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Resumo

Os futuros transceptores Opticos coerentes serdao capazes de ajustar parametros do sinal
transmitido (formato de modulagao, taxa de simbolo, taxa de codificacdo e nimero de
subportadoras) de acordo com as condigoes do enlace 6ptico, de modo a usar o espectro
disponivel de modo mais eficiente. Quanto maior for a flexibilidade do transceptor, mais
complexa se torna a tarefa de encontrar o conjunto 6timo de parametros para cada situ-
acao, devido ao grande nimero de possibilidades. Esse trabalho utiliza uma combinacao
de derivagoes tedricas e resultados experimentais para recomendar o melhor conjunto de
parametros para satisfazer uma demanda a ser roteada, levando em conta limitagoes reais
dos algoritmos de processamento digital de sinais e dos transceptores. Os formatos de
modulagao utilizados foram 4-/8-/16-/64-QAM em taxas de simbolo variando de 8 a 32
GBd em passos de 2 GBd. Os resultados mostram que, quanto maior a granularidade
de taxas de cédigo implementadas pelo codificador/decodificador, maior a capacidade de
reducio da banda ocupada. Além disso, observa-se que os pontos 6timos de operagao exi-
gem cabecalhos de FEC que variam de quase 0 até 145%, uma importante diretriz para

o desenvolvimento de novos transceptores flexiveis.

Palavras-chaves: Sistemas 6pticos coerentes; Processamento digital de sinais; Otimiza-

Gao.



Abstract

Future coherent optical transceivers will be able to adjust several parameters of the trans-
mitted signal (modulation format, symbol rate, coding rate and number of subcarriers)
according to optical link conditions so as to use the network as efficiently as possible. The
greater the flexibility of the transceiver, the more complex the task of finding the optimal
set of parameters for each situation, due to the large number of possibilities. This work
uses a combination of theoretical derivations and experimental results to recommend the
best set of parameters to satisfy a demand to be routed, accounting for limitations of
digital signal processing algorithms and transceivers. The modulation formats used were
4-/8-/16-/64-QAM at symbol rates ranging from 8 to 32 GBd in 2-GBd steps. The results
show that the higher the code rate granularity implemented by the encoder/decoder, the
greater the bandwidth reduction capacity. In addition, it is noted that the optimal points
require FEC overheads ranging from almost 0 to 145%, an important guideline for the

development of future flexible transceivers.

Keywords: Coherent optical systems; Digital signal processing; Optimization.
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1 Introducao

O progresso tecnolégico das telecomunicagoes tem moldado grande parte das
caracteristicas da sociedade moderna. Atualmente, atividades que exigem uma grande
quantidade de dados transmitidos por segundo tornaram-se corriqueiras para milhoes de
pessoas, como ler e-mails e noticias, carregar e enviar arquivos da/para a nuvem, fazer
compras, ver videos ou usar outra infinidade de servigos disponiveis em tempo real. Sis-
temas Opticos de transmissao surgiram como uma alternativa mais barata por bit trans-
mitido aos sistemas elétricos que usam um par trancado de fios de cobre. A principal
vantagem das fibras Opticas é a baixa atenuacdao em um amplo espectro de frequéncias,
permitindo que uma grande quantidade de dados seja transmitida através de grandes

distancias.

As redes 6pticas tém um papel fundamental nos dias de hoje por serem siste-
mas projetados para terem uma capacidade de transmissao elevada e percorrerem milhares
de quilémetros. Hoje, ja foi demostrado poder enviar 54 Th/s através de 9150 km de fi-
bra [1]. Contudo, para chegar a esse nivel de desenvolvimento, muita pesquisa foi feita
na area desde os anos 1975. A Fig. 1 representa a classificagdo de [2], segundo a qual os
sistemas 6pticos podem ser divididos em quatro geragoes entre os anos de 1975 até 2000,
sendo que, em cada geracao, uma tecnologia disruptiva era criada e proporcionava um
grande aumento do produto Capacidade x Distancia (BL). No comego de cada geragao,
BL crescia por causa do surgimento de uma nova tecnologia, mas logo comecava a saturar
devido as limitagoes dos equipamentos utilizados. Para satisfazer o aumento da demanda,
uma nova geracao entao surgia com outra solucao tecnologica e assim sucessivamente,
fazendo com que BL grosseiramente dobrasse a cada dois anos durante esse periodo. Os
sistemas da primeira geracao operavam em comprimentos de onda ao redor de 0.8 um e
usavam lasers semicondutores de GaAs. Eles foram disponibilizados comercialmente em
1980, conseguindo alcangar taxas de 45 Mb/s com espagamento entre repetidores (disposi-
tivo eletronico que recebe um sinal, elimina o ruido, regenera-o e retransmite-o num nivel
de poténcia mais elevado para que o sinal possa cobrir maiores distancias sem degrada-
¢ao) de até 10 km. Percebeu-se que a distdncia entre repetidores poderia ser maior se os

sistemas comecassem a trabalhar na regiao de comprimentos de onda ao redor de 1,3 um,
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Figura 1 — Evolucao do produto capacidade x distancia de sistemas épticos entre os anos
de 1975 e 2000 [Adaptada de [2]].

onde a perda da fibra era menor do que 1 dB/km e a dispersdo cromética era minima.
Surgiram entao em 1987 os primeiros sistemas comerciais de segunda geragao, que usam
novos lasers semicondutores de InGaAsP e detectores operando préximos de 1,3 pum. Esses
sistemas operavam a taxas de bit de até 1,7 Gb/s com espagamento entre repetidores de
aproximadamente 50 km. Pouco tempo depois foram desenvolvidas fibras com atenuacao
ainda menor na regiao espectral de 1,55 pm [16]. Porém, a dispersao cromaética ¢ elevada
nessa regiao do espectro, impulsionando o surgimento de fibras de dispersao deslocada e
de lasers que oscilam em apenas um modo longitudinal. Sistemas comerciais de terceira
geracdo operando a 2,5 Gb/s foram disponibilizados em 1990, com espagamento tipico
entre repetidores de 60 e 70 km. A quarta geracao dos sistemas Opticos utiliza amplifi-
cagdo Optica e multiplexagao por divisao de comprimento de onda (wavelength division
multiplexed - WDM) para permitir transmitir dados a taxas maiores do que 2 Gb/s por
distancias maiores do que 10000 km sem repetidores, permitindo assim o uso de cabos

Opticos transoceanicos ja em 1996.

Em meados do ano 1999, o grupo de estudos 15 (Study Group 15 - SG15)
do Setor de Padronizagao da Unido Internacional de Telecomunicagoes (ITU Telecommu-

nication Standardization Sector - I'TU-T) desenvolveu diretrizes para Redes Opticas de
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Transporte (Optical Transport Network - OTN) usando WDM e publicou-as na recomen-
dacdo G.872 (ITU-T rec. G.872)[3]. Foram definidas as caracteristicas da camada fisica,
taxa de simbolo e formato do sinal e os requisitos de funcionamento dos equipamentos.
Esse padrao define um envelope digital para encapsular diversos protocolos e transporta-
los na OTN com suporte para a multiplexacdo de um nimero elevado de sinais em apenas
uma fibra. Sistemas WDM sao confinados em uma grade espectral fixa com espagamento
entre canais de 50 GHz também definida pela ITU-T (rec. G.694.1[4]), fazendo com que
qualquer tipo de sinal ocupe 50 GHz de banda, desconsiderando sua largura espectral
real. Entao, fabricantes de componentes 6pticos concentraram esforcos na producao de
componentes que operam em certas faixas de comprimento de onda compativeis com essa

grade fixa, reduzindo custos e acelerando o processo de desenvolvimento.

Os sistemas 6pticos atuais com a maior capacidade de transporte operam a
100 Gb/s (compativel com os protocolos Ethernet e OTN). O padrao 100 GbE foi criado
de forma a ser compativel com as redes ja instaladas, para que a migracao a partir de
padroes mais antigos nao fosse tdo onerosa. A arquitetura utilizada é a modulacao por
chaveamento quaternéario de fase com multiplexacdo em polarizagoes ortogonais (dual-
polarization quaternary phase shift keying - DP-QPSK) a 25 Gbd, que gera canais com
50 GHz. Além disso, recepcao coerente e processamento digital de sinais (digital signal
processing - DSP) foram introduzidos e possibilitaram um aumento em eficiéncia espectral

e em distancia de transmissao.

Em um white paper recente [5], a Cisco fez algumas projegoes do crescimento do
trafego IP até 2021, o que afeta diretamente o trafego em redes 6pticas. De acordo com o
relatorio, a demanda vai continuar aumentando com o surgimento de dispositivos ligados a
Internet das coisas com as comunicag¢oes maquina-maquina (machine to machine - M2M),
além do aumento do trafego de outros dispositivos, principalmente os smartphones. Para
suprir essa demanda crescente por dados, devemos utilizar sinais com taxas mais elevadas
e formatos de modulacao mais complexos. Além disso, outro fator que colabora com o
aumento do trafico é a interconexao de datacenters, pratica cada vez mais comum causada

pelo aumento de aplicagoes em nuvem.

Para taxas mais elevadas, maiores taxas de simbolo devem ser utilizadas, fa-

zendo com que os canais possuam largura espectral maior do que 50 GHz, tornando
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inviavel a utilizacao dos dispositivos existentes em campo. A fim de superar essa limi-
tagao, atender a demanda cada vez maior por banda e aumentar a eficiéncia espectral
dos dados transmitidos, a arquitetura de rede éptica de espectro dividido (spectrum sliced
optical path Network - SLICE) foi proposta. Essa arquitetura sugere novas diretrizes para
transporte de dados na rede 6ptica. O principal conceito da SLICE é alocar uma largura
de banda apropriada para cada canal de comunicag¢ao dependendo da qualidade do canal,
do volume de trafego e da demanda do usuério. Com o crescimento e a diversificagao da
demanda, nas futuras redes Opticas conviverao sinais de portadora tnica e banda mais
estreita, com sinais multiportadora com banda larga. Ao contrario da grade fixa imple-
mentada atualmente, os canais da rede SLICE tém banda varidvel segundo uma certa
resolugao (e.g. 12,5 GHz ou 6,25 GHz). Essas sao as chamadas redes 6pticas elasticas
(elastic optical network - EON). Esse novo modelo permite levar em conta a heteroge-
neidade das demandas (velocidades de transmissao diferentes para clientes) e transmitir
dados com taxas de 100 Gb/s e maiores, além de permitir a realocagdo dindmica do
caminho 6ptico (caso alguma falha ocorra) e a ocupagao densa da banda disponivel (eli-
minando espagos desnecessarios). Outro beneficio desta nova arquitetura é a capacidade
de partilha da banda entre clientes que possuem demandas complementares no tempo.
Por exemplo, escritorios tém um movimento grande de dados durante o dia, enquanto a

transferéncia de dados entre datacenters ocorre principalmente a noite [6].

Novos equipamentos de rede devem entao ser criados para permitir a trans-
missao e a comutacao flexivel de dados. Para tanto, requer-se criar uma chave seletora de
comprimento de onda de banda varidvel (flexible spectrum wavelength selective switch -
flex WSS), que pode multiplexar e comutar bandas de frequéncia varidvel e um transpon-
der de banda variavel (bandwidth varible transponder - BVT) que pode gerar sinais com
diversas taxas de simbolo e formatos de modulacao. BVTs sao capazes de multiplexar
diversos sinais da camada cliente na camada de linha, funcionando como um muxpon-
der [7]. Mais recentemente, propds-se o conceito de transceptores fracionaveis de taxa
variavel (sliceable bandwidth-variable transceivers - S-BVT) [7], também conhecidos como
transceptores multifluxo, pois conseguem multiplexar diversos sinais da camada cliente

em diferentes sinais da camada de linha [8].

Além do espectro variavel, as redes épticas de proxima geragao contarao com

flexibilidade em um grande conjunto de parametros. Particularmente, os futuros trans-
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Figura 2 — (a) Transceptor tipo BVT. (b) Transceptor tipo S-BVT.

ceptores Opticos poderao adaptar taxa de transmissao, formato de modulagdo e esquema
de codificacao (FEC). Esses dispositivos, conhecidos como transceptores de largura de
banda variavel, consistem de um conjunto integrado de transmissores e de receptores em
um unico dispositivo. Na transmissao, diversas subportadoras sao geradas e podem ser
encaminhadas a diferentes destinos. Na recepcao, ha suporte para diversas subportadoras
de origens distintas. Diversos trabalhos tém mostrado que transceptores S-BVT oferecem
ganhos expressivos em termos de custo e utilizacdo de recursos [14, 15, 13]. As arquite-
turas de BVTs e S-BVTs sao apresentadas na Fig. 2. A diferenga fundamental entre os
dois tipos de transceptores é que BV'Ts conectam um tnico par origem-destino por meio
de uma conexao 6ptica de parametros variaveis, enquanto S-BV'Ts interconectam diversos
pares origem-destino. Assim, um transmissor S-BVT pode ter como destino diferentes

transceptores, da mesma forma que um receptor S-BVT recebe sinais de diversas fontes.

S-BVTs sao transceptores BVT com multiplos transmissores e receptores, e
que podem transmitir e receber sinais de diferentes nés. Um desafio no projeto desses
sistemas é escolher os parametros de transmissao em cada um dos subcanais, o que é
equivalente a determinar os parametros de transmissao para um transceptor tipo BVT.
Ou seja, em resumo, pode-se encarar um S-BVT como um conjunto de BVTs. A seguir
sao apresentados os principais trabalhos sobre diferentes implementacoes de transceptores
de banda variavel e suas consequéncias sobre custo e desempenho de sistemas épticos.
Também sao detalhados alguns trabalhos sobre a otimizacao do sinal transmitido para

diferentes condigoes da rede.
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1.1 Revisao bibliografica

Uma estratégia promissora para a aplicacao em redes flexiveis é a multiplexa-
gao por divisao em frequéncias ortogonais (Orthogonal Frequency Division Multiplezing
- OFDM). OFDM é um tipo de modulagdo multiportadora e seu conceito fundamental
foi formulado em 1966 por Chang em [9], que consiste em transmitir um sinal com uma
certa taxa de simbolo utilizando subportadoras ortogonais de taxa menor parcialmente
sobrepostas no espectro. Apesar de ser largamente utilizada para comunicagoes sem fio
ha um certo tempo, o primeiro artigo a tratar de multiplexacao éptica por divisao em
frequéncias ortogonais (Optical Orthogonal Frequency Division Multiplezing - O-OFDM)
foi [10] em 1996. Em [6], um modelo de BVT é proposto utilizando sinais O-OFDM cuja
largura espectral é variada de maneira simples pela variacao da quantidade e do formato
de modulacao das subportadoras. Além da facilidade de variagdo da banda e da robustez
contra os efeitos da dispersdao cromdtica (Chromatic Dispersion - CD) e da dispersao dos
modos de polarizagao (Polarization Mode Dispersion - PMD), a O-OFDM aumenta a

eficiéncia espectral por causa da sobreposicao parcial das subportadoras.

