5, a variagao instantanea de fase produzida pelo PN é dada por v,,. Uma vez que
esta é uma varidvel Gaussiana aleatoéria independente e identicamente distribuida com média
nula e variancia Ao? = 2.1.Av.T, a sua funcdo densidade de probabilidade é dada por [49):

( ) 1 *(I*’ﬂéz)Z
p xr) = N 2.0
V2o
e (4.7)
et .62.0‘2 s

V2o

onde m, é a média e o2 a varidncia da varidvel aleatéria. A funcao de distribuicdo cumulativa

de vy, é portanto dada por [49]:

> (4.8)

em que erf é a funcdo de erro definida como er f(x f T et .

Segundo o método de contagem de CS descrlto acuna, para que ocorra um CS é necessério
que o PN seja tal que desloque o simbolo para fora do seu quadrante de origem e que o0s
seguintes 10 erros de fase nao voltem a transladar os simbolos para o seu quadrante original.
E também importante considerar a necessidade de que ao fim dos 11 sfmbolos errados, o
erro de fase volte a ser tal que permita aos simbolos retornarem ao quadrante de origem e
al se mantenham pelo menos 10 simbolos consecutivos. Assim, considerando que a va;ié}rlcia

é tal que a probabilidade da variacao instantdnea de fase se situar no intervalo [—5, 5] é
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aproximadamente 1, tem-se:

Pes = Paai P P, Py
cs — 4'sair do quadrante-{ manter fora do quadrante* voltar ao quadrante:< manter quadrante

—p (Aen(k) > %) -ﬁp (|A9n(k+i)| < %) P (Aen(k +11) < —g) :
i=1

9 - 10 (4.9)
P(|A0p(k+11414)| < — )+ P (Aby(k) < —— |AG,(k+1)| <
1+ 1)+ (anr<5) o (oo <)
9
P (Aen(k +11) > %) : 1:[1P <|A9n(k: 11 +4)| < %) .
De acordo com (4.8) tem-se ainda:
P(AG, < z) = F(x), (4.10)
P(AG, > z)=1- F(x) = P(A§, < —x), (4.11)

P(|A0,| < x) = P(A§, < z) — P(Af, < —x)

(A, <
:;erf<\/$§0—> % <\;§i> (4.12)

P, = 2P (Aen > %)2 P <|A9n\ < %)19. (4.13)

assim, (4.9) pode ser reduzida a:

Por fim, o limite inferior para a probabilidade de CS é dado por:

Py =2 B + %erf (4\};)}2. Berf <4\;§0> - % <4\/7f0>]19. (4.14)

Na Figura 4.16 pode ser observada a curva tedrica da probabilidade de CS (equagao
4.14), bem como os resultados obtidos na simula¢do numérica aplicando o algoritmo de CPR
V&V com realimentacdo. De notar que, de forma a validar a expressao obtida, na simulacao
numérica nao foi adicionado ruido branco as amostras e também nao se recorreu a paralelismo
no processamento das mesmas.

As diferencas observadas entre a aproximagcao tedrica e os resultados obtidos na simulagao
numérica tém origem nas aproximacoes efetuadas na deducgao da expressao 4.14. Estas apro-
ximacao sao de seguida expostas tendo por base a Figura 4.17, na qual se encontram represen-
tados os quadrantes onde um determinado simbolo é detetado erradamente, assumindo que
o seu quadrante de origem é o quadrante 1. Nomeadamente, considerou-se que os simbolos
apenas sao transladados para os quadrantes vizinhos ao de origem (quadrantes 2 e 4), o que
para larguras de linha superiores, devido a maior variancia do PN, pode nao se verificar. Dai o
maior afastamento constatado entre as curvas para larguras de linha normalizadas superiores
a 4.1072. Ainda no seguimento da suposicio que os simbolos apenas podem ser deslocados
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Probabilidade de ocoréncia de salto de fase @ 100 Gbit/s QPSK
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Figura 4.16: Limite inferior da probabilidade de ocorréncia de CS (SNR = inf (dB)).

para um dos dois quadrantes adjacentes ao original, considerou-se que quando um simbolo
se encontra em erro, a probabilidade de os seguintes também estarem errados é dada pela
probabilidade do salto de fase instantaneo os manter no mesmo quadrante errado (quadrante
2 ou 4). No entanto, esta suposigdo nao é totalmente valida uma vez que os simbolos podem
manter o erro deslocando-se para o quadrante vizinho que nao o original (quadrante 3), tor-
nando assim mais dificil a recuperagao de um CS. Este cendario nao foi considerado uma vez
que tornaria bastante complexa a derivacao da expressao 4.14, devido as muiltiplas variantes
que dai seriam geradas para a ocorréncia de erros bem como de recuperacao dos mesmos.
Ainda assim, a expressao 4.14 apresenta-se como uma boa aproximacao inicial para o limite
inferior da probabilidade de ocorréncia de CS.

Correto

Erro 2 s1

Figura 4.17: Tlustracao das zonas de decisao.

Nesta seccao observou-se que os saltos de fase podem reduzir drasticamente o desempenho
dos sistemas éticos coerentes, e como tal os seus efeitos devem ser mitigados ou mesmo
anulados.
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Analise de desempenho na presenca de ruido branco e modulagao DQPSK

Uma primeira abordagem para combater o problema dos saltos de fase consiste na adogao
de codificagao diferencial. Esta codificacao permite evitar a propagacao de erros provocada
por um CS, dado que a referéncia de fase em vez de ser absoluta, é agora o valor de fase do
simbolo anterior. Geralmente é aplicada no recetor descodificacao diferencial 16gica, também
conhecida como descodificacao diferencial coerente, a qual se distingue pelo facto de a des-
codificagao diferencial ser aplicada aos bits, ou seja, apds decisdo. Assim, esta vertente de
descodificacao duplica o nimero de erros de bit face ao valor teérico de um sinal QPSK, uma
vez que aqui um erro na detecao de um simbolo vai produzir duas descodificacoes erradas
[47]. Por outro lado, a detecao diferencial (pré-decisao) de um sinal DQPSK incorre em per-
das adicionais, uma vez que é usada uma referéncia com algum ruido (simbolo anterior) como
base para decisao do simbolo atual [50]. Na Figura 4.18 encontram-se representadas as BER
em funcdo da SNR para modulacdo QPSK e DQPSK, bem como as penalidades induzidas
face ao limite teérico QPSK para uma BER de 1073. O célculo tedrico das taxas de erro pode
ser encontrado no Apéndice B.

< QPSK - Simulacio

DQPSK pés decisdo - Tedrico

DQPSK pds decisdo - Simulacdo

DQPSK pré decisdo - Aproximagdo Tedrica
©  DQPSK pré decisdo - Simulagdo

Figura 4.18: BER vs. SNR para modulacao QPSK e DQPSK.

Visando analisar o desempenho dos algoritmos NDA estudados na presenga de ruido
branco quando modulagao DQPSK é aplicada, estes foram submetidos aos cendrios de teste
abordados na seccdo ”"Andlise de desempenho na presenca de ruido branco e modulacdo
QPSK”. Recorreu-se ao modelo do transmissor e recetor ai apresentados, cujas representacoes
graficas podem ser consultadas na Figura 4.9. Aqui, foi também acrescentado ao recetor o
componente DSNR imediatamente antes do bloco DSP, com o objetivo de controlar a poténcia
do ruido AWG introduzido.

Uma vez que versao mais recente do OSIP nao permite realizar modulagao diferencial,
esta funcionalidade foi acrescentada ao simulador. Foram adicionados ao bloco de codificacao
Coding os formatos de modulagao DQPSK e DBPSK, e ao bloco de descodificagao Decoding
(apds decisao) a capacidade de os descodificar A. De notar portanto que, nesta secgao, é
aplicada descodificacao diferencial 1égica, ou seja, descodificacao diferencial pds-decisao.

Na Figura 4.19 podem ser analisados os resultados obtidos para o primeiro cendrio de
teste. Neste teste, para larguras de linha dos lasers do transmissor e recetor nulas, mediu-se
a BER em funcao da SNR para vérios graus de paralelizacao (V). Pela andlise da figura é
possivel constatar a existéncia da penalidade introduzida pela codificacao diferencial referida
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anteriormente. Mais concretamente, a modulacao DQPSK introduz uma penalidade de apro-
ximadamente 0.5 dB para uma BER de 1073 face & modulacio QPSK. Ainda na mesma figura,
e tal como constatado em ”Andlise de desempenho na presenca de ruido branco e modulacdo
QPSK”, observa-se que os resultados obtidos para o algoritmo V&V sem realimentacao coin-
cidem com o limite teérico do formato de modulagao utilizado, independentemente do grau
de paralelizacdo. Por outro lado, quanto maior a dimensao do filtro/grau de paralelizagao
melhor o desempenho do algoritmo com realimentagao, conduzindo a menores penalidades
face ao limite tedrico da modulacdo DQPSK. A justificacdo é a mesma que a apresentada
na seccao 4.4.1, ou seja, devido as suas caracteristicas estatisticas, a componente do AWGN
presente na estimativa do erro de fase é eliminada de forma mais eficaz por filtros de maiores
dimensoes. Pode ainda ser observado que, ao contrario do que acontece quando é aplicada
modulacdo QPSK (Figura 4.13), o algoritmo com realimentacao nao destabiliza para SNRs
mais baixas. Uma vez que essa destabilizacao é provocada pela perda de referéncia induzida
por uma forte presenca de ruido na linha de realimentacao, o facto de aqui ser utilizada
codificacao diferencial, permite atenuar esse efeito.

SNRvs BER @ 100Gbit/s DQPSK SNR vs BER @ 100Gbit/s DQPSK
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Figura 4.19: SNR vs. BER, para varios graus de paralelizagao.

Seguidamente é analisado o segundo cendario, com o qual se pretende estudar a tolerancia
dos algoritmos a largura de linha dos lasers. Para tal, a SNR nas simulacoes foi considerada
constante e a largura de linha foi variada no intervalo de 500 Hz a 500 MHz. Os testes
foram realizados para uma SNR=10.5 dB, podendo os resultados obtidos ser consultados
na Figura 4.20. Os resultados da Figura 4.20 permitem inferir novamente a existéncia de
maior tolerancia a largura de linha por parte do algoritmo V&V com realimentagdao. O
melhor desempenho deste algoritmo é também obtido quando 16 amostras sao processadas
em paralelo, tolerando larguras de linha até aproximadamente 10 MHz. De notar que ao
contrario do observado quando o formato de modulagao QPSK ¢ aplicado (Figura 4.14(b)),
a BER para larguras de linha superiores a 10 MHz experimenta um aumento gradual, o qual
resulta da capacidade da codificagao diferencial anular os efeitos dos CSs. Ja no caso do
algoritmo sem realimentagao, a gama de larguras de linha toleradas é bastante mais estrita,
sendo o valor méximo tolerado de aproximadamente 5 KHz. De notar que a presenga de
codificagao diferencial permite obter ligeiras melhorias no desempenho deste algoritmo face
aos resultados obtidos para codificagao QPSK.
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Figura 4.20: Largura de linha do laser vs. BER (SNR=10.5dB, DQPSK).

4.4.2 Técnicas Data-Aided

Visando o estudo da técnica para CPR DA apresentada na secgao 4.4.2, apenas o modelo
do transmissor desenhado no OSIP sofreu alteracao face ao utilizado nas simulagoes numéricas
anteriores. A diferenga reside na inclusdao do bloco Pilot Symbols, como pode ser constatado
na Figura 4.21. Este bloco, que permite definir a posicao dos simbolos piloto na sequéncia
de dados a transmitir, foi adicionado a biblioteca do OSIP, podendo a sua descricao mais
pormenorizada ser encontrada no Apéndice A.

No transmissor é sinal bindrio a transmitir apresenta um comprimento de 2'7 bits (PRBS)
e simula um sinal modulante a 100 Gbit/s, utilizando formato QPSK. Apés o mapeamento,
alguns dos simbolos sao definidos como simbolos piloto, e o sinal é modulado por um modula-
dor IQ. No recetor é efetuado o batimento entre o sinal ético recebido e o LO num acoplador
hibrido de 90° 2 para 4, do qual resultam as componentes em fase e em quadratura do sinal.
Apé6s amostragem ¢ selecionada apenas uma amostra por simbolo (Downsampling), sendo
estas de seguida processadas digitalmente no componente DSP, onde o algoritmo de CPR
PSA se encontra implementado. Por fim, apds processamento das amostras e remogao dos
simbolos pilotos da sequéncia recebida, os dados sao descodificadas e é efetuada uma me-
dida do desempenho do sistema através da BER. De notar que as simulacoes numérias foram
realizadas em back-to-back.

ReSample1 Ampiifier2 LPFEN Invertar]
ReaSample X
< Y
PRBSRand1 StoP1 Coding1 FilotSymboils 1
LazarCW1 |Ghod1
PRBS Pilat
Coding y
100101 Symbols i} - — I
ReSampleZ Amplifiert LPFEI2 lverter2

—_— D & {>f

Figura 4.21: Modelo do transmissor implementado no OSIP para teste do algoritmo PSA.
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Dois cenarios foram analisados, com a finalidade de testar o desempenho do algoritmo
PSA. Inicialmente, fez-se variar a poténcia do AWGN e mediu-se a BER para vérios valores
de taxas de pilotos (M ') e do pardmetro do filtro sub-6timo N. Neste primeiro ensaio, os
lasers do transmissor e do recetor foram considerados ideais, como tal nao foi adicionado PN.
Os resultados das simulacGes numéricas podem ser observados na Figura 4.22, na qual se
encontra representada a BER em funcao da SNR para N constante e M varidavel. Observa-se
que as curvas da BER sao aproximadamente iguais para um mesmo N, independentemente
de M. Tal deve-se ao facto de nesta situacao o nimero de pilotos utilizados para efetuar uma
estimativa ser constante. Este é constante pois variando M (para N constante) varia também
a dimensao do filtro, no entanto, a distancia entre pilotos é alterada na mesma proporgao.
Assim, o filtro alcanga sempre o mesmo numero de pilotos. Efetuando agora uma andlise
comparativa entre os graficos para N = 2, N = 4 e N = 6 (Figura 4.22) constata-se que
quanto maior o valor de N mais a BER se aproxima do limite teérico de um sinal QPSK.
A justificagcdo prende-se com o facto de que para N maior mais pilotos sdo tidos em conta
numa estimativa, logo o AWGN presente no sinal é eliminado de forma mais eficiente. Mais
concretamente, sao considerados 3, 5 e 11 pilotos para calcular uma estimativa nos casos de
N =2, N =4e N = 6, respetivamente.

SNR vs BER @ 100Gbit/s QPSK N=2
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Figura 4.22: SNR vs. BER (CPR PSA).
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Figura 4.23: Largura de linha vs. BER (SNR=10dB, CPR PSA).

No segundo teste, agora na presenca uma SNR constante de 10 dB e PN, a influéncia
dos parametros N e M no desempenho do algoritmo foi novamente avaliada. O teste teve
como objetivo determinar a méxima largura de linha tolerada pelo algoritmo PSA em funcao
dos parametros referidos. De notar que o PN foi adicionando apenas por variacao da largura
de linha do laser no recetor, no entanto o seu valor representa a soma das larguras de linha
dos lasers do transmissor e recetor. Na Figura 4.23 podem ser analisados os resultados
obtidos, sendo que em cada grafico o parametro N é mantido constante e é variada a taxa
de pilotos (M ~!). Estes resultados permitem observar novamente que o filtro com N = 6 é,
de entre os avaliados, aquele que apresenta menor penalidade para BER 1073. E também
possivel constatar que, tal como esperado, quanto maior a taxa de pilotos maior também a
tolerancia a largura de linha, uma vez que é efetuado um tracking do PN em intervalos de
tempo mais curtos. Uma andlise atenta aos trés graficos bem como a Figura 4.24(a), permite
ainda observar para um mesmo valor de M, a diminuicao do parametro N provoca um ligeiro
aumento da gama na qual a BER se mantém estdvel. Analisando a Figura 4.24(b), é possivel
constatar que quando o valor de N é menor a estimativa é baseada em menos pilotos, sendo
inclusivamente dado um maior peso aos mesmos. Assim, como para larguras de linha elevadas
a variacao do PN é maior, os pilotos mais afastados do simbolo para o qual se pretende obter
uma, estimativa do PN n&o transportam informacao util & estimativa e, como tal, para que
esta seja mais precisa, nao devem ser considerados.
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Largura de linha normalizada a taxa de simbolos vs BER .
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Figura 4.24: a) Largura de linha vs. BER (PSA) e b) Filtro de interpolacao sub-étimo.

Uma vez que o algoritmo DA PSA surge como alternativa a codificagao diferencial para de
mitigar o efeito dos CS, evitando assim a penalidade induzida pela tltima, a probabilidade de
CS foi também aqui calculada. Os resultados foram obtidos recorrendo ao método apresentado
na seccao 4.4.1 ”Saltos de Fase”, os quais podem ser observados na Figura 4.25. Nesta,
encontra-se representada a probabilidade de CS em fungao da largura de linha para o algoritmo
PSA para N = 2, N = 6 e M variavel. Na secgao 4.4.1 ”Saltos de Fase”foi referido que
quando é detetada a ocorréncia de um numero elevado de erros consecutivos, os quais podem
ser originados por um CS, o recetor é usualmente reiniciado, de modo a ser restabelecida a
referéncia de fase. No caso do algoritmo PSA os simbolos pilotos tém um papel similar ao
reiniciar do recetor, os quais fornecem referéncias de fase periédicas. Assim, os resultados
da Figura 4.25 encontram-se de acordo com o esperado uma vez que é obtida uma menor
probabilidade de CS quando o ritmo de pilotos é maior. Comparando agora as Figuras
4.25(a) e 4.25(b) constata-se que, para um mesmo M, quanto maior N, maior também a
probabilidade de CS. Tal é verificado pois, tal como referido anteriormente, para [N maior sao
considerados mais pilotos por estimativa, o que a torna menos precisa para larguras de linha
elevadas, dada a rapida variacao do PN.
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Figura 4.25: Probabilidade de CS para CPR PSA.
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Em suma, tal como nos algoritmos NDA estudados em 4.4.1, verifica-se também neste
(DA) a existéncia de uma solugao de compromisso entre tolerancia ao ruido branco e ruido de
fase. Assim, de modo a se minimizar a ocorréncia de saltos de fase e aumentar a tolerancia
a largura de linha, o filtro interpolador deve ser desenhado de forma a que a estimativa
seja baseada num menor nimero de pilotos (aqueles mais préximos do simbolo a estimar).
Por outro lado, é conseguida uma maior tolerancia ao efeito do AWGN numa estimativa
aumentando o nimero de pilotos que a originam. A selecao cuidada de uma taxa de piloto
apresenta-se também fundamental, sendo melhorado o desempenho do algoritmo face ao PN
quando as taxas sao superiores. No entanto deve ser tido em conta que a inclusao de simbolos
piloto representa um overhead na sequéncia de dados transmitir.

4.5 Conclusoes

Relativamente aos algoritmos NDA abordados, uma andlise geral dos resultados obtidos
permite concluir que o algoritmo V&V sem realimentacdo ndo é uma solugdo vidvel para
anular os efeitos do PN. Por outro lado, o algoritmo V&V com realimentacao, apesar de
mais complexo, ostenta um desempenho consideravelmente melhor, apresentando-se como
uma possivel solugao a aplicar num cenario real. Os testes realizados demonstram ainda que
o grau de paralelizacao deste algoritmo deve ser tanto menor quanto maior a largura de linha
dos lasers, de modo a que o estimador acompanhe mais rapidamente as variagoes do PN
(Figura 4.26). No entanto, este grau de paralelizagdo nao pode ser demasiado reduzido, para
possibilitar a eliminagdo da componente do ruido AWG presente na estimativa da fase.

Verificou-se ainda que quando é aplicada modulacao QPSK e CPR V&V, tanto o PN
como erros cometidos na sua estimagao podem causar CS. Os resultados obtidos indicam que
para se manter a probabilidade de ocorréncia de CS reduzida, a soma da largura de linha dos
laser do transmissor e do recetor deve ser aproximadamente uma ordem de grandeza inferior
A exigida para manter a BER abaixo de 1073 (SNR=10 dB). Assim, foram estudadas duas
alternativas para anular os efeitos dos CS: a utilizagdo de codificacao diferencial e o recurso
a simbolos piloto para se obterem referéncias de fase periddicas.