As primeiras propostas de transceptores S-BVT podem ser encontradadas em
[8] e [7]. Em [7], Gerstel et al. discutem um transponder fracionavel ( “sliceable”), que con-
siste em dividir um BV'T em diversos transponders virtuais de taxas mais baixas, de modo
que a soma das taxas dos transponders virtuais seja igual a taxa do BVT, aproveitando
a0 maximo sua capacidade e reduzindo o consumo de energia comparado ao caso de varios
transponders subaproveitados. J& em [8], Jinno et al. introduzem a ideia de transceptor
6ptico multifluxo (multiflow optical transponder - MFT), que pode mapear os dados que
chegam de um cliente em diversos fluxos Opticos que podem ter caracteristicas diferen-
tes (taxa de simbolo, formato de modulagao, etc.) e serem enviados para destinatarios
diferentes. A principal diferenca entre as duas propostas é que em [8] discute-se de forma
mais aprofundada o mapeamento das diversas camadas cliente (incluindo a camada IP)
na camada éptica. Entretanto, a ideia fundamental dos dois artigos é a mesma. Uma apli-
cagao interessante de transceptores S-BVT é o escoamento de trafego IP pela rede éptica.
Uma comparagao entre custos de implementacao de aquiteturas de rede para transporte
IP sobre a camada éptica utilizando diferentes arquiteturas de transceptores (taxa fixa,

MLR, BVT e MFT) foi feita por Tanaka et al. em [11]. Assumindo um perfil de trafego
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estatico, estimou-se que a arquitetura usando MFTs é a que fornece a melhor relagao
custo-beneficio, pois é a que requer menos componentes. Em [12], Sambo et al. propuse-
ram uma arquitetura de S-BVT usando uma tnica fonte laser capaz de produzir miltiplos
comprimentos de onda. Entao, os comprimentos de onda a serem modulados sao filtrados
usando microcavidades em anel. O sistema proposto possui algumas limitagoes em termos
da faixa de comprimentos de onda que podem ser gerados, mas de forma geral o artigo
¢ uma excelente referéncia sobre arquiteturas de implementagao de S-BVTs, incluindo o
transmissor e o receptor. O estudo de S-BVTs abre também diversas fronteiras na area
de interconexao Optica, como a comparagao entre S-BV'Ts e BV'Ts realizada por Pages et
al. em [13]. A arquitetura de transceptores também influencia o desempenho de outros
elementos de rede, como ROADMs. Em, [14], Tanaka et al. mostraram que transceptores
S-BVT demandam em média a metade do niimero de portas deriva/insere quando compa-
rados a transceptores BVT. Em termos econdmicos, Lopez et al. mostraram em [15] que
transceptores S-BVT podem reduzir o custo da solugao com transponders em 50%, mesmo
que o custo individual de cada transponder S-BVT seja significativamente maior que o
custo de transceptores BVT. Outro contexto interessante a aplicacao de S-BVTs é o de
protecao e restauracao, como investigado por Paolucci et al. em [16]. No artigo, estuda-se
o conceito de protegdo com compressao ( “squeezing”), no qual a rota de protegdo pode

apresentar menor capacidade que a rota de trabalho.

Transceptores flexiveis com detecgdo direta (DD) estdao surgindo como uma
boa alternativa de baixo custo para aumentar a taxa de transmissao de redes metropo-
litanas e conexoes inter-data-center. Assim, apesar de nao haver ainda muitos trabalhos
estudando S-BVTs com detecgao direta, ha estudos de transceptores BVT com DD. BV'Ts
de baixo custo baseados na tecnologia OFDM e com DSP de baixa complexidade que usa
a transformada rapida de Hartley (fast Hartley transform - FHT) foram investigados em
[17, 18, 19, 20]. Um sistema com detecgao direta (DD-OFDM) e transmissao definida por
software foi descrito em [17], além de uma técnica de redugao da razao entre a poténcia de
pico e a poténcia média (peak-to-average power ratio - PAPR). Para aumentar o alcance
do transceptor as custas de uma maior complexidade, também foi proposto um esquema
com detecgao coerente e multiplexagdo em polarizagao (polarization-division multiplexed
- PDM). Para o caso DD-OFDM, Nadal et al. descrevem em [18] a técnica de bit loading

(BL), que permite modular diferentemente cada grupo de subportadoras e avalia o melhor
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mapeamento para uma taxa de transmissao liquida de 10 Gb/s por meio de simulagoes.
Em [19], Moreolo et al. analisaram experimenalmente a arquitetura DD-OFDM usando
BL com sinais PAM4 e BPSK para taxas liquidas de 5 a 10 Gb/s, e mostrou ser possivel
transmitir 10 Gb/s em uma distancia de até 120 km. O sistema com detec¢ao coerente e
multiplexacdo em polarizacao foi avaliado quanto a OSNR requerida para receber corre-
tamente sinais a 10, 40 e 100 Gb/s. Mostrou-se ser possivel transmitir os mesmos 10 Gb/s
para distancias superiores a 1000 km. Outras demonstracoes experimentais de redes de
grade flexivel também foram feitas por Kozicki et al. [21]. Sinais OFDM com modulagao
QPSK a taxas de 40 a 440 Gb/s foram transmitidos por multiplos caminhos 6pticos. O

fator de qualidade (fator-Q) foi avaliado para cada caminho no né final da rede.

Para ilustrar a capacidade de adequagao do sinal transmitido as condi¢des do
canal na arquitetura SLICE, Kozicki et al. propdem e demonstram em [22] um método
de alocacao espectral adaptativo a distancia. No artigo é sugerido utilizar formatos de
modulacao de ordem mais elevada para caminhos mais curtos, reduzindo assim a ocupacao
espectral, ao invés de alterar a taxa de transmissao de simbolos. Na parte experimental,
sinais RZ-DQPSK e RZ-16APSK a 40Gb/s foram transmitidos através de uma rede com
distancias variaveis entre nés e avaliou-se o fator-Q apds cada né. Conforme apontado
pelo autor, o RZ-DQPSK tem um alcance muito maior do que o RZ-16APSK, devendo
entao ser usado para longas distancias. Enquanto o primeiro alcangou o trigésimo-sétimo

no, o segundo ficou acima do limite de BER = 1072 apds o sexto no.

As curvas de capacidade indicam que as regides com cabegalhos de FEC mais
longos oferecem a possibilidade de aumentar o alcance transparente do sistema ao se
usar modulacoes de ordem mais alta. Nessas regioes, o desempenho e a convergéncia dos
algoritmos de equalizacao e recuperacao de portadora se tornam criticos. Varios trabalhos
ja foram publicados comparando o desempenho de diversos algoritmos de equalizacao
[23, 24, 25, 26], mas eles focam sua atengao para regides abaixo de um limite de FEC
fixo com uma BER pré-FEC de 1073, Portanto, o desempenho dos algoritmos para baixas
relacoes sinal-ruido é pouco conhecido, especialmente para formatos de modulacao de
ordem mais elevada, fazendo necessario um estudo cuidadoso para escolher os algoritmos

a serem utilizados.

Os primeiros trabalhos sobre transceptores com taxa de cddigo variavel em
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comunicagoes Opticas investigaram estratégias de codificacao capazes de oferecer uma
resolucao fina o suficiente para satisfazer o maior nimero de demandas de capacidade e
alcance. Algumas técnicas de variacao da taxa de cddigo eficientemente implementaveis
em hardware sdo perfuracdo e encurtamento [27]. Elas foram usadas por Gho et al. em
[28] em cédigos Reed-Solomon concatenados em série com decisao abrupta. Arabarci et
al. ¢ Gho et al. propuseram em [29] e [30] estratégias de codificagdo com cddigos com

matrizes de paridade de baixa densidade (low-density parity-check - LDPC).

Nos tultimos anos, diversos trabalhos trataram do problema de selecao do me-
lhor conjunto de parametros considerando um ambiente de rede. As técnicas para escolher
os parametros 6timos de transmissao dependem essencialmente do perfil de trafego consi-
derado. Caso ele seja estatico, o conjunto de requisi¢gdes é conhecido a-priori, e o processo
de selecao de parametros pode usar técnicas de programacao linear ou, para redes mais
complexas, métodos heuristicos. Essa estratégia foi seguida por Li et al. em [31], no qual
ele investiga o problema de roteamento com FEC com taxa de cédigo varidavel. O pro-
blema de alocacao de recursos com trafego estatico em redes com taxa de codigo variavel
também foi tratado por Cerutti et al. em [32].Em [33], Ives et al. analisaram os ganhos
em taxa liquida de informagao com a otimizacao do formato de modulacdo, da poténcia
e da banda ocupada pelos sinais em uma rede com grade fixa. Variando os mesmos para-
metros mas em um cenario de redes flexiveis, Zhao et al. otimizaram a ocupagao espectral
(nimero de sub-bandas de 12,5 GHz) do sistema em [34], considerando os efeitos nao-
lineares da fibra éptica. Alvarado et al. também investigaram em [35] a combinagao de
formato de modulacao e taxa de c6digo para maximizar a taxa liquida de informagao em
uma rede com perfil estatico, para um espacamento fixo entre canais e para uma unica
taxa de simbolo. Além disso, o efeito da escolha 6tima de formato de modulacdo, taxa
de simbolo, espacamento entre subportadoras, espacamento inter-supercanal e poténcia
de langamento na fibra foi examinado por Palkopoulou et al. em [36] para redes flexiveis

com taxa de cddigo constante.

Para um perfil dindmico de trafego, as demandas sdao conhecidas em tempo
real, portanto as conexoes devem ser roteadas uma a uma, independentemente. Em [37],
Mello et al. consideram um transceptor universal operando com apenas um formato de
modulagao (16-QAM ou 64-QAM), taxa de simbolo constante e taxa de codigo varidvel

e avaliaram o desempenho da rede assumindo roteamento independente. A reducao da
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probabilidade de bloqueio resultante da escolha 6tima de banda, formato de modulacao
e taxa de cédigo foi verificada em simulagdo por Savory em [38]. A alocacdo de recursos
em ambientes de trafego dindmico com taxa de codigo variavel foi estudada por Sambo et
al. em [39] e [40]. Os dois trabalhos apresentam andlises interessantes sobre o problema,
mas utilizam time-frequency packing modulation, tornando dificil a comparagdo com ou-
tros trabalhos equivalentes usando formatos de modulacao M-QAM com sub-portadoras
independentes. A caracterizagao de transceptores usando a informacao mutua generali-
zada (generalized mutual information - GMI) em funcao da SNR foi feita por Maher et
al. em [41, 42] para diferentes formatos de modulacao e taxas de c6digo, mas mantendo a
taxa de sfimbolo fixa. Poggiolini et al. investigaram em [43] o potencial de aumento do al-
cance transparente através da otimizagao da taxa de simbolo usando o modelo Gaussiano

(Gaussian Noise - GN) aprimorado.

1.2 Contribuicoes e organizacao do trabalho

Dada a banda disponivel para transmissao, o operador deve escolher a com-
binacao apropriada de taxa de simbolo, formato de modulagao e esquema de codificacao
(forward error correction - FEC) que satisfaz a demanda. No caso de um FEC com cabe-
calho fixo, a escolha torna-se trivial, ja que constelagoes com baixa densidade de simbolo
(e.g. 4-QAM) sao mais robustas do que constelagdes com densidades mais elevadas (e.g.
16-QAM) por causa da maior distdncia Euclidiana entre os pontos das constelagdes, as
custas de uma maior ocupagao espectral. No entanto, em transceptores com taxa de c6digo

variavel, as relagoes de compromisso se tornam consideravelmente mais complexas.

Alguns desses problemas foram tratados no artigo pioneiro de Ungerboeck [44],
no qual foram apresentadas as curvas de limite de capacidade mostradas na Fig. 3a. Para
valores altos de relagao sinal-ruido (signal to noise ratio - SNR), a capacidade para cada
formato de modulagdo é maxima e nenhuma codificagao é necessaria. Para SNRs baixas,
a codificagao de canal torna-se necessaria para a recuperacao correta do sinal no receptor,
diminuindo o nimero de bits de informacao por simbolo. Curvas de taxa liquida de bit
(Fig. 3b) sao obtidas ao multiplicar as curvas de capacidade pela taxa de simbolo do
sistema. E importante notar que na medida de SNR estéo incluidos os efeitos combinados

do ruido de amplificagdo e das nao-linearidades [45][37]. Para uma taxa de bit especifica,



Capitulo 1. Introdugio 25

12 -©-4-QAM 250 [-6-4-QAM 30 GBd P R = R =i R A
-¢8-QAM —<8-QAM 30 GBd
-5-16-QAM -5-16-QAM 30 GBd
i -&-4-QAM 32 GBd
Sreaaan -x-8-QAM 32 GBd

N
o
o

-E-16-QAM 32 GBd|F/ - > =77 3¢ == =3 ==X m = o

1]
1]
[n1]

Capacidade [bit/simbolo]
Taxa de bit [Gb/s]
&
o

| ‘ | | ‘ ‘ 5 0 5 10 15 20 25 30
0 5 10 15 20 25 30 SNR [dB]
SNR [dB]
(b)

(a)

Figura 3 — (a) Limites de capacidade. (b) Taxa de bit alcangdvel assumindo um esquema,
de FEC 6timo para 30 GBd e 32 GBd.

o ponto de operagao 6timo (que requer a menor SNR) sempre corresponde ao formato
de modulacao de ordem mais alta, a taxa de simbolo mais elevada e, consequentemente,
ao maior cabegalho (taxa de cédigo mais baixa). Isso significa que, teoricamente, para
um BVT operando de 10 a 32 Gbd, 4/8/16/64-QAM Nyquist, com um esquema de FEC
6timo e na grade fixa de 50 GHz (por exemplo), o ponto 6timo de operagdo (que re-
quer a menor SNR) seria obtido para um 64-QAM codificado operando a 32 Gbd. Um
esquema de FEC 6timo é definido como aquele que permite alcancar a maxima informa-
¢ao mutua do canal. Na pratica, limitagoes de implementacao alteram as curvas da Fig.
3b, tornando a andlise mais dificil. Dentre essas limitagoes praticas, as mais importan-
tes sdo as caracteristicas dos conversores analdgico-digital (analog-to-digital converter -
ADC), e digital-analégico (digital-to-analog converter - DAC), e também o desempenho

e a convergéncia dos algoritmos de processamento digital de sinais do receptor.

Quanto maior for a flexibilidade dos transceptores, mais complexa se torna a
tarefa de encontrar o conjunto 6timo de formato de modulagao, taxa de simbolo, taxa
de codificagao e nimero de subportadoras para cada situacao, devido ao enorme niimero
de possibilidades. O objetivo principal desse trabalho é tratar o problema de escolha das
caracteristicas do sinal que melhor se adaptam as restricoes do canal de comunicacao
e otimizam a ocupacao espectral ou o alcance transparente, dependendo da aplicacao.

Além disso, espera-se propor um método para caracterizacao de transceptores flexiveis
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para apresentar, de uma forma simples e facil de ser acessada, as melhores caracteristicas
para um sinal a ser transmitido em funcdo dos requisitos de taxa de bit e alcance sem
regeneracao levando em conta as limitacoes impostas pelos dispositivos e algoritmos de
recuperacao do sinal, além do canal de comunicacao. Outro enfoque sera a reducao das pe-
nalidades causadas pelos algoritmos de processamento de sinais (Digital signal processing

- DSP).

Esse trabalho propoe encontrar e apresentar de forma simples os melhores
pontos de operagao para diversos requisitos de distancia de transmissao e taxa liquida
de bit. O método utilizado consiste em realizar uma analise baseada em resultados ex-
perimentais que permitam incorporar algumas limitacoes de sistemas reais nas curvas
de capacidade tedricas. Para encontrar o alcance méaximo de cada ponto de operacao,
utiliza-se um modelo tedrico para estimar efeitos nao-lineares na fibra e relacionar OSNR
com alcance transparente. A partir dai, propoe-se um método de otimizacao da taxa de

simbolo, formato de modulacao, esquema de codificagdo e nimero de subportadoras.

Os capitulos que compodem esse trabalho sdo descritos a seguir. O Capitulo
2 descreve os principais efeitos da propagacao do sinal na fibra e explica brevemente os
algoritmos de processamento de sinais normalmente utilizados em comunicagoes épticas.
O Capitulo 3 descreve a metodologia utilizada para gerar as curvas tedricas de taxa de
bit por alcance transparente e a otimizacao dos parametros de transmissao. O Capitulo 4
descreve a otimizacao dos algoritmos de DSP e a montagem experimental utilizada para
gerar as curvas de OSNR por SNR levando em conta as limitagoes reais de equipamentos e
dos algoritmos de DSP. O Capitulo 5 mostra os resultados experimentais e as otimizacoes
dos diversos parametros de transmissao para diferentes cenarios de aplicagao. Finalmente,

o Capitulo 6 faz uma conclusao e apresenta sugestoes de trabalhos futuros.
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2 Sistemas Opticos com recepcao coerente

Os receptores 6pticos coerentes permiterm recuperar as caracteristicas do campo
eletromagnético (amplitude, fase e polarizagao) apds a conversao opto-elétrica. Com isso,
diversos efeitos degradantes como por exemplo a dispersao cromética e desvios de porta-
dora podem ser compensados no dominio digital. Além disso, esse método permitiu o uso
de técnicas avangadas de processamento digital de sinais (digital signal processing - DSP)
no transmissor e no receptor, possibilitando que formatos de modulacao mais complexos
fossem utilizados a taxas de transmissao mais elevadas com formatos de pulso mais efici-
entes. Exemplos de formatos de modulagao mais complexos sao aqueles com modulacao
de amplitude em quadratura de ordem M (order M quadrature amplitude modulation - M-
QAM), que possuem M pontos complexos na constelagao, permitindo elevadas eficiéncias
espectrais quanto maior for o niimero de simbolos da constelagao. Diversas configuracoes
de posic¢oes dos simbolos transmitidos podem ser usadas para cada M. Nesse trabalho sao
consideradas as configuracoes mostradas na Fig. 4, em que E é a energia média do sinal.
Para formatos de modulacdo que possuem M na forma 2% com k par, as constelacoes sao
quadradas (formatos 4-QAM, 16-QAM e 64-QAM na Fig. 4), enquanto que, para k impar,
isso nao é possivel. Por exemplo, na Fig. 4 estao representados os formatos Star-8-QAM
(k = 3) e Cross-32-QAM (k=5), que serao referidos apenas como 8-QAM e 32-QAM daqui

em diante.

Formatos de mais alta ordem, apesar de terem uma eficiéncia espectral maior,
sdo mais afetados por ruido pois a distancia euclidiana entre os simbolos vizinhos (d) é
reduzida, assim como representado na Fig. 4. Portanto, o uso desses formatos depende da
aplicagao de técnicas avangadas de DSP para compensar distor¢oes lineares e nao lineares
do canal 6ptico, separar as polarizacoes e tratar outras imperfeigoes. A combinagao entre
deteccao coerente, multiplexagao em polarizacao e processamento digital de sinais resulta
em uma poderosa ferramenta que possibilita operar sistemas 6pticos com mais eficiéncia
espectral para alcancar taxas de transmissao de bit cada vez mais elevadas. Os efeitos
causados pela passagem do sinal na fibra éptica sao tratados na Secao 2.1 e o receptor
optico coerente e uma visao geral dos principais algoritmos de DSP usados para recuperar

a informacao transmitida sdo apresentados na Segao 2.2.
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2.1 Efeitos de propagacao na fibra optica

Todo canal fisico de transmissao causa distor¢oes no sinal transmitido. A pro-
pagacao de um sinal através de uma fibra optica é descrita pela equagao nao linear de
Schrodinger (non-linear Schrédinger equation - NLSE ). A NLSE sem efeitos de polari-
zagdo, para um campo elétrico A(z,t), com z sendo a distancia e ¢t o tempo, é dada pela

seguinte equagao de derivadas parciais:

0A(z,t)
0z

B 82A B3 O*A

em que j € a unidade imaginaria, o é o coeficiente de atenuagao da fibra, §, = dwk ]w w0
com (3(w) sendo a constante de propagacao da onda e wy = 27 fo com [y sendo a frequéncia

central de A(z,t) e v o coeficiente nao linear.

2.1.1 Atenuacao

A atenuagao em fibras épticas é a redugao da intensidade (ou poténcia) do
sinal de acordo com a distancia transmitida. Considerando todos os coeficientes exceto «

nulos, a NLSE se torna:

0A(zt) «
5, = 2A, (2.2)

cuja solugao é A(z,t) = A(0,t)-exp(—5z). Elevando ao quadrado os dois lados da equagao
encontramos a relagdo entre a poténcia do sinal na saida (P,,) e a de entrada (P;,) para

um certo comprimento de fibra (L):

P, = Py, - exp(—al). (2.3)

Devido a 6tima qualidade das fibras atuais, os coeficientes de atenuagao sao

normalmente dados em dB/km. A relagdo entre o coeficiente em Np/km que deve ser
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usado em 2.3 e aquele dado em dB/km (a4p) é dada por:

]-0 PO’lL
Qap = = logy () ~ 4,343 - a. (2.4)

A Fig.5, adaptada de [2], mostra as curvas tedricas das diferentes fontes de
atenuacao na fibra em funcdo do comprimento de onda. As duas principais fontes de
atenuagao em fibras épticas sao a absorgao material e o espalhamento Rayleigh (Rayleigh
Scattering). Olhando para a janela espectral de 800 nm a 1600 nm, que é a comumente
usada para comunicagoes Opticas, o espalhamento de Rayleigh — causado por variac¢oes
aleatorias do indice de refracao da fibra devido a falhas na estrutura molecular do vidro —
é o fator de perda dominante em altas frequéncias, enquanto a absorcao de infravermelho
(Infrared Absorption) limita o uso de comprimentos maiores do que 1600 nm. Outras fontes
de perda minoritarias sdo a absorcao ultravioleta ( Ultraviolet Absorption) — causada pela
excitacao de elétrons para niveis de energia superiores — e a absor¢ao por impurezas
materiais (e.g. absor¢do OH). No entanto, seguindo processos apropriados de fabricagao,
pode-se chegar a coeficientes de atenuagiao tao pequenos quanto 0,2 dB/km para fibras

monomodo padrao [2].

2.1.2 Ruido ASE

O alcance de sistemas Opticos foi limitado pela atenuacao na fibra durante
muito tempo, até a invencao dos amplificadores épticos usando fibras dopadas com érbio
(Erbium doped fiber amplifiers - EDFA) em 1986-1987 [46, 47]. EDFAs permitiram com-
pensar a atenuacgao sem tornar o custo de implementagao impeditivamente elevado. Tais
amplificadores aproveitam as emissoes estimuladas que ocorrem no meio dopado da fibra
para amplificar sinais épticos sem conversao opto-elétrica e, por causa da sua banda larga,
permitem amplificar simultaneamente diversos canais WDM com apenas um dispositivo,

reduzindo os custos.

O ganho de um EDFA pode ser escolhido para compensar a atenuacdo de
um comprimento de fibra especifico (e.g. 80 km) e conjuntos de fibras acopladas com um
amplificador (span) podem ser cascateados para alcangar distancias mais longas, formando
um enlace. Nao é possivel aumentar indefinidamente o alcance de sistemas Opticos pois

cada EDFA adiciona ruido ao amplificar o sinal, reduzindo a relacao sinal-ruido éptica
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Figura 5 — Espectro de perdas de uma fibra monomodo produzida em 1979. Algumas
curvas tedricas das principais fontes de atenuagao sao mostradas (linhas pon-
tilhadas e tracejada), além de uma curva com a soma dos efeitos (linha sélida)

[Adaptada de [2]].

(optical signal-to-noise ratio - OSNR) a cada amplifica¢do. Esse acimulo de ruido é uma
das principais restrigoes para o alcance transparente (sem conversao eletro-Gptica) de
sistemas atuais. Na Fig. 6, podemos observar a evolucao da poténcia 6ptica e da OSNR

em um enlace com 5 spans, onde o ganho de cada EDFA estd ajustado para a mesma

poténcia de saida.

2.1.3 Dispersao cromatica

Nas fibras épticas, diferentes componentes espectrais se propagam com velo-
cidades distintas, principalmente por causa da dependéncia em frequéncia do coeficiente
de refragao do meio. Essa diferenca de velocidade d& origem ao fenémeno chamado de
dispersao cromatica. Uma consequéncia direta da dispersao cromatica é o alargamento
dos pulsos transmitidos, pois diferentes componentes espectrais do pulso se propagam
com velocidades diferentes, se afastando com o passar do tempo. Esse alargamento ¢ cri-
tico em sistemas digitais pois gera interferéncia intersimbolica (inter-symbol interference -

ISI) como representado na Fig. 7. O espacamento entre os pulsos transmitidos foi deixado
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Figura 6 — Representacao de um link multi-span, evolugao da (b) poténcia 6ptica e da (c)
OSNR em funcao da distancia transmitida.

grande para que o efeito do alargamento temporal do sinal seja observado com maior
clareza. Nota-se que os pulsos transmitidos comecam a ficar mais largos ao mesmo tempo
que suas amplitudes diminuem (a energia do sinal nao é alterada pela CD) e a distancia
entre os pulsos fica gradativamente menor, até que, por volta de 500 km, eles comecam a

interferir-se.

Para um pulso com largura espectral Aw, seu alargamento temporal (AT)

como fungao do comprimento de fibra (L) percorrido é dado por

— DLAMX, (2.6)

em que A\ é a diferenca entre o maior e o menor comprimento de onda do pulso e o

parametro D é dado por:

2me

D=

Ba, (2.7)

em que (35 é conhecido como pardmetro de dispersdo de velocidade de grupo (Group-

velocity disperion - GVD) e ¢ normalmente expresso em ps®/km. J4 D é o coeficiente de
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Figura 7 — Simulacao computacional do efeito de alargamento temporal dos pulsos trans-
mitidos em funcao da dispersao cromatica. (a) Sinal transmitido, (b) sinal apds
100 km de fibra, (c¢) apds 250 km e (d) apds 500 km.

dispersao, dado em ps/(km - nm). ¢ é a velocidade da luz no vacuo. Para uma SSMF, o
coeficiente de dispersao é tipicamente zero para A = 1310 nm e aproximadamente igual a

16 ps/(nm-km) em A = 1550 nm.

Ajustando o processo de fabricagao, fibras especiais podem ser produzidas,
como por exemplo as fibras de dispersao deslocada (dispersion shifted fiber - DSF) e as
fibras de compensagao de dispersao (dispersion compensating fiber - DCF). A curva de
dispersao em func¢ao da frequéncia de uma DSF possui o0 mesmo comportamento de uma
SSMF', mas ¢ deslocada para ter dispersao nula ao redor de A = 1550 nm. Em um primeiro
momento, pode parecer interessante usar fibras com dispersao zero, porém, em sistemas
WDM, a falta de dispersao aumenta o efeito de nao-linearidades como a mistura de quatro
ondas (four-wave mizing - FWM), impossibilitando a recuperagdo do sinal em longas

distancias. Ja a DCF foi muito usada para compensar completamente a CD acumulada em
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um enlace de transmissao por ter um coeficiente de dispersao negativo e muito maior em
valor absoluto do que a SSMF. Apesar disso, uma estratégia de compensacao adaptativa
por DSP; além de reduzir os custos de implantagao, é absolutamente necessaria para redes
flexiveis com roteamento. Para taxas de simbolos maiores do que 40 GBd, algoritmos
de estimacgdo e compensacao de CD adaptativos podem ser necessarios por causa de
flutuacoes do coeficiente 35 causadas por variagoes de temperatura que podem chegar a
dezenas de graus em sistemas terrestres [48]. A Secao 2.3.1.2 mostrard alguns exemplos

de algoritmos adaptativos para estimar e compensar a dispersao cromatica.

2.1.4 Efeitos n3o-lineares

Em baixas poténcias, o principal efeito que limita a distancia de transmissao é o
ruido ASE adicionado pelos amplificadores 6pticos, que diminui a relacao sinal ruido éptica
gradativamente. O aumento da poténcia do sinal de entrada na fibra leva ao aumento da
OSNR ao final do enlace de transmissao até um certo limite. Infelizmente, valores muito
elevados de poténcia do sinal levam a fibra a se comportar como um meio nao linear,
levando a uma diminuicao gradativa da SNR recebida com o aumento da poténcia de
lancamento. A Fig. 8 mostra o perfil de variagdo da OSNR recebida de acordo com a
poténcia de entrada do sinal para um sistema com spans de 80 km, calculada a partir do
modelo analitico gaussiano (Gaussian Model - GN) que serd descrito na Se¢ao 3.4. Pode-se
notar que a poténcia de langcamento 6tima varia de acordo com o cenario considerado. No
caso de apenas um canal com banda de 50 GHz se propagando na fibra, a poténcia étima
é de 0 dBm, enquanto para 81 canais de 50 GHz a poténcia de langcamento deve ser menor

(—2 dBm por canal) pois os efeitos nao-lineares sdo mais pronunciados nesse caso.

Os principais efeitos nao-lineares sao os espalhamentos de Raman e de Bril-
louin e o efeito Kerr. Fibras de area larga foram desenvolvidas para aumentar o alcance
transparente de sistemas. O efeito nao-linear gerado nessas fibras especiais é menor e elas
permitem, portanto, a transmissao de sinais com poténcias mais elevadas. O aumento
da area do nucleo da fibra reduz a densidade de poténcia do sinal 6ptico, consequente-
mente reduzindo os efeitos nao-lineares e possibilitando diversos recordes de transmissao

em longa distancia [49, 50].

A compensacao de efeitos nao-lineares, no dominio digital ou no 6ptico, tem
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Figura 8 — Evolugdo da OSNR recebida em fun¢ao da poténcia de lancamento para trans-
missao de 1 tnico canal com banda de 50 GHz (linha sélida azul) e 81 canais
de 50 GHz (linha pontilhada vermelha) segundo o modelo GN.

se tornado um assunto de bastante interesse de pesquisadores para aumentar o alcance de
sistemas Opticos. O algoritmo de DSP para compensar efeitos nao-lineares mais conhecido
é a propagacao reversa no dominio digital (digital backpropagation - DBP) [51] e uma
técnica de compensacao tanto no dominio éptico quanto no digital que vem ganhando

bastante destaque é a conjugagao de fase [52].