A codificacao diferencial (DQPSK) introduz uma penalidade de 0.5 dB face ao limite
tedérico de um sinal QPSK. No entanto, mostrou-se capaz de eliminar o efeito dos CS efi-
cazmente. Ainda assim, a comparagao entre os resultados obtidos com e sem codificacao
diferencial e CPR V&V com realimentacao, permite concluir que a andlise de desempenho do
algoritmo pode ser feita separadamente da andlise do desempenho da codificagao. Isto é, é
obtida aproximadamente a mesma tolerancia maxima a largura de linha dos lasers (Av=10
MHz para BER inferior 10~3), independentemente da codificacio ser ou nao diferencial. Por
outro lado, fora da gama de tolerancia considerada (BER superior a 1073), a inclusio de um
formato de modulagao diferencial torna-se vantajosa, obtendo-se um aumento menos abrupto
da BER com a largura de linha. De facto, os ganhos resultam da referida capacidade deste
formato anular os efeitos dos CS, eliminado assim o aparecimento de erros em rajada quando
a largura de linha dos lasers atinge um determinado limiar.

Para se evitar a penalidade da codificacao diferencial, sugeriu-se o algoritmo de CPR PSA.
Este mostrou-se capaz de tolerar aproximadamente as mesmas larguras de linha para uma
BER de 1072 (N=6, M=32). As tolerancias podem ainda ser aumentadas recorrendo a ritmos
de pilotos maiores. No entanto, o overhead introduzido torna-se demasiado elevado. Ja fora da
gama de tolerancia, a BER apresenta um aumento gradual com o aumento a largura de linha,
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que traduz a capacidade do algoritmo reduzir os efeitos dos CS. Comparativamente ao cenario
QPSK com CPR V&V com realimentacido, a estimacao de fase da portadora recorrendo a
stmbolos piloto, permite reduzir a probabilidade de ocorréncia de CS. No entanto, estes nao
sao anulados completamente, como verificado aquando da utilizacao de codificacao diferencial.

Em suma, quando a largura de linha dos lasers é suficientemente grande para fazer com
que a probabilidade de ocorréncia de CS se torne demasiado elevada, a codificacao diferencial
deve ser aplicada.
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Figura 4.26: N° 6ptimo de taps do algoritmo V&V com realimentacao (QPSK e DQPSK).
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Capitulo 5

Estudo do cenario NGOA

Neste capitulo é efetuado o estudo dos efeitos do PN no cenario descrito no Capitulo 3.
Para o efeito, primeiramente é realizada uma validacao do setup implementado no OSIP, de
modo a assegurar que este se encontra de acordo com as especificacoes do NGOA descritas
na secgao 3.2. De seguida, os sinais sao degradados com PN e AWGN, e os algoritmos CPR
estudados em 4.3 sdo adicionados ao recetor.

5.1 Simulacao do NGOA no OSIP

O sistema 6tico apresentado na Figura 5.1 foi criado recorrendo ao OSIP. Na parte do
transmissor da OLT, considerou-se que esta fornece 5 canais de downstream a 1.244 Gbit/s,
com a possibilidade de escolha entre modulacao QPSK ou DQPSK. A simulagao de apenas 5
dos 8 canais fornecidos por cada OTG prende-se com a necessidade de poupanca de recursos
computacionais. No entanto, este ntimero apresenta-se suficiente para o estudo em questao.
Ap6s codificacdo, os canais sao filtrados por um filtro digital com a resposta da raiz quadrada
de um cosseno elevado (RCF) com largura de banda 1.244 Gbit/s, sendo de seguida converti-
dos para uma frequéncia intermédia (IF') recorrendo a modulagao digital de subportadoras e
um modulador I1Q. O esquema adotado para modular os canais para uma IF permite modular
até N canais recorrendo a apenas IN/2 osciladores digitais e um laser (OLT LO), tal como
demonstrado em (5.1) [51]. Neste caso, sao moduladas 5 portadoras recorrendo a apenas trés
osciladores digitais e um laser:

Yent = Tep1 [Sin(2 firt) + j cos(2r firt)|e?>™Irot
Yeha = Tena[SIN(27 fiot) + j cos(2m fit)]e2™r0t,
Yeh3 = Tepa[sin(2m fist) + j cos(2r figt)]ed 2Lt (5.1)
Yeha = Tena|cos(2m fizt) + j sin(2r fist)]el2™/rot,

[cos( ) ( )]

Yehs = Tehs|cos(27 fiot) + 7 sin(2mw fiot ei?rfrot,

Na equacao 5.1 Tent, Teh2, Teh3, Teha € Teps representam a informacgao dos canais apds
codificacao e filtragem passa baixo, f;1, fi2 e fis a frequéncia dos osciladores digitais e fro a

frequéncia do laser local. Apos simplificacao da expressao 5.1, os canais portados na frequéncia
sao representados por (5.2). A andlise atenta da equacao referida permite verificar a necessi-
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Figura 5.1: Rede dtica desenhada no OSIP.
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5.1. Simulacdo do NGOA no OSIP

dade de uma pré-rotagao de fase de —90° nos canais 1, 2 e 3:

Yehl = jl‘chlej27r(fLO—fﬂt)’

Ych2 = jxch2€j2ﬂ(fLo_fi2t)a

Yeh3 = jxch?)e
)2 i3t
Ycha = xch4ej m(fLotfia )7

jQW(fLO_fiSt)’ (5.2)

Yehs = xch5€j2ﬂ(fLo+f¢2t)‘

Para que os canais de downstream gerados pela OLT se encontrem de acordo com a grelha
apresentada na Figura 3.4, as frequéncias dos osciladores digitais, f;1, fio e fi3, foram 8 GHz,
5GHz e 2 GHz, respetivamente. Portanto, uma vez que a fro foi também considerada 193.5
THz, ap6s modulacao os canais éticos encontram-se centrados nas frequéncias:

o foui = 193.492THz,

fona = 193.495T H 2,

fons = 193.498T H 2,

fona = 193.502T H 2,

fons = 193.505T H 2.

Na ODN considerou-se que os sinais se propagam por dois divisores passivos 1:32 e 60
Km de SSMF (D = 17ps/(nm.Km) e a = 0.22dB/Km). Assim, a propagacao incorre numa
perda de aproximadamente 43 dB (30 dB dos divisores + 13 dB de atenuagao na fibra). De
notar que nao foram tidos em conta os efeitos nao-lineares da propagacao na fibra, uma vez
que o estudo destes nao se encontra no ambito deste capitulo. O espectro recebido nas ONUs
pode ser analisado na Figura 5.2 (OSNR = 10 dB), onde se observa que a posigao dos canais
de downstream se encontra de acordo com o apresentado na Figura 3.4. De notar que as
frequéncias apresentadas na figura sao relativas a frequéncia do LO da OLT.

Espeto Recebido nas ONUs

B0f--- - - I

do
o

Magnitude [dBm]
3 & o
g 7B B

=1
&

=

Frequéncia Relativa (GHz)
Frequéncia Central 193.5 THz

Figura 5.2: Espetro recebido nas ONUs (canais de downstream).
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Relativamente a rececdo nas ONUs, foi aplicada detecdo coerente heterodina (IF = 1

GHz). Assim, tendo em conta as frequéncias dos canais de Downstream, as frequéncias dos
LO das ONUs sao:

o fLoonu, = 193.493THz,

o [LOonys = 193.496TH 2,

fLoonys = 193.499TH 2,

fLoonws = 193.503T H z,
® fLoonus = 193.506TH z.

Apoés fotodetecao, as componentes em fase e quadratura do sinal sdo convertidas para o
dominio digital. Seguidamente, o canal atribuido & ONU é selecionado por um filtro passa
banda rectangular, e convertido para banda base recorrendo a processamento digital. Por fim,
ja em banda base, o sinal é filtrado por um filtro idéntico ao aplicado na OLT e descodificado.

Os diagramas de olho das componentes fase e quadratura do sinal recebido pela ONU1,
bem como a informacao codificada em fase, podem ser observados na Figura 5.3(a), 5.3(b) e
5.3(c). Na Figura 5.3(d) encontra-se ainda a constelagdo recebida apés downsampling para
uma, amostra por simbolo. Neste teste efetuado ao setup foi considerada a auséncia de ruido
de fase e como tal nao foi aplicado qualquer algoritmo de CPR. Foi ainda assim adicionado ao
sinal 6tico ruido para uma OSNR de 10 dB. Dos diagramas de olho é possivel constatar que o
sinal recebido apresenta algum jitter resultante tanto da filtragem como do ruido adicionado.
Pelo facto de os canais se encontrarem bastante proximos, a interferéncia entre estes é também
causadora de alguma degradacao dos diagramas. Apesar disso, tendo em conta o instante
6timo de amostragem, a informagcao transportada na fase dos simbolos pode ser corretamente
recuperada.

Diagrama de olho da informagéo codificada na fase

tolagao recuperaca chi)

-
»

&

(d)

Figura 5.3: Diagramas de olho do sinal recebido na ONU1: (a) componente em fase, (b)
componente em quadratura e (c) informagao codificada na fase dos simbolos. (d) constelagao
recebida apds downsampling.

No que diz respeito ao Upstream, considerou-se também a presenca de 5 canais a 1.244
Gbit/s resultantes de 5 ONUs, as quais permitem transmitir sinais QPSK ou DQPSK. Em
cada ONU, o sinal codificado é filtrado por um filtro RCF e modulado por um PM, recorrendo
ao mesmo laser utilizado para rececao coerente do canal de Downstream. Apds jungao dos
canais de todas as ONUs e respetiva propagacao no canal, o espetro do sinal ético de Upstream
apresenta-se com na Figura 5.4(a) (OSNR = 10 dB). Uma comparacao entre esta e a Figura
3.4 permite verificar a concordancia entre as frequéncias centrais dos canais de Upstream.
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Espetro Recebido na OLT Espetra apds batimento na OLT

Magnitude [dBm]
Magnitude [dBm]
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Frequéncia Central 193.5 THz Frequéncia (GHz)

(a) Espetro 6tico recebido na OLT. (b) Espetro elétrico na OLT apéds batimento com o
LO.