2.2 Front-end optico e algoritmos de processamento de sinais

A deteccao coerente é caracterizada pela utilizagao da informacao de fase da
portadora na recuperacao do sinal. Para isso, a fase de um oscilador local deve ser utilizada
como referéncia na recepcgao. A deteccao coerente tornou-se um topico bastante abordado
e estudado em sistemas Opticos. A recepcao coerente torna possivel que a informagao
seja codificada na fase e na amplitude da portadora Optica, habilitando o emprego de
formatos de modulagao mais complexos, aumentando ainda mais a eficiéncia espectral dos
sinais transmitidos. Além disso, receptores coerentes permitem a compensacao no dominio
digital de diversos efeitos causados pela passagem do sinal através de equipamentos do
sistema e da fibra éptica — i.e. efeitos de filtragem e efeitos lineares e nao lineares da fibra

—aumentando a distancia de transmissao. Sistemas de longa distancia ja usam largamente
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Figura 9 — Esquematico de um receptor coerente tipico. Eg é o sinal recebido e Ej, é o
oscilador local. 1) Bloco de condicionamento do canal; 2) compensagao esta-
tica do canal; 3) corre¢ao do erro de temporizagao; 4) equalizagdo dindmica
do canal; blocos de recuperacao do desvio de frequéncia (5) e de fase (6) da
portadora.

sistemas coerentes. Devido a elevada eficiéncia espectral e a gradual reducao dos custos,
sistemas coerentes sdo cotados como uma possivel futura solu¢do para comunicagao inter
e intra datacenters, areas dominadas por sistemas com detecgao direta e modulagao de

intensidade (intensity-modulation direct-detected - IM-DD).

A Fig. 9 apresenta o diagrama de blocos de um receptor coerente tipico (front-
end 6ptico e algoritmos de DSP) para um sinal M-QAM com multiplexagao em polariza-
¢ao e taxa variavel. Uma cadeia tipica de algoritmos de processamento de sinais inclui um
bloco de deskew e ortonormalizacao (1), o qual inclui uma compensagio de atraso dife-
rencial entre as linhas elétricas (deskew) e imperfeigdes do front-end 6ptico; um bloco de
compensagao estatica do canal (2) para compensar efeitos de degradagao do canal éptico;
um bloco de corregao do erro de temporizagao (3); um bloco de equalizagdo dindmica do
canal (4); um bloco de recuperacao do desvio de frequéncia (5) e de fase (6) da portadora.
Estes blocos sdo normalmente seguidos por outros trés blocos nao incluidos na Fig. 9, um
equalizador trabalhando a uma amostra por simbolo (post-MIMO equalizer), um conver-
sor de simbolos para bits e um decodificador de canal, o qual pode ser implementado com

decisdo abrupta ou suave [53].

Cada bloco é responsavel por compensar diferentes efeitos causados pelo canal

de transmissao e imperfei¢oes dos equipamentos. A constelagdo de um sinal DP-16QAM
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Figura 10 — Representacao de um receptor coerente com diversidade de fase.

a 32 GBd transmitido por 400 km de fibra SSFM é mostrada na parte inferior da Fig. 9

apos cada etapa do processamento.

2.3 Front-end éptico

Para conseguir receber as componentes em fase e em quadratura de sinais
opticos com formatos de modulagao de alta ordem, é preciso usar um front-end 6ptico com
diversidade de fase, como o representado na Fig.10 [54]. O sinal recebido (Eg) é combinado
com um oscilador local (Ej,) em uma hibrida 90° 2 x 4 e suas saidas sdo detectadas por

dois fotodetectores balanceados. Os sinais Eg e E;, sao dados matematicamente por:

Eg = \/?S el wsttos) L g (1) . @D FTons (D) L g (2.8)
Elo — /Plo . ej(wlot‘i‘(z’lo) . ej¢"lo(t) - € (29)

em que o subscrito S se refere ao sinal e lo se refere ao oscilador local, com Ps e P,, sendo
as poténcias, wg e wy, as frequéncias angulares, ¢g e ¢, as fases iniciais, ¢, € ¢p,, 0S
ruidos de fase, eg e €, 0s vetores unitarios de polarizagdo e a(t) e ¢(t) sdo a amplitude e

a fase da informacao a ser transmitida, respectivamente.

A funcao de transferéncia da hibrida, desconsiderando o ruido de amplificacao

e eventuais rotagoes de fase, é dada por [54]:
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Eout1 ej¢11 €j¢12
Eout2 B 1 ej¢21 j . ej¢22 Eil’l]_ (2 10)
Eout, 2 it it | |Ey,
Eout4 ejd)“ _j : €j¢42
Es + Elo
=-. I (2.11)
2 Es - Elo
_Es - jElo_

em que Eqy¢, sao as quatro saidas, Ein, s@o as 2 entradas e ¢;; sdo os coeficientes de fase
que respeitam ¢;; — ¢;2 = ¢, com ¢ constante. A segunda linha foi obtida fazendo-se o
sinal ser recebido na entrada 1 E;,, = Eg, e o oscilador local (Ej,) na entrada 2 E;y,, = Ej,

com o deslocamento de fase (¢) igual a zero (¢;1 = ¢i2).

As correntes de saida dos fotodetectores balanceados sao dadas por (desconsi-

derando o ruido shot):

I = R-Eout, - Eie, — R Eouts - Bt (2.12)
_ 1 2 2 1 2 2
=R (E” + 2B, - Bjo + Eio?) —R-Z<Es ~ 2E, - Eio + Eio) (2.13)
= R\/PsP,a(t)ese;, cos|Awt + ¢, (t) + do + H(t)] (2.14)
Ig = R-Eout, - Egue, = R Eouty - Eque, (2.15)
_ 1 2 2 1 2 2
=R (E® — 2B, - Ejo + E1o?) —R-Z(ES + 2E, - Eio + Eio?) (2.16)
= R\/ PsPa(t)ese;, sin[Awt + ¢, (t) + ¢o + ¢(t)] (2.17)

em que R é a responsividade dos fotodetectores. Aw = wg — wy, é o desvio de frequéncia
angular, ¢,(t) = ¢ng(t) — Py, (t) ¢ o ruido de fase dos lasers resultante (ruido de fase do

laser do transmissor menos ruido de fase do oscilador local) e ¢pg = g — ¢y, é 0 desvio
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Figura 11 — Representacao de um receptor coerente com diversidade de fase e de polari-
zacdo. PBS - polarization beam splitter.

de fase inicial. Apods a conversao eletro-Optica, os sinais sao amostrados para em seguida

serem processados pelo conjunto de algoritmos de DSP.

Para aumentar a capacidade, sistemas Opticos atuais possuem diversidade de
polarizacao, o que significa que sinais diferentes sdo transmitidos em cada uma de duas
polarizagoes ortogonais da luz. Para receber esse tipo de sinal, o front-end 6ptico deve ser
duplicado e as duas polarizages sao separadas por um separador de polarizacao (polari-

zation beam splitter - PBS) como ilustrado na Fig.11.

2.3.1 Algoritmos de processamento digital de sinais

Nesta secao sao descritos os algoritmos de processamento de sinais essenci-
ais em sistemas Opticos coerentes. Em particular, sao apresentados alguns algoritmos de
compensacao de atrasos entre linhas (Deskew), ortonormalizagao, estimagao e compen-
sacao da dispersao cromatica, recuperacao de relogio, equalizagao dinamica e separacao
de polarizacoes e recuperacao da portadora. O objetivo nao é descrever exaustivamente
todos os tipos de algoritmos existentes, ja que existem algoritmos para compensar outros
efeitos além daqueles apresentados aqui. O foco maior serda dado aos algoritmos usados

nesse trabalho, mas procedimentos alternativos também serao citados.

2.3.1.1 Deskew e ortonormalizacao

O bloco de deskew e ortonormalizacdo compensa imperfeicoes do front-end
6ptico. Caso os caminhos percorridos pelos sinais nao sejam exatamente os mesmos ou eles

nao sejam amostrados pelos ADCs ao mesmo tempo, os 4 sinais convertidos para o dominio
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digital estarao atrasados entre si. Essa diferenca é chamada de skew. A diferenca entre os
sinais pode chegar a dezenas de simbolos, prejudicando a convergéncia dos algoritmos de
DSP. O skew pode ser medido ou estimado em fabrica usando a correlacao cruzada entre

os sinais. Um atraso (7) pode ser representado como [55]:

T = ilapc + pTapc- (2.18)

em que ¢ € um nimero inteiro e p é um namero entre 0 e 1. Ou seja, 7 é a soma de um
nimero inteiro (i) e uma quantidade fracionaria (u) de periodos de amostra (Tapc). A
parte inteira ¢ facilmente compensada ja que consiste em um deslocamento temporal das
amostras. Ja para compensar a parte fracionaria, o algoritmo de deskew deve interpolar
as amostras. A implementacao de interpoladores usa filtros de resposta finita (finite im-
pulse response — FIR) para minimizar a complexidade computacional. Diversas formas de
interpolagao ja foram propostas, que vao desde o uso de polindémios de Lagrange até uma

simples interpolacao linear usando:

y(i) = x(i) + p- (2(i + 1) — (1)), (2.19)
em que x(7) é o sinal de entrada e y(i) é o sinal interpolado de saida.

Imperfeicoes nas hibridas de 90° e descasamento da responsividade dos foto-
detectores causam desequilibrio de quadratura (quadrature imbalance - QI). Esse dese-
quilibrio leva ao surgimento de um nivel DC e de desvios entre as componentes em fase
(in-phase - 1) e em quadratura (quadrature - Q) do sinal recebido. A Fig.12 apresenta
constelagoes obtidas em simulagao apenas com os efeitos do ruido ASE e algumas im-
perfei¢oes do front-end que criam uma dependéncia entre as duas componentes do sinal

(desequilibrio de quadratura).

Diversos métodos foram propostos para compensar o desequilibrio de qua-
dratura, sendo o procedimento de ortonormalizacdo de Gram-Schmidt (Gram-Schmidt
orthonormalization process - GSOP) [56] e o procedimento de ortonormalizacdo de Low-
din (Lowdin orthonormalization process - LOP) [57] os mais populares. O algoritmo de
ortonormalizacao de Gram-Schmidt possibilita a criacao de uma base ortonormal a partir

de um conjunto de vetores ou amostras linearmente dependentes e nao-ortogonais. As
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Figura 12 — Sinal 16-QAM (a) transmitido afetado por ruido AWGN e (b) com desvio de

hibrida.

etapas do procedimento sao apresentadas a seguir.

O GSOP ¢ aplicado nos sinais de cada polarizacao separadamente para evitar
acumulo de erros. Um dos sinais recebidos em fase (s;) e em quadratura (s,) sao escolhidos
como referéncia. Supondo que o vetor escolhido seja o em fase, a primeira base (by) é

apenas a normalizacao em poténcia desse sinal:

b = 5:/\/ P, (2.20)

em que P; é a poténcia média da componente em fase do sinal, dada por P, = % il 32
Em seguida, obtém-se a componente em quadratura ortogonalizada em relacao a nova

referéncia e normalizada usando:

Sq = Sq — Proju,(Sq) (2.21)
b2 = SQI/S(]Tt(Pq/), (222)

em que Py ¢ a poténcia média da componente em quadratura do sinal ortogonal a b; e

projy(v) é o operador projecao, definido como:

proju(v) = u, (2.23)
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Figura 13 — Representacao grafica da ortonormalizacao de Gram-Schmidt.

em que (-,-) é o operador produto interno.

Uma representacao dos vetores resultantes é apresentada na Fig. 13. No GSOP,
uma das componentes é normalizada enquanto a outra é rotacionada e normalizada. J& no
LOP, as duas componentes sao rotacionadas e normalizadas, as bases ortogonais resultan-
tes sao aquelas mais proximas dos sinais recebidos usando como critério o erro quadratico

médio.

2.3.1.2 Estimacdo e compensacdo da dispersdo cromatica (equalizacdo estética)

A funcao de transferéncia de uma fibra considerando apenas a dispersao cro-
mética e com o sinal se propagando na diregdo z, no dominio frequencial é (deduzida a

partir da NLSE 2.1):

D 2
DA Zw2>, (2.24)

G(zw) = exp(y -

em que D é o parametro de dispersao, c é a velocidade da luz no vacuo e A é o comprimento
de onda central do sinal. De posse da funcao de transferéncia, para compensar a CD basta
filtrar o sinal recebido com um filtro “passa tudo ” com funcao de transferéncia 1/G(z,w).
Como o filtro é invariante no tempo caso o comprimento do enlace e as caracteristicas
das fibras nao mudem, esta etapa também ¢é conhecida como equalizacao estatica. Essa

filtragem pode ser feita no dominio da frequéncia (frequency-domain equalizer) usando
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os métodos de sobrepor e adicionar (overlap-and-add) ou sobrepor e salvar (overlap-and-
save)[58]. A compensagao da dispersdo cromética também pode ser feita por filtragem
no dominio temporal (time domain equalization - TDE), com otimizagdes para que a

complexidade seja parecida com a FDE.

Esses métodos exigem o conhecimento preciso do canal, ou seja, da dispersao
acumulada no enlace de transmissao. Para isso existem diversos algoritmos que estimam
a dispersao acumulada no sinal recebido com duas estratégias principais: busca por var-
redura e algoritmos adaptativos. A maioria dos algoritmos de processamento de sinais
necessita que a dispersao cromética esteja compensada para terem um bom desempenho.
Essa caracteristica pode ser aproveitada por algoritmos estimadores por varredura para
encontrar o valor de CD acumulado. O principio de funcionamento desses estimadores
é testar diversas corre¢oes de CD e escolher aquela que leva ao melhor desempenho dos
algoritmos segundo algum critério. Como exemplo de critério, a taxa de erro apds o pro-
cessamento digital de sinais pode ser usada, porém o sinal passaria por toda a cadeia
de DSP, o que levaria muito tempo e problemas de convergéncia de outros algoritmos
poderiam impossibilitar a estimacao. Para simplificar a estimagdo e torna-la dependente
do desempenho de um menor niimero de algoritmos de processamento, a avaliagao do erro
pode ser feita apés a equalizagdo dindmica (Os principais algoritmos serdo descritos em
detalhe na Segao 2.3.1.4) como o erro quadratico médio do valor absoluto do sinal em re-
lacao aos possiveis valores absolutos da constelacao transmitida. Diniz et al. propuseram
outro modo de estimar a dispersao por varredura usando a variancia da estimacao do erro
de temporizacao. O erro de temporizagao nao varia muito rapidamente, portanto, quando
as estimativas sequenciais deste erro sao muito diferentes entre si, o algoritmo nao estéa
funcionando corretamente, provavelmente por causa da CD residual. Para estimar disper-
sao mais rapidamente, existem também os algoritmos adaptativos cegos de estimacao da

dispersdo cromatica [59] e também métodos analiticos [60], que ndo usam varredura.

2.3.1.3 Recuperacdo de relégio

O sinal de relogio do ADC deve ser exatamente igual (fase e frequéncia) aquele
usado pelo transmissor a fim de recuperar o sinal original com a menor taxa de erro
possivel. Diferencas fazem com que os instantes de amostragem nao sejam 6timos. Caso

os dois relégios tenham exatamente a mesma frequéncia, mas uma diferenca de fase Ag,
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os instantes de amostragem terao sempre a mesma distancia para o ponto 6timo. Se as
duas ondas tiverem a mesma fase mas frequéncias diferentes, a distancia entre os instantes
de amostragem e o ponto 6timo varia com o tempo. Na realidade, o que acontece ¢ uma
combinagao dos dois efeitos, mas o desvio de fase dos relégios nao é um problema para
sistemas que usam equalizadores dinamicos fracionalmente espagados como os tipicamente

usados em sistemas opticos.

Imperfei¢oes na recuperacao de reldgio sao especialmente limitantes em siste-
mas que trabalham em altas velocidades. Além disso, sinais com formato de pulso com
ocupagao espectral préxima do limite de Nyquist (e.g. pulso cosseno levantado com roll-off
préximo a zero) possuem o diagrama de olho muito fechado horizontalmente, sendo ainda,

mais sensiveis a desvios do instante 6timo de amostragem.

A sincronizagao entre transmissor e receptor pode ser feita no dominio anal6-
gico usando lagos de travamento de fase (phase-locked loop - PLL) [61] mas, por simplici-
dade, diversos algoritmos de recuperacao de relégio no dominio digital foram propostos.
Um método bastante conhecido de recuperagao de relégio no dominio digital é o algo-
ritmo de Gardner [62] e sua variante para sinais Nyquist [63]. Métodos alternativos sdo o
proposto por Ungerboeck a partir da observacao dos coeficientes dos filtros do equalizador

adaptativo [64] e outros métodos de recuperacao de relégio no dominio da frequéncia.

O algoritmo de equalizacao dindmica consegue acompanhar pequenos desvios
de relégio por um certo periodo de tempo. Em experimentos, a pequena quantidade de
dados permite que seja feita apenas uma interpolacao com fator constante para reduzir o
valor do erro de relégio no lugar de utilizar um algoritmo de compensacao mais complexo,
caso seja usado um equalizador dinamico para recuperar o ponto 6timo de amostragem,

além de separar as polarizagoes e equalizar o sinal.

2.3.1.4 Equalizacdo dinamica

O objetivo do equalizador dindmico é separar os sinais multiplexados em pola-
rizacdo e compensar a resposta do canal de comunicacao, além de otimizar o instante de
amostragem e a relacao sinal ruido. No receptor coerente, as polarizagoes do sinal enviado
sao divididas entre as componentes de polarizagoes ortogonais, denominadas X e Y. En-

tretanto, em decorréncia da propagacao na fibra, o estado de polariza¢ao no receptor varia
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Figura 14 — Arquitetura tipica de um equalizador dindmico.

com o tempo e, por isso, a informacao em cada componente de polarizacao recebida é uma
mistura das informagoes enviadas em cada polarizagao. O equalizador dinamico trabalha
como um separador de fontes e desfaz a mistura das polariza¢des, gerando sinais indepen-
dentes. Os efeitos dispersivos mais comuns presentes nos sinais na entrada do equalizador
dindmico sdao a dispersdao cromética (residual, sendo que a maior parte é compensada
no bloco equalizador estatico), a dispersao dos modos de polarizacao (polarization mode

dispersion — PMD) e a dispersao resultante das filtragens 6ptica e elétrica.

A arquitetura tipica do bloco consiste em quatro filtros de resposta finita (finite
impulse response - FIR) com L taps arranjados em uma estrutura borboleta (ver Fig. 14)

com duas entradas (x e y) e duas saidas (Tou € Yout), relacionadas por

Tout = Wxx * X + Wxy " Y, (225)

Yout = Wyy ' Y + Wyx * X, (226)

em que X e y sao vetores de tamanho 1 x L representando parte dos sinais de entrada de
cada polarizacao. Os coeficientes dos quatro filtros FIR sao representados pelos vetores
wiy de tamanho L x 1 com os subscritos I e J representando a entrada e saida corres-
pondentes. Equalizadores mais comuns sao os fracionalmente espagados, que trabalham
a duas amostras por simbolo e possuem desempenho superior aos que usam apenas uma

amostra por simbolo por causa da diversidade temporal e da redugdo de aliasing [65].
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Os coeficientes dos filtros sao adaptados de acordo com [56]:

Wax (N + 1) = Wyx(n) + - €, - x(n)

Wyx(n + 1) = Wyx(n) + 11+ €, - y(n) (2.27)

Wyy(n+1) = wyy(n) + p-e, - y(n)
Wiy(n + 1) = Wiy(n) + 11+ ey - x(n),

em que e ¢ o sinal de erro e u é o passo de adaptacao.

Existem diversas maneiras para calcular o sinal de erro usado na adaptacao
dos filtros. Para sinais com diversos niveis (e.g. 8-QAM e modulagoes de ordem superior),
as mais ultilizadas sao o algoritmo de minimo erro quadratico médio dirigido por decisao
(decision-directed least mean square — DD-LMS) e o equalizador radialmente dirigido
(radially-directed equalizer — RDE). Ambos algoritmos usam (implicitamente) estatisticas

de ordem superior dos sinais recebidos para estimar o sinal de erro.

2.3.1.4.1 Equalizador radialmente dirigido

O algoritmo RDE é uma varia¢ao do equalizador de médulo constante (Cons-
tant Modulus Algorithm — CMA) desenvolvivo por Dominique Godard para a recuperagao
de sinais bidimensionais robusta a erro de fase [66]. Nele o sinal de erro é calculado con-

siderando apenas a magnitude do simbolo recebido y(n) e é dado por [67]:

e={ym)- [R— )P}, (2.28)

em que R é um dos possiveis raios da constelagao transmitida, escolhido para minimizar
|R—|y(n)||- A Fig.15 mostra exemplos de escolha de raios para o cdlculo do erro usando um
sinal 16-QAM. Caso o simbolo equalizado seja aquele representado pelo ponto vermelho
(y1), as diferentes distdncias para os trés possiveis raios sao calculadas e o raio mais
proximo, Ry, é o escolhido. O mesmo vale para o simbolo equalizado verde (y2), cujo raio

mais proximo agora ¢ o maior dos trés, indicado como Rs.

Um efeito de convergéncia indesejado pode acontecer pois as duas saidas do
RDE podem convergir para a mesma sequéncia de dados, um evento chamado de singu-

laridade [68, 56]. Algumas formas de tentar evitar essa situacgao ja foram propostas na
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Figura 15 — Representacao dos raios escolhidos (R; e Rs) por serem os mais préximos dos
simbolos equalizados (s; e s2) para calcular o erro no equalizador radialmente
dirigido.

literatura [24, 69]. Uma das formas mais conhecidas é a de [69], que impde as seguintes

condigbes em um estégio de pré convergéncia (apés a equalizagdo de um bloco inicial de

dados de tamanho arbitrario):

*
Wxy = —Wyx
(2.29)
*
Wyy = Wxx -
Apés a correta equalizacao do sinal, o desvio de frequéncia entre a portadora e

o oscilador local deve ser corrigido e a fase do sinal encontrada pelos algoritmos da Secao

2.3.1.5 antes de realizar a decisdo.

2.3.1.4.2 Equalizador radialmente dirigido supervisionado

Uma sequéncia de treinamento (training sequence — TS) pode ser enviada pe-
riodicamente para melhorar o desempenho de algoritmos de processamento de sinais. TS
¢ uma sequéncia pré definida de simbolos que facilita o calculo do sinal de erro e diminui a
influéncia de erros de decisao. O algoritmo é o mesmo que o descrito na Se¢ao 2.3.1.4.1 com
a diferenca que na Eq. 2.28 o valor de R é conhecido, ao invés de ser estimado como um

dos possiveis raios transmitidos. O uso de TS elimina a influéncia dos erros de decisao na
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Figura 16 — Representacao dos simbolo escolhidos (¢; e §2) por serem os pontos da conste-
lacao ideal mais préximos dos simbolos equalizados e com portadora recupe-
rada (y; e yo) para calcular o erro no equalizador de minimo erro quadratico
médio.

atualizacao dos coeficientes, melhorando a qualidade do sinal recuperado, especialmente

em SNRs mais baixas.

Porém, o compromisso entre desempenho do equalizador e eficiéncia espectral
deve ser observado. Como a sequéncia de treinamento nao carrega informagao, o nimero
médio de bits por simbolo transmitido diminui (assim como a eficiéncia espectral). Além
disso, para uma mesma taxa liquida de bits, uma taxa maior de simbolos deve ser utilizada,
aumentando a largura espectral do sinal e consequentemente aumentando a quantidade
de ruido dentro da banda. Portanto, o ganho com o uso da sequéncia de treinamento é

reduzido por causa da reducdao de SNR para uma mesma OSNR.

2.3.1.4.3 Algoritmo de minimo erro quadratico médio dirigido por decisao

Algoritmos dirigidos por decisdo (DD) consideram que o simbolo decidido é
igual ao simbolo transmitido, ou seja, que nao houve erro de decisdao. Como a recupera-
¢ao do simbolo transmitido é necessaria, a portadora do sinal deve ser encontrada pelos
algoritmos da Secao 2.3.1.5 e entao o simbolo decidido deve ser usado para calcular o erro
que atualiza os filtros do equalizador dinamico. O sinal de erro calculado pelo algoritmo

de minimo erro quadrético médio é dado por [70]:
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A

e = exp(j0) (§(n) —y(n)) (2.30)
em que g(n) é o simbolo decidido apds estimagao de fase e 6 é o erro de fase estimado.

A Fig.16 mostra um exemplo dos simbolos escolhidos (y; e yo) para o calculo
do erro usando um sinal 16-QAM. Vale notar que, diferentemente do RDE, o erro deve
ser calculado entre o simbolo decidido e o simbolo recebido apds passar pela equalizacao

e a recuperagao de frequéncia e de fase (y; e y2).

Uma desvantagem do algoritmo DD-LMS é a propagacao de erros de decisao
e a sensibilidade a ruido de fase. E comum utilizar o CMA ou o RDE em uma fase de pré

convergéncia robusta a erros de fase e em seguida utilizar o DD-LMS.

2.3.1.5 Recuperacio de portadora

O sinal que sai do equalizador, supondo que todos os demais efeitos da trans-
missao foram corretamente compensados pelos algoritmos precedentes, possui apenas des-

vio de frequéncia (frequency offset - FO) e erro de fase.

O desvio de frequéncia ocorre por causa da diferenca de frequéncia entre o laser
do transmissor e do oscilador local. Para a perfeita recepcao desse sinal, seria necessario
que o laser do oscilador local estivesse casado em frequéncia com o laser do transmissor.
No entanto, isso é uma tarefa complicada de ser feita operando apenas na camada fisica
do sistema. Com lasers trabalhando hoje na faixa de ~ 193 THz, é comum aparecerem
desvios de frequéncia na ordem de centenas de mega-Hertz. Felizmente, existem algoritmos

de DSP capazes de estimar e compensar esse desvio.

Um sinal () apenas com desvio de frequéncia e ruido AWGN ¢é representado

matematicamente por:

T = Skej(k'QﬂAffreqTS) + nk;, (231)

em que S; ¢ o simbolo transmitido, A ff,., é a diferenca entre as frequéncias do laser do
transmissor e o oscilador local, T, é o periodo de amostragem e n, é o ruido. Pode-se
ver por 2.31 que, como consequéncia da diferenca entre os lasers, a constelacao recebida

sofre uma rotacao de fase constante igual a 2rA ff,.,Ts entre as amostras no tempo e fica
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Figura 17 — Evolugao temporal de um sinal 16-Q AM (a) apenas com desvio de frequéncia,
(b) apenas com ruido de fase e (¢) com ambos. A evolugao temporal de apenas

quatro simbolos é mostrada para apresentar os efeitos com maior clareza.
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com o aspecto apresentado na Fig. 17a para o formato de modulacao 16-QAM. Na figura,
a evolucao da posicao no tempo de apenas alguns simbolos é mostrada para facilitar a

visualizacao do efeito.

O erro de fase, por sua vez, surge devido a largura de linha dos lasers do
transmissor e do receptor, considerando que o desvio de frequéncia foi completamente
corrigido no bloco FOE. Um sinal (r) apenas com ruido de fase e AWGN é representado

matematicamente por:

i = spe? ) 4y (2.32)

em que 05 é o ruido de fase. O comportamento do ruido de fase pode ser modelado por

um processo de Wiener de média zero e variancia wg dada por:

w2 = 2w AVT,, (2.33)

em que Av é a largura de linha do laser. A Fig. 17b mostra a evolu¢do no tempo de
uma constelagao 16-QAM com ruido de fase. Mais uma vez, a evolugao de apenas alguns

simbolos sdo mostrados para maior clareza da figura.

O sinal apods a equalizacao possui tanto desvio de frequéncia quanto ruido de
fase, assim como representado na Fig. 17c. Pode-se ver que ambos se manifestam como
desvios de fase variantes no tempo. Nota-se também que o desvio de frequéncia provoca
diferencas de fase entre duas amostras vizinhas muito maiores do que o ruido de fase. Para
reduzir a quantidade de desvio de fase a ser acompanhado pelo algoritmo de recuperacao
de fase da portadora e aumentar a eficicia do mesmo, é interessante fazer a recuperacao
do desvio de frequéncia antes de corrigir o erro de fase. O desvio de frequéncia é estimado
e compensado pelo bloco estimador do desvio de frequéncia (frequency offset estimator -
FOE). O ruido de fase é estimado e compensado pelo bloco de estimagao de fase (phase

estimation - PE).
2.3.1.5.1 Compensacdo do desvio de frequéncia

O objetivo dessa etapa é encontrar e compensar A fy,.,. O bloco FOE pode

implementar o algoritmo da M-ésima poténcia no dominio da frequéncia [71], que é descrito
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Figura 18 — Efeito de elevar constela¢oes ideais a M-ésima poténcia. Circulos vazados
representam o sinal original e circulos preenchidos o sinal elevado a M-ésima
poténcia para os formatos de modulagao (a) 4-QAM, (b) 8-QAM, (c) 16-QAM
e (d) 64-QAM

a seguir.

A primeira etapa consiste em elevar o sinal no dominio do tempo a M-ésima
poténcia, eliminando do sinal, ao menos parcialmente, a informagao modulada. O valor
de M é dependente do formato de modulagao. Por exemplo, para BPSK, esse valor é 2, ja
para 4/8/16/64-QAM, ele é igual a 4. A Fig. 18 mostra o comportamento de constelagoes
ideais elevadas a M-ésima poténcia. Pode-se notar que para o 4-QAM a informacao é
completamente eliminada do sinal ja que todos os simbolos se tornam apenas um. Para
formatos QAM de ordem mais elevada (8-/16-/64-QAM) o resultado da operacao sao
pontos que formam uma regiao compacta e com um formato que ainda permite a aplicagao

do algoritmo de recuperagao do desvio de frequéncia da M-ésima poténcia.
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Figura 19 — a) Arquitetura geral do BPS e b) arquitetura interna de um bloco.