Figura 5.4: Espetros na OLT.

Efetuando o batimento entre o sinal ético de Upstream e o LO da OLT, os canais sao
transportados para uma IF, como pode ser observado na Figura 5.4(b). Apds conversao
para o dominio digital, cada canal é selecionado individualmente por um filtro passa banda
rectangular e convertido para banda base. Por fim, j4 em banda base, o sinal é filtrado por
um filtro RCF idéntico ao utilizado na transmissao e descodificado.

Na Figura 5.5 podem ser analisados os diagramas de olho de um dos sinal recebido
na OLT, nomeadamente do sinal proveniente da ONU1, bem como a constelacao recebida
(OSNR=10dB). Comparando as Figuras 5.3 e 5.5 observa-se uma clara degradagao dos di-
agramas de olho do sinal de Upstream face aos obtidos para o sinal de Downstream. Tal
deve-se a utilizacao de um PM nas ONUs. Neste modulador, ao contrario do que acontece
no modulador 1Q, qualquer imperfeicao na sua tensao de drive é diretamente mapeada na
fase do sinal 6tico, degradando o desempenho do sistema [13] . No caso do setup criado
estas imperfeicoes sao resultado da filtragem passa baixo. A degradacao verificada, resulta
ainda do chirp introduzido pelo PM, que provoca um espalhamento do espetro ético do sinal
modulado.

Diagrama de olho da informagao codificada na fase

Constlagdo ecuperada ()

Diagrama de olho do sinal em quadratura

Diagrama de alho do sinal em fase

Amplitude

Ampltude

Tempo 10

Figura 5.5: Diagramas de olho do sinal recebido na OLT, proveniente da ONU1 : (a) com-
ponente em fase, (b) componente em quadratura e (c) informagao codificada na fase dos
simbolos. (d) constelagao recebida.

De assinalar que nos recetores é necessario compensar um erro de fase constante, originado
pela rotacao da constelacao na propagacao. Esta compensacao pode ser concretizada enviando
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uma sequéncia conhecida no inicio da sequéncia de dados. E importante ainda referir que
nos testes realizados foi considerado que os canais de Upstream e Downstream se propagam
de forma independente, tal como ilustrado na Figura 5.1. Deste modo nao sao avaliados os
efeitos de uma propagacao conjunta destes sinais.

5.2 Impacto do Ruido de Fase

Nesta seccao os lasers deixam de ser considerados ideais e passam a possuir largura de
linha finita. Considera-se ainda que as frequéncias de todos os lasers se encontram estaveis no
seu valor desejado, nao ocorrendo portando erros de fase resultantes de desvios na frequéncia.

Os testes foram realizados para os parametros étimos dos algoritmos apresentados na
secgao 4.3, os quais sao aplicados apds conversao do sinal para banda base e amostragem a
uma amostra por simbolo. Assim, no algoritmo de V&V com realimentacao foram processadas
16 amostras em paralelo, enquanto que no algoritmo PSA a taxa de pilotos foi 327!, a qual
resulta num overhead de 3.125%. Aumentando a taxa de simbolos piloto é possivel obter uma
tolerancia ao PN ligeiramente superior, no entanto o overhead resultante é inaceitavelmente
elevado. O parametro N do filtro sub-6timo foi considerado 6, o que se traduz num filtro de
384 taps.

A penalidade para BER igual a 1072 para muiltiplas larguras de linha (que represen-
tam a soma das larguras de linha do transmissor e do recetor) foi obtida para os formatos
de modulacao QPSK e DQPSK. De notar que na rececao do sinal diferencial foi adotada
descodificagao diferencial 16gica. Os testes foram realizados para os algoritmos V&V com
realimentagao e PSA, assim como para ambos os fluxos de dados (Upstream e Downstream).
Os resultados obtidos podem ser analisados na Figura 5.6.

Penalidade para BER 107
35 ‘ .
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Figura 5.6: Penalidade (SNR) para BER 1073. DS: Downstream, US: Upstream.

No que diz respeito aos resultados apresentados na Figura 5.6, comparando as curvas ob-
tidas para o algoritmo V&V com realimentagao para ambos os formatos de modulagao testa-
dos, pode ser observado aqui também a penalidade introduzida pela descodificagao diferencial
légica (0.5 dB). Constata-se ainda que, para um mesmo algoritmo e formato de modulagao,
existe uma penalidade de aproximadamente 0.7 dB entre o canal de Upstream e Downstream.
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Figura 5.7: BER em funcao da largura de linha para o algoritmo V&V com realimentacao.
a) Sem codificacao diferencial (QPSK). b) Com codificacao diferencial (DQPSK).

Tal como referido na secgdo 5.1 esta penalidade advém do recurso a PMs para modulagao
nas ONUs. Como resultado, quando é aplicada modulacao DQPSK e CPR recorrendo ao
algoritmo V & V, no sinal de Upstream é obtida uma penalidade de aproximadamente 1.2 dB
comparativamente ao limite teérico de um sinal QPSK.

Relativamente a tolerancia ao PN, a Figura 5.6 mostra que para larguras de linha supe-
riores a 10™% o algoritmo V & V juntamente com modulacdo DQPSK se apresentam como
uma melhor solugdo comparativamente ao algoritmo PSA com modulagao QPSK, uma vez
que conduz a menores penalidades. Nas Figuras 5.7(a) e 5.7(b) pode ainda ser observado a
BER em funcao da soma da largura de linha dos lasers para o algoritmo V&V recorrendo a
modulacao QPSK e DQPSK, respetivamente. Das figuras constata-se que a BER ¢é aproxima-
damente 1072 até larguras de linha normalizadas 3x10~%. No caso da codificacdo diferencial,
apds este limiar a curva experimenta um aumento gradual. Por outro lado, no caso da codi-
ficacao QPSK, apds o limiar referido a BER sofre um aumento abrupto resultante da maior
ocorréncia de CSs. Este aumento abrupto da taxa de erros pode também ser constatado
na Figura 5.6, uma vez que para Av/R > 3x10™* a penalidade para BER=10"2 apresenta
também um aumento repentino, nao sendo possivel medir este valor na gama de SNR adotada
([10 13.5] dB). Deste modo, a utilizacdo de modulagao QPSK e CPR recorrendo a V&V nao
se apresenta como uma boa solucao para larguras de linha elevadas.

Os resultados obtidos na codificacao DQPSK mostram que, mesmo apds otimizagao dos
algoritmos, a baixa taxa de transmissao atribuida a cada utilizador (622M baud) requer que
a soma das larguras de linha dos lasers sejam inferiores a aproximadamente 300 KHz (para
manterem baixas penalidades). Portanto, uma solucao ébvia para mitigar os efeitos do ruido
de fase baseada nos componentes éticos é a utilizacao de lasers que satisfacam as exigéncias
referidas. Outra solugao, agora baseada na eletrénica, que melhora a tolerancia ao PN consiste
em efetuar sobre-amostragem a fim de controlar a evolugao do PN em intervalos de tempo
mais curtos.

Assim, de forma a testar a segunda solucao, foi considerada a transmissao de 4 canais
a 32 amostras por simbolo. Os canais sao desfasados como representado na Figura 5.8 e
transmitidos. No recetor os 4 canais sao recebidos e digitalizados por uma ADC a 32 amostras
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por simbolo. Ja no dominio digital, para cada canal, é obtida apenas uma amostra por
simbolo tendo em conta o instante de amostragem ideal de cada um. Como estes instantes
sao disjuntos, devido ao desfasamento entre canais, torna-se possivel extrair informacao do
PN em instantes de tempo diferentes de canal para canal. Posteriormente é efetuada a
estimagao do PN para cada amostra recorrendo ao algoritmo de V & V. Assim, intercalando
as amostras dos varios canais é possivel alcancar um perfil de PN mais preciso, uma vez que o
intervalo temporal decorrido entre estimativas é menor. De facto, tendo em conta a expressao
da variancia do PN (2.34), como o periodo de observagao (7) é menor, a variancia do PN
é por conseguinte também menor. De notar que esta abordagem apenas pode ser aplicada
no Downstream, uma vez que apenas nesta situacao o ruido de fase resultante dos lasers do
transmissor e recetor é igual em todos os canais. A Figura 5.8 permite analisar as diferencas
entre intervalos de observacao do PN quando ¢é aplicado o processo descrito anteriormente,
relativamente ao caso em que nao ¢é aplicado desfasamento entre canais. De notar que neste
diagrama é considerado que o instante de amostragem ideal de cada canal ocorre na amostra
1, sendo as restantes amostras obtidas de 32 em 32 amostras.
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Figura 5.8: Diagrama de desfasamento dos canais com identificagao das amostras que dao
origem a estimativas de PN.

Na Figura 5.9 podem ser comparados os resultados previamente apresentados, isto é,
considerando que os instantes de amostragem étimos dos 4 canais sao coincidentes, e aqueles
obtidos aplicando desfasamento entre canais. De notar que os resultados sao relativos a um
cenario DQPSK e algoritmo V&V com realimentagao. E possivel constatar que, tal como
esperado, esta abordagem permite aumentar a tolerancia ao PN. Deve no entanto ser notado
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Figura 5.9: Penalidade (SNR) para BER 1073 aplicando desfasamento entre canais (amarelo).

que esta melhoria de desempenho é conseguida a custa de ADCs com frequéncias de operacao
mais elevadas.

Foi também avaliado o desempenho do cendrio NGOA adotando detegao diferencial coe-
rente no recetor (detecao diferencial pré-decisao), como representado no diagrama da Figura
5.10. A fase codificada na transicao entre dois simbolos consecutivos é obtida pela multi-
plicacao do simbolo atual com o complexo conjugado do simbolo anterior. Segue-se uma

rotagao de 7/4, de modo a colocar os simbolos nas posigoes definidas para a constelacao
QPSK no OSIP [52].

Detegdo Diferencial
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Figura 5.10: Modelo de recetor com detegao diferencial.

Os testes foram realizados aplicando o algoritmo de CPE V&V com realimentagao, as-
sim como para uma rececao sem qualquer recuperacao do PN. Na Figura 5.11 verifica-se que
para larguras de linha reduzidas a detegao diferencial coerente introduz maiores penalidade
(=~ 2.2dB) comparativamente ao caso em que é empregue descodificacao diferencial 16gica
(descodificacao diferencial pés-decisao). No entanto, para larguras de linha normalizadas su-
periores a 2x1073 a detecdo diferencial coerente fornece maior tolerancia ao PN, apresentando
penalidades inferiores & demais. Observa-se ainda que a aplicacao do algoritmo de CPE V&V
induz uma degradacao do desempenho quando a largura de linha é mais elevada. Nestas cir-
cunstancias, a variancia do PN é também elevada, e como tal, o pressuposto de que a o erro
de fase é aproximadamente constante num bloco de 16 amostras deixa de ser valido. Assim,
ao se efetuar uma média dos erros de fase e compensar um bloco com a mesma estimativa,
comete-se um maior nimero de erros na recuperacao da fase da portadora.
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Penalidade para BER 107
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Figura 5.11: Penalidade (SNR) para BER 1073.

5.3 Conclusoes

Os resultados obtidos mostram que as larguras de linha dos lasers presentes na OTL e
nas ONUs cumprem um papel fundamental no desempenho do sistema. Conclui-se assim que
a decisao de adogao de modulagao diferencial, assim como do algoritmo de CPR a aplicar,
deve ser tomada tendo em conta as larguras de linha dos lasers presentes no sistema. No caso
de sinais diferenciais, as distintas penalidades introduzidas pelos dois mecanismos de recegao
abordados (detegao diferencial coerente, pré-decisao, ou descodificacao diferencial légica, pds-
decisao), devem também ser fator de ponderagao, face as vantagem e desvantagens que advém
do recurso a cada uma.

Mais concretamente, para larguras de linha inferiores a aproximadamente 150 kHz o re-
curso a modulacao QPSK e CPR V&V é a solucao para anular os efeitos do PN que apresenta
menores penalidades (SNR). No entanto, a elevada ocorréncia de CS para larguras de linha
superiores a este valor, torna esta solucao impraticavel. Devem portanto ser aplicadas técnicas
mais tolerantes aos efeitos dos CSs, tais como a codificagao diferencial ou a estimagao de fase
baseada em simbolos piloto. Os resultados obtidos permitem concluir que para larguras de
linha inferiores a aproximadamente 50 kHz o recurso a simbolos pilotos induz menores pe-
nalidades comparativamente a codificacao diferencial. No entanto, atualmente nao é possivel
obter lasers com larguras de linha tao reduzidas a custos aceitdveis para o mercado de acesso.
Assim, quando a soma das larguras de linha do laser do transmissor e do recetor se situa na
gama dos MHz, apenas a modulacao diferencial e CPR V&V surge como solugao plausivel,
e mesmo assim ja com uma penalidade significativa. O recurso a descodificacao diferencial e
sobre-amostragem permite ainda aumentar a tolerancia a largura de linha, a custa de ADCs
mais rapidas. Mais concretamente, aumentando de um para quatro o niimero de amostras por
periodo de simbolo que dao origem a estimativas do PN, consegue-se aumentar de aproxima-
damente 250 kHz para 1 MHz a largura de linha para uma penalidade de 1.5 dB. J4 a detecao
diferencial, apesar de induzir penalidades bastante elevadas, apresenta-se uma solucao ébvia
quando as larguras de linha sao da ordem das dezenas de MHz.
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Conclusoes

Nesta dissertacao, a compensagao digital do PN em sistemas 6ticos coerentes foi estudada.
Foram abordadas duas solugoes distintas, e os seus desempenhos foram avaliados através de
simulacoes numéricas. Foram ainda estudadas as mais valias que o recurso a modulagao
diferencial faculta ao processo de compensacao do PN.

No capitulo 2 foi realizada uma introducao aos sistemas 6ticos coerentes e imperfeicoes
da propagacao na fibra. Foi ainda constatado que o PN, resultante da largura de linha finita
dos lasers, se apresenta como um dos principais fatores de degradacao de desempenho dos
sistemas coerentes, e como tal o recetor deve possuir a capacidade de compensar. Uma vez que
estes efeitos se apresentam agravados em sistemas a operar a baixas taxas de transmissao,
no capitulo 3 foi introduzido um cenario de acesso coerente, onde foram descritas as suas
caracteristicas e identificadas as principais limitacoes a sua implementacao num cenario real.

O capitulo 4 teve como objetivo o estudo de algumas técnicas digitais para estimacgao e
recuperacao de fase da portadora. Recorreu-se ao OSIP para criar um modelo simplificado de
um sistema de comunicagao 6tico coerente, que utiliza apenas uma polarizagao para transmitir
informacao. Nesse modelo, foi considerado que, a entrada da DSP para CPR, os sinais apenas
se encontram corrompidos por PN e AWGN. O estudo iniciou-se com o algoritmo de V&V,
o qual se apresentou bastante limitado, em consequéncia da sua incapacidade de seguir a
evolucao temporal do PN. Assim, este foi adaptado com uma malha de realimentacdo. Devido
a necessidade de se eliminar a componente do ruido AWG presente na estimativa do erro de
fase, os algoritmos foram novamente adaptados para suportarem o processamento de amostras
em paralelo. Os seus desempenhos foram avaliados num sistemas com taxa de transmissao
100 Gbit/s e modulagao QPSK. Os resultados obtidos permitiram concluir que o algoritmo
de V&V com realimentacao se apresenta como uma solucao plausivel de ser aplicada na
pratica. Verificou-se ainda a existéncia de uma solugdo de compromisso na selecao do grau
de paralelizacao a utilizar neste algoritmo. Mais concretamente, o nimero de amostras a
processar em paralelo deve ser tanto menor quanto maior for a largura de linha dos lasers,
de modo a que o estimador acompanhe mais rapidamente as variacées do PN. No entanto,
este grau de paralelizacao nao pode ser demasiado reduzido, para possibilitar a eliminagao
da componente do ruido AWG presente na estimativa da fase. No cendrio analisado (SNR
= 10 dB), verificou-se que com o processamento de 16 amostras em paralelo, consegue-se
manter a BER menor que 1073, para larguras de linha de batimento até 10 MHz. Contudo,
observou-se que para larguras de linha superiores, a BER sofre um aumento repentino, devido
a ocorréncia de erros em rajada resultantes dos CS. Assim, a probabilidade de ocorréncia de
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CS foi também avaliada neste capitulo, tendo-se observado que a largura de linha necessaria
para manter a probabilidade abaixo de 107'%, vem reduzida em cerca de uma ordem de
grandeza relativamente & exigida para manter a BER menor que 1073,

De modo a anular os feitos dos saltos de fase, os algoritmos foram novamente testados,
recorrendo agora a modulacao diferencial (DQPSK). Verificou-se que esta introduz uma pe-
nalidade de 0.5 dB face ao limite tedrico de um sinal QPSK. No entanto, possui a vantagem
de eliminar o efeito dos CS. Constatou-se ainda que a andlise de desempenho do algoritmo
pode ser feita separadamente da analise do desempenho do formato de modulagao. Isto é, foi
obtida aproximadamente a mesma tolerancia maxima a largura de linha dos lasers (Av=10
MHz para BER inferior 10~3), independentemente da modulacdo ser ou nao diferencial. Por
outro lado, fora da gama de tolerancia considerada (BER superior a 1073), a inclusio de um
formato de modulacao diferencial apresentou-se vantajosa, tendo sido obtido um crescimento
mais gradual da BER com o aumento da largura de linha.

Seguidamente, de modo a anular os efeitos dos CS, foi avaliada uma técnica baseada
em simbolos piloto para estimacao do PN. Esta técnica surge como alternativa a codificagao
diferencial, evitando assim a penalidade induzida por esta codificagao. O algoritmo mostrou-se
capaz de tolerar aproximadamente as mesmas larguras de linha para BER 1073 (N=6, M=32).
A tolerancia pode ainda ser aumentada recorrendo a ritmos de pilotos maiores, no entanto
o overhead introduzido torna-se demasiado elevado. Ja fora da gama de tolerancia, a BER
apresenta um aumento gradual com o aumento a largura de linha, que traduz a capacidade do
algoritmo reduzir os efeitos dos CS. Comparativamente ao cendrio QPSK com CPR V&V com
realimentagao, a estimacao de fase da portadora recorrendo a simbolos piloto, permite reduzir
a probabilidade de ocorréncia de CS. No entanto, estes nao sao anulados completamente, como
verificado na da utilizacao de codificagao diferencial.

No capitulo 5, os algoritmos previamente referidos e testados, foram aplicados ao cenario
apresentado no capitulo 3, de modo a avaliar o comportamento dos mesmos quando inseridos
num cendrio de redes 6ticas coerentes de acesso. Inicialmente, foi desenvolvido e validado o
modelo de simulacao do NGOA. De seguida, o impacto do PN e do desempenho dos algoritmos
de CRP V&V com realimentacdo e PSA, configurados com os parametros 6timos para o
cendrio em questao, foram avaliados. Os resultados permitiram definir janelas de largura de
linha em que cada um se apresenta uma melhor solugao. No entanto, dadas as larguras de linha
dos lasers atuais, o recurso ao algoritmo V&V com realimentagao e codificacao diferencial dos
simbolos a transmitir, mostra-se como a melhor solucao para reduzir ao efeitos do PN neste
cenario.

6.1 Trabalho Futuro

Como sugestao de trabalho futuro a ser desenvolvido na sequéncia deste trabalho sao
propostos os topicos:

e Estudo e introdugao da fungdo unwrap no algoritmo de V&V: Esta fungao surge como
uma alternativa feedforward a linha de realimentacao para tolerar desvios de fase de
valor arbitrario, desde que o erro de fase entre dois simbolos consecutivos seja inferior

™
a 7.

e Avaliagdo da penalidade OSNR decorrente da adicao dos simbolos piloto: Nos testes
realizados considerou-se que a taxa de transmissao se mantém contante quando sao
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adicionados simbolos piloto a sequéncia de dados a transmitir. No entanto, num sistema
real, a taxa de transmissao da carga paga deve permanecer constante, e como tal, o ritmo
de transmissao deve ser aumentado para comportar os pilotos adicionados.

e Implementagao em FPGA dos algoritmos sugeridos para compensacao digital do PN:
Uma vez que neste trabalho foram estudados os seus desempenhos em ambiente de
simulagao, o préximo passo passa pela sua implementacao em hardware real. Deste
modo, é possivel avaliar o seu desempenho sob as limitacoes existentes no hardware.
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Apéndice A
OSIP e componentes adicionados

As simulac¢Ges numéricas apresentadas ao longo desta dissertacao foram realizadas num
simulador 6tico denominado Optical Simulator Platform (OSIP). Neste apéndice é realizada
uma breve descrigao deste simulador, bem como de modelos que foram adicionados ou modifi-
cados. Estes modelos muniram o simulador de novas potencialidades, necessarias ao trabalho
em questao.