Apés a exponenciacao a M-ésima poténcia, os pontos (ou regioes) resultantes
giram com velocidade angular dada por w = 27 M Af. O desvio de frequéncia pode entao
ser observado como um pico no espectro do sinal resultante e a relacao entre a frequéncia

em que ocorre esse pico e o FO ¢é dada por:

Af = 1\14 max [|FFT(zM)]. (2.34)

Por utilizar a transformada de Fourier do sinal recebido, esse algoritmo possui
valores maximos de desvio de frequéncia possiveis de serem estimados. Como o sinal
normalmente estd com apenas uma amostra por simbolo apds o equalizador dindmico,
o eixo de frequéncia da FFT vai de —R,/2 a Rs/2, onde R, é a taxa de simbolo do
sinal. Por causa da divisao por M na equacao 2.34, o intervalo de frequéncias que podem
ser estimadas pelo algoritmo da M-ésima poténcia é [—R,/(2M),Rs/(2M)]. A precisao
da estimativa e a complexidade desse algoritmo dependem apenas do tamanho da FF'T

utilizado.

2.3.1.5.2 Correcdo do erro de fase

O bloco PE é responsavel por estimar e compensar o erro de fase. Um algoritmo

de recuperacao de fase que se tornou bastante utilizado em sistemas 6pticos foi o algoritmo
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de busca cega de fase (blind phase search - BPS) [72] . Esse algoritmo funciona com
qualquer sinal QAM e seu diagrama de blocos pode ser visto na Fig. 19. O BPS trabalha
por blocos de simbolos de tamanho L, que sdo as chamadas janelas de estimacao. Os
simbolos de uma mesma janela passam simultaneamente por N blocos, que aplicam uma
certa correcao de fase ¢, e calculam o erro quadratico médio do sinal corrigido. A saida

do bloco que gera o menor erro é escolhida como a correta por um multiplexador (MUX).

Por causa da forma com a qual o erro é calculado, para o algoritmo nao super-
visionado, o intervalo de fases a ser testado depende da simetria da constelacao. Como se
pode ver na Fig. 20 as constelagoes 4-, 8-, 16- e 64-QAM possuem simetria de 90 graus,
portanto somente fases de 0° a 90° precisam ser testadas. J& para o 2-QAM o intervalo é
duas vezes maior. Como a simetria é de 180 graus, o intervalo de fases testado vai de 0°

a 180°. Para o algoritmo supervisionado, todas as fases devem ser testadas (0° a 360°).

Com o intervalo determinado, o nimero de blocos determina a resolugao de
valores de correcoes de fase testados. Por exemplo, usando 10 blocos para estimar o
erro de um sinal com formato de modulagao 16-QAM, a correcao ¢, de cada bloco seréd
90°/10 = 9° maior do que anterior ou seja, ¢, para um cddigo com N células e uma

constelacao com simetria de O, graus é dada por

n = = pin =1,2,....N. (2.35)

Quanto maior o nimero de blocos, maior o nimero de fases de teste e consequentemente
maior a precisao da estimagao e correcao do erro, mas o algoritmo se torna mais complexo.
Como uma alternativa menos complexa, pode-se aumentar o niimero de estagios usados

para a estimagao [73].

O BPS tornou-se bastante utilizado por sua arquitetura paralela ser facilmente
implementada em hardware. Infelizmente, o nimero elevado de caminhos paralelos para
calcular as varias corregoes de fase faz com que o algoritmo ocupe uma grande area de
silicio e também consuma muita poténcia. Algoritmos alternativos de recuperacao de
fase para modulagoes de alta ordem para aplicagoes que exigem consumo de poténcia e

tamanho reduzidos podem ser os algoritmos supervisionados.
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Figura 20 — Simetria de diversas constelagbes M-QAM.
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3 Metodologia

Nesse capitulo sdao descritos todos os passos para encontrar o melhor conjunto
de caracteristicas do sinal transmitido para cada par de taxa de bit requerida e distancia de
transmissao teoricamente. Esse capitulo foca apenas nas derivagoes tedricas para explicar
todo o processo de obtencao dos parametros 6timos de transmissao, enquanto capitulos
posteriores incluirdo na anélise as limitagoes reais dos equipamentos (banda, quantizagao,
jitter, etc.) e dos algoritmos de processamento de sinais, utilizando um grande ntimero de

resultados experimentais.

Todo o encadeamento de ideias serd descrito com mais detalhes nas se¢oes a
seguir, mas uma visao mais simplificada do processo é apresentada na Fig. 21. O método
comecga com as curvas de capacidade no canal AWGN versus SNR para os formatos de
modulacdo de interesse (4-QAM, 8-QAM, 16-QAM e 64-QAM), multiplica a capacidade
pela taxa de simbolo para encontrar curvas de taxa de bit versus SNR. Em seguida, usa a
equacao tedrica para relacionar SNR e OSNR para as diferentes taxas de simbolo (8 GBd
a 32 GBd em passos de 2 GBd) e por tltimo aplica o modelo ruido gaussiano (gaussian
noise - GN) que considera os efeitos nao lineares da fibra para relacionar OSNR e distancia
de transmissao. Com todas as curvas de alcance transparente para os diversos conjuntos
de parametros em maos, é feita uma otimizacdo para encontrar os melhores parametros

de transmissao seguindo algum determinado critério.

RgOSNR
SNR = 2238

x Rg P Bger Modelo GN
-

Otimizagcéo

Curva de taxa
de bits

VS.

SNR

Curva de Curva de taxa Curva de taxa Parametros de
de bits de bits transmissao
VS. vS. 6timos

OSNR Alcance

Capacidade
Vs.
SNR

Figura 21 — Diagrama que representa a metodologia utilizada para encontrar os parame-
tros de transmissao 6timos.
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X" Y" W
Codificador g’a Txa)l Decodificador |——»

Figura 22 — Diagrama de um sistema de comunicagao genérico.

3.1 Capacidade do canal AWGN e cédigos corretores de erro

Dizer que um transmissor A se comunica com um receptor B significa que ac¢oes
fisicas em A induzem um efeito fisico desejado em B. Essa transferéncia de informacao é
um processo fisico e portanto esta sujeita ao ruido ambiente e a imperfei¢coes do proprio
processo de passagem do sinal pelo canal fisico de comunicagdo. A comunicacao é consi-
derada bem sucedida se o receptor e o transmissor concordam sobre qual a informacao

enviada [74].

A Fig. 22 apresenta um modelo matematico de um sistema de comunicacao.
Uma mensagem W ¢é mapeada em uma sequéncia de simbolos X" que é transmitida
através de um canal e gera uma sequéncia Y™ recebida no outro extremo do canal. A
sequéncia de saida é um processo estocastico que possui uma distribuicao que depende da
sequéncia transmitida, permitindo que X" seja estimado a partir da sequéncia recebida
Y™, Para um canal gaussiano continuo sem memoria, a relacao entre o simbolo de saida

Y™ e o de entrada X" é dada por:

Y= X"+ Z" 7" ~ N(0,0%). (3.1)

em que Z" sido as amostras de um ruido de média nula e varidncia o2 independente de X™.
Sem nenhuma restricao adicional, a capacidade desse canal seria infinita pois seria possivel
colocar uma poténcia tao grande em X" que o ruido nao atrapalharia a comunicacao.
Infelizmente, os transmissores reais possuem uma poténcia maxima (P) finita que deve

ser distribuida entre os simbolos transmitidos, ou seja:

1 L
> X" <P (3.2)
L n=1

A capacidade (C) para um canal gaussiano com transmissor limitado em po-
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téncia é dada, em bits por uso do canal, por:

1 P

Se a mensagem enviada possui um alfabeto de entrada discreto com M elementos com-
plexos Ay, a informacao mitua entre a entrada X" e a saida Y™ do canal em bit/simbolo,

considerando duas polarizagoes, é dada por [44]:

M—-1 00 A
1Y) =2 Y Pr(A) [ pya (140) - log, | WA g, (3
k=0 > = Pr(Ay)pya, (ylAr)

em que Pr(Ay) é a probabilidade de o simbolo Ay, ser transmitido e py|a, (y|Ax) é a funcao
de densidade de probabilidade (probability density function - pdf) da saida do canal dado
que o simbolo Ay foi transmitido. Para um canal com ruido branco gaussiano aditivo
(additive white gaussian noise — AWGN) de varidncia o2 por dimensao, essa pdf é dada

por:

1 vl

5r02¢ 207 . (3.5)

Py|A, (y|Ak) =

A capacidade restrita para esses formatos de modulacao é atingida quando as

distribui¢oes de probabilidade sdo escolhidas para maximizar I(X;Y), isto é:

C = I(X:Y 3.6
gndglf)( ) (3.6)

Porém, neste trabalho apenas consideramos a capacidade quando Pr(Ay) é a
distribuicao uniforme. A informacao mutua para diferentes formatos de modulagao M-

QAM sao mostradas em funcao da relagao sinal-ruido na Fig. 23.

Para SNRs elevadas, a probabilidade de erro de bit é muito baixa e a capaci-
dade é limitada pela quantidade de simbolos da constelacao. Para SNRs mais baixas, é
necessario codificar o sinal para chegar a taxas de erro muito baixas e o nimero de bits

de informagao por uso do canal (por simbolo transmitido) diminui. Portanto, a partir das
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Figura 23 — Curva de capacidade do canal gaussiano para simbolos equiprovaveis de al-
guns formatos de modulagao. Sinais com duas polarizagoes.

curvas de informacao mitua, pode-se encontrar a menor SNR requerida (SNR,.,) para

conseguir transmitir um sinal com capacidade C* > I 4.

3.1.1 Codigos corretores de erro

Codificar um sinal significa adicionar algum tipo de redundéancia a mensagem
original para que o decodificador no receptor seja capaz de recuperar a informagao trans-
mitida com uma taxa de erro arbitrariamente baixa (para sistemas épticos, essa taxa é
normalmente de 107'°). Uma estratégia simples de codificacio facilita apenas a deteccao
de erros de decisao. Neste caso, o receptor devera requerer a retransmissao do sinal até
que nenhum erro seja detectado. Um objetivo mais ambicioso é permitir a detecgao e a
correcao de erros, sem a necessidade de retransmissao de dados. A principal funcao dos
codigos corretores de erro é estreitar a distancia entre o desempenho de sistemas nao co-
dificados e o limite de Shannon, permitindo que um sistema real funcione confiavelmente

a uma taxa perto da capacidade tedrica.

Existem dois grandes grupos nos quais podem ser separadas as diversas téc-
nicas de codificagdo de sinais: codificagdo no dominio dos sinais e codificacdo binéria

[74]. Uma diferenga fundamental entre esses dois grupos é que a codifica¢gdo no dominio
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de sinais aumenta a ordem do formato de modulagao (e.g. de 8-QAM para 16-QAM)
para acomodar a redundancia, mantendo assim a taxa de simbolo por segundo. Ja na
codificacao binaria, o formato de modulagao ¢ mantido constante e bits de redundancia
(paridade) sao transmitidos junto com a mensagem original, forcando um aumento da
taxa de simbolo para manter a taxa liquida (excluindo os bits de paridade) desejada e,

consequentemente, um aumento da banda ocupada e reducao da eficiéncia espectral.

A quantidade de bits de paridade por palavra cédigo que podem ser utilizados
em um sistema é dada pela diferenca entre a taxa bruta de bits disponivel no sistema
e a taxa liquida requerida pelo cliente. Dois parametros caracteristicos de cédigos que
indicam a fragdo de paridade em relacdo a informacao sdao a taxa de codigo (R) e o

cabegalho (overhead - OH), que sao definidos como:
K
R=. (3.7)

OH =~ =+ -1, (3.8)

em que N ¢ o numero total de bits por palavra codigo e K ¢é o nimero de bits de
informagao. Quanto maior o nimero de bits de paridade (maior OH e menor R), maior
a capacidade de correcao de erros de um codigo, como pode ser visto na Fig. 24 para um
c6digo com matriz de paridade esparsa (low-density parity-check - LDPC) ilustrativo com
palavra codigo de 3600 bits. Porém, o aumento do cabecalho reduz a eficiéncia espectral

e aumenta a complexidade computacional dos decodificadores e codificadores.

Exemplos de c6digos no dominio de sinais sao a modulagao codificada em
treliga (trellis-coded modulation - TCM) e modulac¢oes multidimensionais. Alguns cédigos
em blocos muito conhecidos e usados em éptica sao os cédigos Reed-Solomon (RS) [75] e
Bose-Chaudhuri-Hocquenghem (BCH) [76, 77] e, mais recentemente, codigos com matriz

de paridade esparsa [78] e cddigos Turbo [79].

A decodificagao, por sua vez, pode ser feita com decisao abrupta ou suave. Na
decisao abrupta, o simbolo é decidido por minima distancia e os bits correspondentes sao
enviados para o decodificador. A diferenca fundamental da decisdo suave é que, ao invés

de escolher os bits correspondentes a um simbolo recebido, o decodificador trabalha com
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Figura 24 — Desempenho de um LDPC ilustrativo com palavra cédigo de 3600 bits e
diferentes tamanhos de overhead.

as probabilidades de um bit ser 0 ou 1 dado o simbolo recebido. Os cédigos com decisao
suave tém normalmente um desempenho melhor do que aqueles de decisao abrupta por

utilizarem mais informagao disponivel no sinal recebido.

Alguns cédigos com tamanho de cabegalho variavel foram descritos na litera-
tura. Tais cddigos conseguem variar o tamanho do cabecalho durante o funcionamento,
usando técnicas eficientemente implementaveis em hardware como perfuragao e encurta-
mento [27]. Essas técnicas foram usadas por Gho et al. em [28] em c6digos Reed-Solomon
concatenados em série com decisdo abrupta. Arabarci et al. e Gho et al. propuseram em
[29] e [30] estratégias de codificagdo com cddigos low-density parity-check com taxa de

codigo variavel.

3.2 Taxa de bit por SNR

Multiplicando as curvas de capacidade em bits por simbolo obtidas na se¢ao
anterior pela taxa de simbolo do sinal (R;), obtém-se curvas de taxa liquida de bit (em
bits por segundo) maxima por SNR para os diversos formatos de modulagao e taxas de
simbolo. Vale a pena observar que as curvas correspondentes as taxas de simbolo mais
altas (ver Fig. 25) atingem um determinado valor de taxa liquida de bit para valores
menores de SNR. Consequentemente, sistemas que trabalham com taxas de simbolo mais

elevadas tendem a apresentar uma menor taxa de erros para a mesma SNR pois o aumento



Capitulo 3. Metodologia 63

©-4-QAM 8 GBd _ ‘ ‘ ‘ 250 [6-4-QAM 30 GBd
120 - 8-QAM 8 GBd S, -+8-QAM 30 GBd
-—=16-QAM 8 GBd 7 gi%gﬁ,ng%ggd
-©-64-QAM 8 GBd o -6-4-
100 , ] — 00 I-x-8-
7 100 6-a-0AM 10 GBd . G200 x80AM 2GR | o/
3 -x-8-QAM 10 GBd 2 £-16-QAM 32 GBd &/
O . |l=-16-QAM10GBd| & & Q ’
= 8 o-64-0AM 10 GBd | [ =
ﬁ ﬁ 150
T 60 Koo X% < R N /AN -
(0] ©
= 0! Ly T SRR =100
200 5 50}

) 5 10 15 20 25 30 5 0 5 10 15 20 25 30

SNR [dB] SNR [dB]
(a) (b)

Figura 25 — Taxa liquida de bit em funcao da SNR para diferentes formatos de modulagao
e taxas de cédigo. Taxas de simbolo: a)8 GBd e 10 GBd e b)30 GBd e 32
GBd.

da taxa bruta permite o uso de cabecalhos de FEC maiores. Dessa maneira, para uma
taxa de informagdo especifica o melhor ponto de operagao (que requer a menor SNR
recebida) é sempre o formato de modulacao de maior ordem e a maior taxa de simbolo e,

consequentemente, o cabecalho mais longo.