OSIP

Devido as rapidas evolucoes observadas no mercado das telecomunicagoes, tem-se verificado
a necessidade imperativa de obter resultados imediatos sobre a aptidao de determinada solugao
a aplicar num determinado cenario. Tendo em conta que em comunicagoes éticas é utilizada
tecnologia de ponta, geralmente dispendiosa, torna-se necessario efetuar testes vidveis e a
baixo custo, que permitam tomadas de decisdo acertadas e em tempo util. Como tal, os
simuladores evidenciam-se como a melhor solucao, apresentando-se como uma ferramenta de
grande importancia em centros de investigagdo e empresas de telecomunicagoes [53].

Varios simuladores foram desenvolvidos na drea dos sistemas de comunicagoes éticas, dos
quais se destaca a ferramenta comercial VPIphotonics® [54]. Esta ferramenta encontra-
se amplamente diferida, particularmente nos meios académicos, uma vez que possibilita a
simulacao de praticamente todos os sistemas de transmissao 6ticos. No entanto, este simulador
apresenta como desvantagem o facto do utilizador nao poder consultar e alterar os modelos dos
componentes de acordo com as suas necessidades. Esta limitacao condiciona a sua utilizagao
particularmente no ambito do ensino e investigacao. O OSIP surge assim para colmatar
este problema. O simulador foi inicialmente desenvolvido pela Universidade de Aveiro, em
conjunto com o Instituto de Telecomunicactes de Aveiro, e tem sido alvo de uma constante
evolugao ao longo dos anos [53]. O OSIP é baseado na linguagem de programagao Matlab®)
[55], devido ao conjunto alargado de fungdes pré-definidas e a sua flexibilidade e simplicidade
na manipulacado numérica de matrizes e calculo cientifico. Baseada num modelo drag-and-
drop, a sua interface grafica com o utilizador permite uma fécil e intuitiva implementacao
dos sistema Oticos. Esta permite, por meio da navegacao entre janelas graficas, adicionar
e configurar os componentes, assim como os parametros de simulagdo. Uma das grandes
vantagens do OSIP ¢ a facilidade que apresenta para consultar o cédigo que descreve cada
componente ou subsistema 6tico, bem como adicionar novos componentes. Os utilizadores
usufruem assim de uma ferramenta interativa e com uma vasta biblioteca de modelos [53, 56].
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Componentes adicionados/modificados

Coding
O bloco Coding (Figura A.1(a)), previamente criado no OSIP, permite mapear a informagao
binaria na constelagao pretendida, e gerar os sinais analdgicos para a sua modulacdao. Para
configurar o componente basta definir o formato de modulagao desejado (BPSK, QPSK,
16QAM, 32QAM ou 64QAM), a resolugao do conversor digital para analégico e o identificador
do componente (Figura A.1(b)).

Coding2

Cading

B Coding_2

Constellation: oPsk
DAC Resolution(bits): &

Identifier: 1

[ ok || Reset |[ cancal |

(b)
Figura A.1: Componente Coding: a) Icone. b) Parametros de configuragao.

Dada a auséncia de formatos de modulacao diferenciais, foram adicionado ao componente
os formatos DBPSK e DQPSK. Para tal, manteve-se a estrutura do bloco pré-desenvolvida,
e foi apenas incluido um circuito de pré-codificagao da sequéncia binaria (codifica¢ao diferen-
cial) (Figura A.2).
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Figura A.2: Diagrama de funcionamento do componente Coding.
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No codificador diferencial, os bits a transmitir {bly, b2, ..., bmy }, s@o codificados de modo
a representarem diferengas de fase. Deste modo, os bits do simbolo atual {b1y, b2, ..., bmy},
que representam a diferenca de fase atual, sao combinados num circuito 1égico com os bits re-
sultantes da ultima codificagao {clx_1,¢25_1,...,cmi_1}, 0s quais representam a fase absoluta
do ultimo simbolo, visando a obtencao do préximo conjunto de bits de saida do codificador,
que definem a fase do sinal 6tico a transmitir {clg, 2, ...,cmy}. Os diagramas de funciona-
mento do codificador diferencial para sinais DBPSK e DQPSK encontram-se representados
na Figura A.3

Codificador
Codificador Diferencial
Diferencial .
LTS |
clk1 IT—‘
S e s |
L2
> Circuito e
e Circuito =
Logico b2 Légi
bk caxk .| Llogico
PR (peesk) S (DQPSK) el

(a) (b)
Figura A.3: Diagrama de funcionamento do codificador diferencial: a) DBPSK b) DQPSK.

A partir dos diagramas de constelagao definidos na Figura A.4, foram estabelecidas tabelas
de verdade que representam o funcionamento dos codificadores (Figura A.5). A codificagao
diferencial, no caso do sinal DBPSK, pode ser obtida simplesmente combinando o bit atual e o
bit da ultima saida do codificador num XOR. J4& no caso da codificacao de um sinal DQPSK,
o codificador apresenta-se mais complexo. No entanto, recorrendo a mapas de Karnaugh
(Figura A.6), as relagbes logicas das saidas do codificador foram derivadas da tabela de
verdade (Figura 2.1), tendo sido obtido:

cly = Clk—l-m-@ + Clk_l.CQk_l.m + Clk_l.CQk_l.m.ka + Clk—1-02k—1~b1k~@

(A1)
4 clp_1.¢25_1.b1 + clj_1.b1.02,

CQk = Clk—1‘02k—1-m + Clk_l.m.lﬁk + Clk_l.CQk_l.blk.ka + Clk_l.c2k_1m.@
+ Clk_l.blk.@ + clp_1¢2p_1.b1y,

»

onde ”+”denota a operagao logica OR, e ”.”a operagao légica AND.
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Figura A.4: Constelgoes a) DBPSK e b) DQPSK, com mapeamento de bits (Gray).

Figura A.5: Tabelas de verdade dos codificadores diferenciais: a) DBPSK e b) DQPSK.

b1k bk Clk-1 PCk-1 cik Ppck
0 0 0 0 0 0
0 0 1 mn 1 T
1 T 0 0 1 T
1 Tt 1 n 0 0
(a)
bik b2k (Pbk Cik-1 €2k-1 PCk-1 Cik c2k Ppck
0 0 /4 0 0 /4 0 0 /4
0 1 /4 0 0 /4 0 1 /4
1 0 3n/4 0 0 n/4 1 0 3n/4
1 1 51/4 0 0 n/4 1 1 5n/4
0 0 n/4 0 1 7n/4 0 1 7n/4
0 1 /4 0 1 /4 1 1 5n/4
1 0 3n/4 0 1 7n/4 0 0 /4
1 1 5m/4 0 1 /4 1 0 3n/4
0 0 /4 1 0 3n/4 1 0 3n/4
0 1 /4 1 0 3r/4 0 0 n/4
1 0 3n/4 1 0 3n/4 1 1 5n/4
1 1 sn/4 1 0 3n/4 0 1 n/4
0 0 /4 1 1 5n/4 1 1 5n/4
0 1 /4 1 1 5n/4 1 0 3n/4
1 0 3n/4 1 1 5m/4 0 1 /4
1 1 s5n/4 1 1 5n/4 0 0 /4
(b)

74

Estudo do Ruido de Fase em Sistemas Oticos Coerentes




b1k b2k b1k b2k

cik c2k
00 | 01 | 10 | 11 00 | 01 | 10 | 11
r—n
00 0 0 |1 1 00 0 1 0 1
3 | 3
5l o 0 0 1 5l o 1 1 0 0
T ) T
3| 10 1 0 1 0 3| 10 0 0 1 1]
—
11 1 1] 0 0 11 0 1 0

Figura A.6: Mapas de Karnaugh das saidas do codificador diferencial DQPSK.
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Decoding
O componente Decoding (Figura A.7(a)) realiza a operagao inversa do componente Coding,
ou seja, recebe um sinal complexo modulado e gera a respetiva sequéncia bindria. Através
de um identificador (Figura A.7(b)), o componente acede a configuracao do respetivo bloco
codificador, e ajusta os seus parametros de descodificacao (formato de modulagao e tabelas
de descodificagao).

Decoding1

Decodng  —1=
(a)

Identifier. 1

[ OK ][ Reset ” Cancel] I

(b)
Figura A.7: Componente Decoding: a) fcone. b) Parametros de configuragao.

Este componente foi alterado para permitir descodificar os sinais diferenciais DBPSK e
DQPSK. Para tal, manteve-se a estrutura do bloco pré-desenvolvida, e foi apenas incluido um
circuito de pds-descodificacao da sequéncia bindria (descodifica¢ao diferencial) (Figura A.8).

Decoding
.-~~~ ~~"~""~""~""~*"~""~*"~""*"*""*"*“"*"~"*"*""*“""*“"*“"*"“"*“"*"*""“"T"/!""'" =~;‘’°’°‘~‘;‘‘‘‘‘‘~‘‘‘‘~‘;‘‘‘‘“‘‘‘‘~‘“‘~‘“‘"~“‘«*° I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I i o _ 1
| I
- o o . s
‘ ) T, |5 | } Sinal bindrio
- = .
3 = z§ g 8%, 8 | ({paralelizado)
‘ £ 3 i £ 99E - >
T g o

Q | 248 S s f&—9 l
4‘—>‘ b o v O @ I
| 7 o (=] @ |
I © I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
I I
| | |
I I
} Importagdo das Pardmetros }
i configuragdes de [« —— ——— —— de !
I
; codificagdo Configuracdo ;
i l
I I

Figura A.8: Diagrama de funcionamento do componente Decoding.