Isso significa que, em teoria, usando futuros transceptores flexiveis operando a
taxas (Rs) menores ou iguais a 32 GBd, formatos de modulagao 4-QAM, 8-QAM, 16-QAM
e 64-QAM e formato de pulso Nyquist, a menor SNR requerida seria sempre alcancada
com o formato de modulagao de ordem mais elevada (64-QAM) e a maior taxa de simbolo
(32 GBd), para qualquer taxa liquida de bit requerida. No entanto, se a banda disponivel
para o canal nao for grande o suficiente para acomodar um sinal a 32 GBd, taxas menores
devem ser escolhidas, as custas da reducao do cabegalho do FEC e aumento da SNR,q

para uma dada requisicao de taxa de bit de informacao.

3.3 Relacao entre SNR e OSNR

A qualidade de um enlace éptico é normalmente medida pela relagdo sinal-
ruido éptica (optical signal to noise ratio - OSNR) ao invés da SNR. De agora em diante,
nos célculos assume-se um FEC prético com um desempenho constante a ASNR (em dB)
da capacidade de modo que, daqui para frente usa-se SNRLeq = SNR;eq + ASNR. Essa ¢é

apenas uma aproximacao, ja que o desempenho de FECs em relagao a capacidade pode
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lagao e taxas de c6digo. Taxas de simbolo: a)8 GBd e 10 GBd e b)30 GBd e

32 GBd.
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variar de acordo com a taxa de c6digo. Porém, essa suposigao estd de acordo com [53] que
observou perdas de implementacao de 2 dB e perda do FEC de 1 dB para um intervalo

moderado de taxas de cédigo.

A associagao entre os dominios éptico e elétrico é feita relacionando SNR,¢, €

OSNR;q por meio de [80]:

2 Zgref
SNR,eq = —
q P R

OSNR;eq (3.9)

S

em que p é o nimero de modos de polarizacao e By é a banda de referéncia (tipicamente
0.1 nm, ou 12,5 GHz). Vale a pena enfatizar que, para uma mesma OSNR, a SNR equi-
valente diminui com o aumento da taxa de simbolo (banda ocupada do sinal). Ou seja,
essa equacao mostra que, para uma mesma relacao sinal-ruido optica, sinais com taxas
de simbolo mais elevadas possuem taxas de erros de bit maiores pois sua banda ¢ mais

larga, sendo portanto mais afetado por ruido.

Como a relagdo entre as duas grandezas é linear, as curvas tedricas de taxa
liquida de bit méxima por OSNR, (Fig. 26) sao versoes deslocadas das curvas de taxa por

SNR (Fig. 25), dependendo do valor da taxa de simbolo considerada.

3.4 Relacao entre OSNR e distancia de transmissao

Finalmente, relaciona-se OSNR com alcance transparente. Nos calculos, adiciona-
se uma margem de OSNR (AOSNR) para representar efeitos de filtragem déptica e outros
efeitos nao considerados na analise, de modo que, daqui para frente, usamos OSNRLeq =

OSNR;eq + AOSNR. Em sistemas amplificados por EDFA, desconsiderando os efeitos nao

lineares, a relagao entre OSNR e distancia de transmissao (Lpax) é:

P,
PASE . OSNR,

span req

Lmax -

 Lepan. (3.10)

em que L., ¢ 0 comprimento de fibra entre EDFAs, P, é a poténcia do sinal e o termo

})ASE

wpan POde ser obtido usando a expressao classica:

PASE = F (b — 1) hv By, (3.11)

span
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em que F' ¢ a figura de ruido do amplificador, h é a constante de Planck, o é a constante

de atenuacao de poténcia e v é a frequéncia central do canal de interesse.

Para levar em conta os efeitos nao lineares, em sistema amplificados por EDFAs
sem gerenciamento de dispersao cromatica, o ruido devido a emissao espontanea amplifi-
cada e os efeitos nao lineares (particularmente o efeito Kerr) podem ser modelados como
ruido gaussiano branco aditivo. Usando essa aproximacao, modelos analiticos podem pre-
ver o impacto das nao-linearidades no sistema usando técnicas como a de Splett et al. em
[81]. Recentemente, o uso do modelo AWGN para a interferéncia nao linear foi revisitado
no contexto de sistemas com detecgao coerente [82][83][84]. Neste trabalho foi conside-
rado o acumulo incoerente da interferéncia nao linear (nonlinear inteference - NLI), que
permite tratar os spans independentemente. Esse modelo foi mostrado ser suficiente para
diversas aplicagoes praticas, particularmente quando o espectro estda densamente ocupado
[83]. Entao, assumindo spans uniformes, o alcance transparente (L,.x) pode ser calculado

CO1mo:

P
Lmax - o : Ls an s 312
(PASE 1 PN} OSNRL, (3.12)

em que P, é a poténcia de saida dos amplificadores por polarizagao, PS‘;SE e PN sdo as

poténcias de ruido ASE e NLI por span de fibra na banda de referéncia Bie, € Lgpan € O
comprimento do span. Note que um valor infinito de poténcia enviada P,, nao leva a um

alcance infinito pois Py} também aumenta.

A poténcia NLI pode ser obtida pelo modelo GN aproximado proposto por

NLI

Johanisson et al. em [84], que calcula PYM = GNLL . B . em que Gepan € @ densidade

span span
espectral de poténcia da interferéncia nao linear. O modelo em [84] propde ainda a seguinte

aproximacao:

GNLL 372G(fm)

span 27TOé|52’

- 2 (fmm’ +Afm//2>
+ mllz’mlimG (fm )ln fmm/ — Afm//2 )

(3.13)

7T262(Afm)2 ‘

«

[G2<fm)ln
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Figura 27 — Ilustragao da equivaléncia para o modelo GN em (a) considerar varios canais
Nyquist ocupando toda a banda disponivel e (b) apenas um canal de banda
equivalente.

em que Af,, e Af, sdo as bandas dos canais m e m’, f,, é a frequéncia na qual a
interferéncia nao linear estd sendo avaliada, fow = |fin — for|, G(fm) é a densidade
espectral de poténcia do sinal, 55 é o parametro de dipersao e v é o coeficiente nao linear.
O primeiro termo do lado esquerdo representa a interferéncia do canal de interesse nele

mesmo (SPM) e o somatério representa a influéncia dos canais vizinhos (XPM).

A fim de simplificar ainda mais os cédlculos, supoe-se que o espectro disponivel
estd completamente ocupado por canais com formato Nyquist de mesma densidade de
poténcia como mostrado na Fig. 27, que é equivalente a ter um so6 canal que ocupa
toda a banda. Apesar de ser uma suposicdo conservadora, isso permite que todos os
canais operem corretamente mesmo em casos criticos com um sistema com muita carga

de trafego. Nesse caso, supondo apenas um canal que ocupa toda a banda disponivel, os

NLI

termos da interferéncia entre canais em 3.13 podem ser eliminados e Gz,

é simplificado

para:

7T262(Af8)2

(07

GNLL 372G§
span 27TO(|62|

, (3.14)

em que G é a densidade espectral de poténcia do canal (constante em todo o espectro)
e Af, é a largura espectral. Desse modo, a poténcia do canal é diretamente proporcional

a banda do canal e, equivalentemente, a taxa de simbolo, pois G é constante.

Dessa forma, a relagdo entre OSNR e distancia de transmissao pode ser calcu-

PNLI

lada utilizando os valores de G}, obtido em 3.14 para calcular PSY

span e SUbStitUi—lO, junto

com o valor de PSAPSE obtido em 3.11, na equacao 3.12.
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Nas simulagoes foi usado Gy = 0.5 mW /50 GHz, que corresponde a uma po-
téncia de lancamento de -3 dBm para um canal de 50 GHz. Com as consideragoes apresen-
tadas anteriormente, as curvas tedricas da Fig. 28 foram obtidas que mostram a variacao
da taxa liquida de bit conforme o alcance transparente para diversos formatos de modula-
¢ao e taxas de simbolo. Nota-se que, conforme dito anteriormente, taxas de simbolo mais
elevadas possuem alcances transparentes maiores para uma dada taxa liquida de bit, mas
exigem um cabecalho muito grande. A taxa liquida cai rapidamente com a distancia para
taxas de simbolo mais altas, enquanto taxas de simbolo menores conseguem manter a taxa
liquida de bit maxima por distancias maiores. Com essas curvas finais pode-se achar, dada
uma demanda de taxa de bit e distancia entre os nés de transmissao e recepc¢ao, todos
os conjuntos de parametros que podem ser usados para satisfazer a demanda e escolher o

mais apropriado.
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Figura 28 — Taxa liquida de bit em funcao do alcance transparente para diferentes forma-
tos de modulacao e taxas de cddigo. Taxas de simbolo: a)8 GBd e 10 GBd e
b)30 GBd e 32 GBd.
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4 Montagem experimental e otimizacao dos

algoritmos de processamento de sinais

No capitulo anterior, mostrou-se como obter as curvas teéricas que relacionam
taxa de bit e alcance transparente para diversas configuragdes de um transceptor flexivel
(taxa de simbolo, formato de modulagio e taxa de c6digo). Essas curvas mostram que,
para uma taxa de bit especifica, o ponto de opera¢ao 6timo (que requer a menor SNR)
sempre corresponde ao formato de modulagdo de ordem mais alta, a taxa de simbolo
mais elevada e, consequentemente, ao maior overhead (taxa de c6digo mais baixa). Isso
significa que, teoricamente, para um BVT operando de 10 a 32 Ghd, 4/8/16/64-QAM,
com um esquema de FEC que alcanca a capacidade, o maior alcance seria obtido para

um 64-QAM codificado operando a 32 Gbd.

Para tornar a analise mais fiel a realidade e com uma aplicacdo pratica mais
evidente, as curvas de alcance transparente devem levar em consideracgao limitagoes pra-
ticas de dispositivos de sistemas 6pticos reais. Dentre essas limitagoes praticas, as mais
importantes sao as caracteristicas dos conversores analogico-digital e digital-analdgico, e
também o desempenho e a convergéncia dos algoritmos de processamento digital de sinais
do receptor. Para tanto, o método proposto utiliza curvas experimentais de SNR e OSNR

para substituir a relagao teérica dada na Segao 3.3. A figura apresentada na se¢ao ante-

Curvas
experimentais
RsOS
SNR ==
x Rg RE Modelo GN
( ( Otimizagéo

Curva de taxa
de bits
VS.
SNR

Curva de

Curva de taxa Curva de taxa Parametros de
de bits de bits transmisséao

VS. VS. 6timos
OSNR Alcance

Capacidade
vS.
SNR

Figura 29 — Diagrama que representa a metodologia utilizada para encontrar os parame-
tros de transmissao 6timos, atualizado para considerar efeitos da transmissao
dos sinais em sistemas 6pticos reais.



Capitulo 4. Montagem experimental e otimizagdo dos algoritmos de processamento de sinais 71

rior para resumir a metodologia utilizada foi alterada nessa se¢do para incluir as rela¢oes

experimentais entre OSNR e SNR, conforme representado na Fig. 29.

Esse capitulo serve para descrever a montagem experimental e os algoritmos
de DSP utilizados em uma extensa caracterizagdo em back-to-back com sinais de diversas
taxas de simbolo e formatos de modulacdo. Além disso, a segunda secao apresenta a
otimizacao de dois blocos de DSP cujo desempenho piora bastante com o aumento do

ruido: o equalizador dindmico e o estimador de fase.

Os experimentos foram feitos no laboratério de comunicagoes 6pticas do Centro
de pesquisa e desenvolvimento em telecomunicagoes (CPqD). A montagem experimental
era preparada pela equipe do centro e a aquisicao dos dados foi feita pelo autor deste
trabalho. Para processar os dados adquiridos em laboratério, o autor implementou os
algoritmos de DSP em Matlab a fim de ter mais liberdade para otimiza-los conforme

necessario.

4.1 Montagem experimental e algoritmos de DSP

A figura 30 mostra a montagem experimental usada para caracterizar o trans-
ceptor flexivel. Os conjuntos de formato de modulacao e os respectivos intervalos de taxa

de simbolo utilizados no experimento estao listados na tabela 1.

A OSNR recebida foi variada em uma montagem com carregamento de ruido
ASE, portanto, todas as medidas foram feitas sem transmissao de longa distdncia em
fibra. Apesar de essa ser uma montagem limitada, estudos mostram que, em transmissoes
suficientemente longas em sistemas sem compensacao Optica da dispersdo cromaética, os

efeitos nao lineares podem ser modelados como ruido gaussiano aditivo [83, 45].

No processamento digital de sinais do transmissor, 2!” simbolos aleatdrios sao
sobreamostrados a duas amostras por simbolo e sao passados por um filtro formatador
de pulso cosseno levantado com roll-off igual a 0,1. Além disso, o sinal é passado por
um filtro otimizado por algoritmo genético para pré-compensar a limitagdo de banda
dos diversos dispositivos e a nao-linearidade do modulador em back-to-back. As quatro
componentes que carregam a informacao (componente I e Q das polarizagdes X e Y) sao

carregadas na meméria de um conversor digital-analégico (digital-to-analog converter -
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Figura 30 — Montagem experimental. Linhas vermelhas e pretas representam sinais ele-
tricos e Opticos, respectivamente. A adi¢ao de ruido amplificado é usado para
simular os efeitos combinados da ASE e do ruido nao-linear depois da propa-
gacao em fibra. Essa representacao esta de acordo com o modelo GN descrito
na Secao 3.4, que trata ambos ruidos como AWGN.

Tabela 1 — Parametros do experimento

Modulacao | Taxas de simbolo
4-QAM 8-32 GBd em passos de 2 GBd
8-QAM 8-32 GBd em passos de 2 GBd
16-QAM 8-30 GBd em passos de 2 GBd
64-QAM 8-18 GBd em passos de 2 GBd

DAC) com taxa de amostragem de 64 GSa/s, banda de 3 dB por volta de 14 GHz e 8
bits de resolucao nominal. Os sinais sao amplificados linearmente por drivers com banda
de 20 GHz para entdo modular, através de moduladores em fase e quadratura (in-phase
quadrature modulator - IQM), os sinais 6pticos oriundos de um laser de cavidade externa

(external cavity laser - ECL) com 100 kHz de largura de linha.