No descodificador diferencial, os bits do simbolo atual {r1j, 2, ...,7my}, sdo combinados
com os bits do simbolo recebido anteriormente {rly_1,72x_1, ..., "mg_1}, de modo a que os bits
descodificados, {d1y, d2, ...,dmy}, representem as diferengas de fases. A Figura A.9 ilustra o
diagrama de funcionamento do descodificador diferencial para sinais DBPSK e DQPSK.
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Descodificador

Descodificador

Diferencial Diferencial
i | Circuito Circuito
P dik a—q
Légico —— Logico
. (DBPSK) (DQPSK) d
=3

(a) (b)

Figura A.9: Diagrama de funcionamento do descodificador diferencial: a) DBPSK b) DQPSK.

A partir dos diagramas de constelacao definidos na Figura A.4, foram estabelecidas ta-
belas de verdade que representam o funcionamento dos descodificadores (Figura A.12). A
descodificacao diferencial, no caso do sinal DBPSK, pode ser obtida simplesmente combi-
nando o bit atual e o ultimo bit recebido num XOR. J4 no caso de um sinal DQPSK, dada a
maior complexidade do descodificador, recorreu-se a mapas de Karnaugh (Figura A.6) para
se derivarem as expressoes logicas que geram as saidas, tendo sido obtido:

dly = le_l.r2k_1.m.@ +rlg 172, .71 12 + le—l-r2k—1-m + rlk—l-mjﬂk (A 3)

+ le_l.rlk.@ +rlg_1.725_1.71g,

d2y = lefl.TQkfl.m.TQk + lefl.T2k,1.T1k.@ + lefl.m.@ + lefl.TQkfl.m (A 4)
+le_l.T2k_1.m.@+le_l.le.’er, .

” N

onde ”+4”denota a operagao légica OR, e ”.”a operagao légica AND.
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rik @Prk rik-1 @rk-1 dik @dk
0 0 0 0 0 0
0 0 1 s 1 b
1 s 0 0 1 b
1 s 1 s 0 0
(a)
rik rzk Prk rik-1 r2k-1 Prk-1 dik d2k @dk
0 0 n/4 0 0 n/4 0 0 n/4
0 1 n/4 0 0 n/4 0 1 /4
1 0 3n/4 0 0 /4 1 0 3n/4
1 1 5n/4 0 0 n/4 1 1 5n/4
0 0 /4 0 1 7n/4 1 0 3n/4
0 1 71/4 0 1 /4 0 0 /4
1 0 3n/4 0 1 /4 1 1 5n/4
1 1 5n/4 0 1 /4 0 1 /4
0 0 /4 1 0 3n/4 0 1 /4
0 1 /4 1 0 3n/4 1 1 5n/4
1 0 3n/4 1 0 3n/4 0 0 n/4a
1 1 sn/4 1 0 3n/4 1 0 3n/4
0 0 n/4 1 1 5n/4 1 1 5n/4
0 1 7n/4 1 1 5n/4 1 0 3n/4
1 0 3n/4 1 1 sn/4 0 1 /4
1 1 5n/4 1 1 5n/4 0 0 n/4
(b)

Figura A.10: Tabelas de verdade dos descodificadores diferenciais: a) DBPSK e b) DQPSK.

b1k b2k b1k b2k
cik c2k
00 | 01 | 10 | 11 00 | 01 | 10 | 11
" g—
00 0 0 1 ‘ 1 00 0 1 0 1
3 | 3
& o 0 0 1 & o 1 1 0 0
T ) T
3| 10 1 0 1 0 3| 10 0 0 1 1
11 1 1] 0 0 11 0 1 0

Figura A.11: Mapas de Karnaugh das saidas do descodificador diferencial DQPSK.
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Pilot Symbols

O componente Pilot Symbols (Figura A.12(a)) foi desenvolvido com a finalidade de adi-
cionar ao simulador a capacidade de inserir simbolos piloto na sequéncia de informacao a
transmitir. De facto, estes simbolos piloto substituem determinados simbolos previamente
codificados. Deste modo, tanto o nimero de bits a simular, como a taxa de transmissao (de-
finidos nos parametros da simulagao), sao mantidos constantes quando o bloco é adicionado.
O funcionamento do componente é definido de acordo com os parametros de configuragao
presentes na Figura A.12(b).

PilotSymbols1

= Pilot [
E—Symbols =

(a)
B T =

K (a pilot per 24K symbols). |2
Pilot Symbol Rate: 025
Identifier. 1

[ ok |[ Reset | [ cancel |

(b)
Figura A.12: Componente Pilot Symbols: a)fcone. b) Parametros de configuragao.

Ao adicionar o componente, o utilizador deve introduzir o valor do parametro K, que
automaticamente define o ritmo a que os pilotos sdo colocados na sequéncia de informacao
(Pilot Symbol Rate). Este ritmo é dado por 1/2*, o que significa que ¢ inserido um piloto
apds 2% — 1 simbolos da carga paga. Deve ainda ser definido o ntimero identificador do bloco
no campo Identifier.

Pilot Symbols

lin lout

i Inser¢do dos simbolos piloto na
Qin anci Qout
sequéncia de entrada

i

Pardametros de Gerador de sequéncia

=
configuragdo de simbolos piloto

Armazenamento da
Armazenamento

— = X . sequéncia de
das configuragdes , )
simbolos piloto

Figura A.13: Principio de funcionamento do componente Pilot Symbols.
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Na Figura A.13, encontra-se ilustrado o funcionamento do componente Pilot Symbols. O
bloco tem como entradas as componentes em fase e quadratura de uma sequéncia aleatoria de
simbolos codificados, e fornece nas saidas as componentes em fase e quadratura da sequéncia
ja com os simbolos piloto inseridos. Para tal, primeiramente o componente gera a sequéncia
de pilotos com base nos parametros de configuragao. Por defeito, os simbolos desta sequéncia
assumem o valor 1 + 15. No entanto, o utilizador pode facilmente aceder ao cdédigo do
componente e alterar esta sequéncia. No componente Pilot Symbols sao ainda armazenados
os parametros de configuracao e a sequéncia de pilotos gerada.
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Apéndice B

Calculo tedrico da BER

Neste apéndice sao calculadas as taxas de erro de bit tedricas para sistemas QPSK e
DQPSK, as quais sdo utilizadas como parametro de comparacao de resultados ao longo desta
dissertacao. Para o efeito, considera-se que o ruido adicionado possui um modelo estatistico
Gaussiano com média nula (m, = 0) e variancia 02 = Ny/2, onde Ny é a poténcia do ruido.
Assim, a sua funcéo densidade de probabilidade é dada por:

() 1 —(CC—’flex)Q
p €Tr) = - e 2.0
Va2.m.o
T (B.1)
= . 62.02 .

V2.rmo

E ainda assumido que os simbolos se encontram espagados por uma distancia d e que o ruido
é adicionado segundo dois versores (n; e ng). A Figura B.1 ilustra uma constelacao QPSK,
bem como os versores nj e ng que compoem o vector do ruido aditivo n.

»
nl n
L] M
2
s2 s1 "
d

S3 S4

o o
47d4h

Figura B.1: Constelacao QPSK.

Dada a possibilidade de cada simbolo poder ser detetado erradamente em trés zonas de

decisao diferentes, a obtencao da expressdo da probabilidade de erro de simbolo (Pesqpsk) €
facilitada calculando-se primeiramente a probabilidade do simbolo ser recebido corretamente
(Pesgpsk )» sendo de seguida a Peggpgc Obtida por:

P,

€SQPSK

=1-PF,

CSQPSK *

(B.2)
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Assim, a probabilidade de um simbolo ser detetado corretamente é dada pela equacao (B.3),
em que P(S;) é a probabilidade de transmissao do simbolo S; e P(C|S;) é a probabilidade de
receber corretamente o simbolo .5;.

CSQPSK Z P C‘S (B3)

Assumindo que os quatro simbolos sao igualmente provéveis, P(S;) = 1/4, a equagao (B.3)
pode ser reduzida a:

4
1
PCSQPSK = 4 Z P(C|S;). (B.4)

i=1

Dada a simetria da constelacao QPSK, P(C|S1) = P(C|S2) = P(C|S3) = P(C|S4). Deste
modo a probabilidade dos simbolos serem recebidos corretamente pode ser determinada por:

d d
PCSQPSK P(C1S1) = <n1 > —2) P (nz > —2>

nf oo n3
e %anl/ e 202dng
/ V2ro? —d/2 V2mo? (B.5)

[ erfcw;z))r

onde erfc é a fungdo de erro complementar, definida como erfc(z) = % f_tcoo e~dt. A

equacgao (B.5) define que a probabilidade do simbolo 1 ser detetado corretamente é dada pela
probabilidade do versor ny nao transportar o simbolo para o quadrante 2 e o versor ny nao
transportar o simbolo para o quadrante 4 (Figura B.2).

.
df2
R

L ] [ ]

s2 1 52 S1
—/ df2

s3 s4 $3 sS4
[ [ ] [ ] @

(a) (b)

Figura B.2: a) Probabilidade da parte real nao estar em erro (érea a sombreado) e b) Proba-
bilidade da parte imagindria nao estar em erro (drea a sombreado).
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De acordo com (B.2), a probabilidade de erro de simbolo pode escrever-se:

2
1 d
Pesqpsi = 1 — !1 - 56’ch <2\ﬂ202)>]
2
d 1 d
=erfc (W) — Zerfc (W) .

A equagao B.6 fornece uma expressao para a Pespgi €m fungao da distancia entre simbolos
e variancia do ruido. No entanto, como a energia média de um simbolo QPSK é:

4
_ 1
Es:* Esi
4 4
=1
1/d> & & & (B.7)
—4(2+2+2+2>
d2
:57

substituindo (B.7) em (B.6) é possivel obter a expressao da Pes,pg, em funcio da SNR
(Es/No):

2
Pesgpsx = erfe < SNR) - 1erfc ( SNR) . (B.8)

Quando no recetor é aplicada descodificacao diferencial, ou seja, descodificacao diferen-
cial apés decisao, um simbolo decidido erradamente provoca a descodificacao errada de dois
simbolos. Deste modo, a probabilidade de erro de simbolo em sistemas DQPSK com descodi-
ficacao diferencial é aproximadamente o dobro da probabilidade de erro em sistemas QPSK.
Assim:

P,

€SDQPSK

= 2P,

€SQPSK

2
-~ SNR 1 SNR
=2 |erfc ( 2) - Zerfc ( 2) (B.9)

2
-~ SNR 1 SNR
_Qerfc< — ) —267"fc( — >

Tendo como ponto de partida as equagoes (B.8) e (B.9) é possivel obter as taxas de erro
de bit em funcao da SNR. Quando os simbolos sao codificados com codificacdo de Gray e a
SNR ¢ relativamente elevada, a taxa de erros de bit pode ser relacionada com a taxa de erros
de simbolo por (B.10), uma vez que nestas condigoes os simbolos errados mais provaveis sao
os simbolos adjacentes, os quais diferem em apenas um bit.

PBS

BERY ———.
loga(M)

(B.10)
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Na equagao (B.10), P.s é a probabilidade de erro de simbolo, e M é a dimensao do alfabeto, que
no caso de sinais QPSK/DQPSK ¢ igual a 4. As taxas de BER para sinais QPSK e DQPSK
com descodificagao ap6s decisao sao assim dadas por (B.11) e (B.12), respetivamente.

2
1 N 1 N
BERQpsk = ierfc ( S2R> — gerfc (\/ S2R> ) (B.11)

2
BERpgpsk = erfc ( 2) - Zerfc ( 2) ) (B.12)

Neste apéndice nao é deduzida uma expressao tedrica para a BER de um sinal DQPSK
detetado diferencialmente (descodificacao diferencial pré-decisao). No entanto, com base em
[57], pode-se obter uma aproximagao dada por:

1 1.1716
BERDQPSKpré—decisao ~ ierfc < 4SNR> . (Blg)
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Apéndice C

Implementacao em FPGA do
algoritmo V&V

Apébs simulagdo numérica do comportamento dos algoritmos DSP, faz parte do seu processo
de avaliagao proceder & implementacao dos mesmos em FPGA. Deste modo é possivel testar o
seu comportamento sob as limitacoes do hardware real. Neste anexo é efetuada uma prova do
conceito da implementagao do algoritmo de V&V sem realimentagdo em hardware digital. A
explicagao detalhada do funcionamento deste algoritmo pode ser encontrada na seccao 4.3.1.

Simbolo de entrada Simbolo de saida
(leQ) (leQ)
Rotagao —
Rotacdo N Poténcia L Argumento L] Divisor por N Inversor de
/4 ded E 4 sinal Erro de fase
estimado

Figura C.1: Diagrama de blocos da implementacao em FPGA.

O algoritmo foi desenhado na linguagem de descricao de hardware VHDL recorrendo a
ferramenta ISE Project Navigator, e implementado numa placa de desenvolvimento Altys
da Digilent que possui uma FPGA da familia Spartan-6 [58]. O diagrama de blocos da
implementacao em FPGA pode ser observado na Figura C.1.

O estimador recebe dois sinais, normalizados na gama de -1 a 1, que transportam in-
formacao das componentes em fase e quadratura do simbolo a equalizar. A saida sdo dispo-
nibilizados dois sinais que correspondem as componentes em fase e quadratura do simbolo
equalizado. Foi utilizado um formato de virgula fixa e complemento para dois na representagao
dos dados. No entanto, na representacao das componentes em fase e quadratura dos vetores
foi considerado o formato Q2.6 (8 bits em complemento para 2, 2 para a parte inteira e 6 para
a parte fracional), e na representagao de fases o formato Q3.5 (8 bits em complemento para
2, 3 para a parte inteira e 5 para a parte fracional). Deste modo, consegue-se representar
as componentes dos vetores com uma precisao de aproximadamente 1.5x1072, e as fases com
uma precisio de aproximadamente 3x1072.

De notar que os blocos Argumento, Rota¢do w/4 e Rotagao foram implementados recor-
rendo a um IPCore desenvolvido pela Xilinz existente na ferramenta ISE Project Navigator,
denominado CORDIC. Este IPcore resulta numa implementagao otimizada das funcgoes dese-
jadas, oferecendo um melhor desempenho e ocupando menos espago na FPGA. Para se obter
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a fase de um sinal complexo (bloco Argumento) foi utilizado o Cordic 5.0 [59] a operar no
modo ArcTan. Quando esta opgao € selecionada, o angulo de saida é gerado efetuando uma
rotagdo do vetor de entrada (fornecido nas componentes em fase e quadratura) até que a
componente imaginaria assuma o valor zero. Recorreu-se também ao Cordic 5.0 para efetuar
a rotagao de um vetor, agora a operar na opc¢ao Rotate. Este modo de operagdo tem como
parametros de entrada o vetor a rodar e o angulo de rotagao a aplicar ao vetor. A saida sdo
fornecidas as componentes em fase e quadratura do vetor rodado. Ja bloco Poténcia de /4, tal
como o nome indica eleva a quarta poténcia um sinal complexo. Este foi obtido decompondo
a operacao em questdao em somas e multiplicagdoes em cadeia. A operacao divisdo por 4 é
facilmente alcancada com uma deslocagao de dois bits para a direita, replicando o bit de
sinal. Para se inverter o sinal do erro de fase estimado, representado em complemento para
2, efetuou-se a soma entre o sinal negado e 1 (700000001”).

¥
Gerador de Analise de
Simbolos Resultados
Y ‘ Reset
RS232 Limpar tabelas e
MATLAB L —
iniciar circuito
RS232 = Input
Receber dados do
: PC e colocé-los nas
Fase Unidade de Fase tabelas da FPGA Output
Controlo Equalizada Dados equalizados
l I transferidos das
Quadratura Processing tabelas de saida para
Quadratura . L
Equalizada Circuito sob teste oPC
Circuito Sob processa a
Teste informacdo e coloca
EPGA os resultados nas
tabelas de saida

(a) (b)

Figura C.2: a) Setup criado para teste e validacao do algoritmo implementado na FPGA. b)
Maéquina de estados desenhada.

Para validar o algoritmo foi necessario criar um setup de testes, cujo diagrama de blo-
cos pode ser analisado na Figura C.2(a). No Matlab sao geradas as duas componentes dos
simbolos a equalizar com o formato 2.6, as quais sdo transmitidas para a FPGA pela porta
série. Ja do lado da FPGA, os dados a equalizar sao armazenados em memorias RAM, sendo
que cada componente do simbolo é armazenas numa memdria distinta (Fase e Quadratura).
Apés processamento, os simbolos equalizados sdo colocados nas memorias de saida e trans-
mitidos novamente para o Matlab, onde sdo convertidos do formato Q2.6 para niimeros reais.
De modo a sincronizar as memorias, o circuito sob teste e a interface RS232, foi criada uma
méaquina de estados. Na Figura C.2(b) encontra-se o diagrama que descreve esta maquina
de uma forma resumida. Quando todos os simbolos ja se encontram equalizados os resulta-
dos sao apresentados graficamente no Matlab. O script em Matlab permite ainda fazer uma
contagem dos simbolos que sao equalizados para quadrantes diferentes do original.
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Tabela C.1: Recursos da FPGA utilizados (LUT: Look Up Table).
Total | Total %
Slice Registers | 969 1%
Slice LUTs 1198 4%
Slices 413 6%
DSP48Als 8 13%

Os recursos de hardware necessarios a implementacdao do setup de testes, incluindo o
algoritmo de V&V, podem ser observados na Tabela C.1. Os valores em percentagem foram
obtidos tendo em conta os recursos disponiveis na FPGA Spartan-6. Obteve-se ainda uma
frequéncia maxima de operagao de aproximadamente 58 MHz. De notar que esta frequéncia
é referente a velocidade maxima de operacao dos flip-flops do circuito, limitada pela légica
combinacional do caminho critico, a ndao deve ser confundida com a velocidade de equalizacao
das amostras.

Foram realizados dois testes ao setup. Primeiramente, os simbolos foram gerados no
Matlab com amplitude constante e fase aleatéria. Os resultados obtidos da equalizacao podem
ser observados na Figura C.3(a). Por um lado, pela andlise da constelagao, comprova-se que o
erro de fase dos simbolos é corretamente estimado, uma vez que a constelacao recupera a sua
forma original. Por outro lado, como a contagem de erros obtida foi aproximadamente nula,
conclui-se que praticamente todos os simbolos sao corrigidos para o seu quadrante original.
As excecgoes ocorrem quando um simbolo gerado no Matlab se encontra préximo do limiar de
decisao entre dois quadrantes, ou seja, quando a componente em fase ou a componente em
quadratura sao aproximadamente nulas. Nestes casos, pequenos erros cometidos na conversao
para virgula fixa resultantes da precisao finita, fazem com que o simbolo seja interpretado
pela FPGA como pertencente ao quadrante vizinho.

No segundo teste, os simbolos foram gerados com fase e amplitude aleatéria, encontrando-
se a ultima limitada ao intervalo ]g, v/2]. Os resultados obtidos podem ser observados na
Figura C.3(b). Verifica-se que quando a amplitude dos simbolos diminui, surge uma maior dis-
persao de fase dos simbolos equalizados. Este fendomeno deve-se ao niimero de bits utilizados
no processamento (16 bits por simbolo), que influencia a precisao da sequéncia de operagoes
realizadas para estimacao do erro de fase. Aumentando este niimero de bits, consegue-se um
aumento de resolugao, podendo o fenémeno descrito anteriormente ser reduzido.
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Constelacdo de um sinal QPSK
T

Constelagdo de um sinal QPSK
15
! +  Simbolos antes da equalizacdo

+  Simbolos equalizados
imbolos ideais

H H #  Simbolos antes da equalizagdo
~ +  Simbolos equalizados .
™~ H Simbolos ideais P

05

-1 S

Quadratura
AN
/
Quadratura

A .
- 5 5 N
15 1 1 1
s 1 0.5 0 0.5 1 15
Fase
(a) (b)

Figura C.3: Constelagao do sinal QPSK antes e ap6s a equalizagao: a) Simbolos a equalizar
com erros de fase b) Simbolos a equalizar com erros de fase e amplitude.
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