O sinal éptico multiplexado em polarizacao (polarization division multiplexed
- PDM) é acoplado a ruido ASE para variar a OSNR recebida, medida através de um
analisador de espectro éptico (optical spectrum analyser - OSA). O receptor 6ptico com
diversidade de fase e polarizagao possui banda de 22 GHz e o oscilador local é gerado por
um ECL com largura de linha de 100 kHz. Os sinais sdo amostrados a 80 GSa/s por um
conversor analégico-digital (analog-to-digital converter - ADC) com 8 bits de resolugao
nominal e banda de 3 dB de 36 GHz. Os sinais digitais sa@o salvos para processamento
off-line. Foram feitas cinco aquisi¢oes para cada OSNR e para cada conjunto de taxa de
simbolo e formato de modulacao para aumentar a confiabilidade dos resultados calculando

a média.
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As formas de onda amostradas sao equalizadas pela seguinte cadeia de algo-
ritmos de DSP: (i) pré-filtragem usando um filtro de Hamming com largura de banda de
1,2R;, utilizado para filtrar o ruido fora da banda do sinal; (ii) deskew [55] e ortonor-
malizacdo Gram-Schmidt [56]; (iii) compensagao do erro de temporizacdo usando uma
interpolagao com fator constante; (iv) equalizagdo dindmica usando o equalizador radial-
mente dirigido (RDE) [67] ndo supervisionado com filtros de 20 coeficientes e u = 0,002;
(v)recuperagao do desvio de frequéncia usando a transformada de Fourier discreta do sinal
elevado a quarta poténcia [71]; (vi) correcdo do erro de fase usando o BPS [72] alterado
para usar fator de esquecimento otimizado para baixas OSNRs com reduzida complexi-
dade computacional, usando 20 fases de teste (descrigdo detalhada na préxima segio); e

(vii) cdlculo da SNR usando a média das cinco amostras gravadas em laboratério.

A SNR do sinal recuperado foi calculada a partir da magnitude do vetor de
erro (error vector magnitude - EVM) usando a relagao [85] SNR ~ {ﬁ} %. O EVM, por
sua vez, é definido como o valor RMS da diferenga entre um grande ntimero de simbolos
recebidos (7T'), normalmente muito maior do que o niimero de possiveis simbolos no formato

de modulagao (M), e seu correspondente simbolo decidido (simbolo da constelagdo ideal

com menor distancia euclidiana) e pode ser calculado por:

LT L — To? +|Q0 — Qoyl?]?
LM (Tom)? + (Qom)’

em que I; e Q; sdo as tensoes em fase e em quadratura do simbolo recebido de indice

EVM =

, (4.1)

t, respectivamente. Iy, e )y, sdo as componentes em fase e em quadratura do simbolo

decidido de indice ¢.

Finalmente, os parametros usados no modelo GN para relacionar a OSNR;¢q

obtida experimentalmente com L,,.,, sdo apresentados na Tabela 2.

4.2 Otimizacao dos algoritmos de processamento de sinais

Como ja foi mostrado anteriormente, sinais com formatos de modulacao de
ordens mais elevadas, teoricamente alcancam distancias maiores. Para isso se concretizar,

¢é necessario que todo o sistema consiga operar em SNRs muito baixas.

Varios trabalhos ja foram publicados comparando o desempenho de diversos
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Tabela 2 — Parametros do modelo analitico

Ntmero de modos de polarizagao (p) 2

Banda de referéncia (Byer) 12,5 GHz
Margem da capacidade do FEC (ASNR) 1dB

Margem de OSNR (AOSNR) 2 dB

Figura de ruido dos amplificadores (F') 4.8 dB
Constante de atenuacao de poténcia («) 0,2 dB/km
Frequéncia central (v) 193,1 THz
Densidade espectral de poténcia (por polarizacdo) (Gs) | 0,5 mW /50 GHz
Coeficiene de dispersao (D) 16 ps/(km-nm)
Coeficiene nao linear () 1,3 W1 /km
Banda WDM Total (80 canais) (Afs) 80 x 50 GHz = 4 THz
Comprimento do span (Lspan) 80 km

algoritmos de equalizacao [23, 24, 25, 26], mas eles focam sua atengao para regides abaixo
de um limite de FEC fixo com uma BER pré-FEC de 1073, Outro algoritmo que é muito
afetado por erros de decisdo é o BPS e, pela caracteristica do ruido de fase dos lasers,
o tamanho da janela de estimacao do algoritmo pode ser otimizado para trabalhar bem

mesmo com relagoes sinal-ruido baixas reduzidas, sem prejudicar seu desempenho em

altas SNRs.

Portanto, o desempenho dos algoritmos para baixas relagoes sinal-ruido é
pouco conhecido, especialmente para formatos de modulacdo de ordem mais elevada,

fazendo necessario um estudo cuidadoso para escolher os algoritmos a serem utilizados.

4.2.1 Influéncia do algoritmo equalizador sobre a relacao entre SNR e OSNR

A fim de escolher o algoritmo de equalizagdo para o processamento dos dados,
foi feita uma comparacdo do desempenho de trés algoritmos de equalizacdo para uma
grande faixa de OSNRs: decision-directed least mean square (DD-LMS) nao supervisio-
nado, radially directed equalizer nao supervisionado (RDE-NDA) e RDE supervisionado
(RDE-DA). Em todos os casos, a recuperagao de desvio de fase foi feita de maneira nao
supervisionada com o BPS. Os resultados sao apresentados para todos os formatos de
modulacao investigados mas apenas para a taxa de simbolo mais elevada, pois é o caso
no qual as limitacoes se mostraram mais importantes. O ponto onde a inclinacao das
curvas muda abruptamente, por causa da nao-convergéncia dos algoritmos, serd chamado

de ponto de nao convergéncia de agora em diante.
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Para 0 4-QAM a 32 GBd (Fig. 31a), tanto o RDE nao supervisionado quanto o
supervisionado possuem o mesmo desempenho. Isso ja era esperado pois todos os simbolos
possuem amplitude unitaria; também nao se nota nenhum ponto de nao convergéncia.
As Figs. 31b e 31c mostram que os algoritmos RDE possuem caracteristicas parecidas,
com o ponto de ndao convergéncia na mesma OSNR, mas o algoritmo nao supervisionado
apresenta uma penalidade de 0,5 dB (8-QAM) e 0,24 dB (16-QAM) na OSNR mais alta.
Ainda considerando os casos 8-QAM e 16-QAM, o algoritmo dirigido a decisdo teve o
mesmo desempenho que o RDE nao supervisionado para altas OSNRs. Para relacoes
sinal-ruido épticas mais baixas, o ponto de nao convergéncia ocorreu em OSNRs mais
elevadas em comparacao aos RDEs. A diferenca foi de 3,5 dB para o 8-QAM e 3 dB para
16-QAM.

Para o 64-QAM, o algoritmo DD-LMS nao foi capaz de recuperar o sinal com
uma qualidade satisfatoria devido a sua baixa tolerancia a erros de fase. Para as duas
implementagoes do RDE, o algoritmo supervisionado tem um ganho de 0,86 dB para a
OSNR mais elevada e seu ponto de nao convergéncia ocorreu em uma OSNR 3 dB mais

baixa em comparac¢ao ao algoritmo nao supervisionado.

Ao avaliar as curvas para os algoritmos nao supervisionados (RDE-NDA e
DD-LMS), fica claro que, para sinais muito codificados, é muito importante utilizar equa-
lizadores que sdao mais robustos a erros de fase e ruido gaussiano, ja que o DD-LMS foi

pior do que o RDE para baixas OSNRs em todos os formatos de modulagao investigados.

O uso do algoritmo supervisionado sé se torna atraente para formatos de mo-
dulacao de ordem mais elevada. No entanto, vale a pena notar que o uso de sequéncias
de treinamento reduz a eficiéncia espectral do sinal. Para evitar a reducao da eficiéncia
espectral dos sinais e se distanciar um pouco mais da capacidade, para os resultados desse

trabalho foi escolhido usar o RDE nao supervisionado.

4.2.2 Otimizacao do tamanho da janela do BPS

Ainda com a ideia de otimizar o desempenho dos algoritmos de DSP, notou-se
que o uso de um BPS supervisionado aumentava substancialmente a SNR calculada na
regiao de baixas OSNRs (ver Fig. 32). O problema é que o uso de algoritmos supervisio-

nados diminui a capacidade do sistema. Para evitar a queda de capacidade, a estratégia
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Figura 31 — Curvas de SNRxOSNR para (a) 4-QAM a 32 GBd, (b) 8-QAM a 32 GBd,
(c) 16-QAM a 30 GBd e (d) 64-QAM a 18 GBd com diferentes algoritmos de

equalizacao.

foi otimizar o algoritmo de recuperacao de fase a fim de aproximar o seu desempenho ao

do algoritmo supervisionado.

A ideia foi variar o tamanho da janela de simbolos que é usada para calcular
o erro médio para cada iteracdo da estimacao de fase. A variacao de fase entre simbolos é
relativamente lenta se comparada com o ruido ASE. Portanto, ao aumentar a quantidade
de simbolos usados para calcular a média do erro, a contribuicdo do ruido de emissao
espontanea é reduzida, e menor é o nimero de cycle-slips. Isso cria a seguinte relacao
de compromisso: quanto maior a janela, menor é a influéncia do ruido ASE (preferivel
para baixas relagoes sinal-ruido), mas a estimacao do erro de fase fica menos precisa para

cenarios de baixa poténcia de ruido.

O comportamento da SNR calculada para uma faixa de OSNRs em func¢ao

do tamanho da janela do BPS pode ser visto na Fig. 33, para um sinal 16-QAM a 30
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Figura 32 — Relagao experimental de OSNR e taxa liquida de bit para um sinal 16-QAM a

30 GBd usando recuperagao de fase supervisionada (DA) e nao supervisionada
(NDA).
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Figura 33 — Comparacao da qualidade do sinal recuperado com diferentes tamanhos da
janela do BPS.
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GBd. Para altas OSNRs, a SNR resultante se aproxima do seu méximo a partir de janelas
pequenas (20 simbolos) e se mantém praticamente constante até janelas de 1000 simbolos
e a partir de entdo o erro de estimacao comeca a prejudicar o desempenho do algoritmo.
Quanto menor a relacao sinal-ruido éptico, o tamanho da janela no qual o desempenho
comega a ficar 6timo ¢ maior e na OSNR mais baixa testada (10 dB), a faixa de tamanhos
em que a SNR fica em seu valor maximo é de 800 a 1500 simbolos. Portando, o valor
6timo a ser escolhido se encontra na intersecao desses intervalos para os diferentes valores
de OSNR, de modo que o desempenho melhore para baixas OSNRs, e nao piore para altas
(em rela¢do a um valor tipico como 32 simbolos). No caso da Fig. 33, um valor 6timo de

tamanho de janela escolhido pode ser de 1000 simbolos.

Quanto maior o tamanho da janela, maior é a complexidade computacional
e o numero de células padrao utilizadas dificulta a aplicagdo pratica de janelas maiores
do que 50 simbolos. Com o intuito de contornar esse problema, propoe-se nesse trabalho
uma nova arquitetura do algoritmo de busca cega de fase que trabalha simbolo a simbolo,
usando um fator de esquecimento para levar em conta valores de erro de simbolos passados

no céalculo do erro atual. Esse novo método é descrito com mais detalhes na préxima secao.

4.2.2.1 BPS usando fator de esquecimento

A arquitetura desde algoritmo é semelhante a do BPS tipico, ver Fig. 34.
A principal diferenca é que, em vez de trabalhar com janelas de simbolos, esse novo
algoritmo trabalha com estimacoes de fase simbolo a simbolo e, em vez de fazer uma
soma do erro para um grande nimero de simbolos, ele utiliza um fator de esquecimento
a como representado na area circulada na Fig. 35, criando uma dependéncia entre o erro

estimado no simbolo atual e o anterior, da forma:

$n = (1 =) fn+a-dn, (4.2)

na qual os valores de «a sao tipicamente muito proximos de 1. O uso do fator de es-
quecimento consegue criar uma dependéncia entre muitos simbolos sem precisar de uma
memoéria para guardar todas as estimativas de erro para calcular a soma, simplificando
bastante a implementagao e aumentando a velocidade do algoritmo. Como desvantagem,

essa nova estratégia nao ¢ tao eficientemente paralelizavel quanto o BPS.
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5 Resultados

Neste capitulo sao mostrados os resultados obtidos experimentalmente sobre
a relacdo entre OSNR e SNR e suas implica¢oes nas curvas finais de taxa de bit por
alcance transparente. Isso é feito pois a relacao experimental entre OSNR e SNR leva em
conta as limita¢oes praticas dos algoritmos de processamento de sinais e dos conversores
analégico-digital e digital-analégico. Vale ressaltar que, nos experimentos, o efeito da

filtragem 6ptica através da rede nao foi considerado.

Em seguida, as curvas finais que indicam o melhor conjunto de parametros
de transmissao para diversos pares de taxa de bit requerida e alcance transparente sao
apresentadas. Uma comparagao entre dois transceptores distintos, um com um numero
infinito de tamanhos de cabecalho de FEC e outro com apenas trés opcoes é feita para
apontar as vantagens e desvantagens de usar um transceptor com uma grande quantidade

de cabecalhos de FEC.

Apesar de o transceptor considerado estar limitado a uma taxa liquida de
bit de 240 Gb/s (sinal 16-QAM com 30 GBd), resultados para demandas mais elevadas
podem ser encontrados desde que exista banda disponivel. Para alcancar taxas liquidas
de bits tao elevadas quanto 400 Gb/s ou mesmo 1 Th/s, os resultados sdo extrapolados
para sinais com multiplas portadoras continuas no espectro, considerando formatos de
pulso perfeitamente Nyquist. Além disso, diferentes critérios de otimizagdo podem ser
utilizados para diversas aplicagoes, o que levaria a diferentes resultados finais. Isto é
ilustrado através de dois exemplos de otimizacao, um prezando pelo menor ntmero de
subportadoras e outro otimizando apenas a banda ocupada sem se preocupar com a

quantidade de subportadoras, apesar do custo maior.

5.1 Curvas de SNR por OSNR

As Figs. 36a e 36b mostram a relagdo entre OSNR e SNR obtidas depois do
processamento off-line para as diversas taxas testadas. Para representar o resultado por

um outro prisma, as Figs. 36a e 36b mostram as curvas obtidas para os casos representa-
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Figura 36 — Curvas experimentais de OSNR por SNR usando algoritmo de recuperacao
de fase supervisionado (DA) ou ndo supervisionado (NDA) para diferentes
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tivos de 10 GBd e 30 GBd. As curvas tedricas sao obtidas com a Eq. 3.9. Em cada uma
das figuras, existem duas curvas para cada formato de modulagdo, que correspondem aos
resultados experimentais obtidos com a recuperagiao do erro de fase supervisionada (DA)

e nao supervisionada (NDA).

No caso NDA, os simbolos usados no calculo do erro sao decididos por distancia
minima com os possiveis simbolos da constelacdo transmitida e a influéncia da ambigui-
dade de fase inerente a algoritmos nao supervisionados ¢ eliminada durante a contagem
da BER, escolhendo a rotacao de fase (k x 90°(k = 0,1,2,3)) que minimiza o erro. O caso
DA representa o caso ideal em que o algoritmo tem conhecimento de toda a sequéncia

transmitida, eliminando a ambiguidade de fase e a ocorréncia de cycle-slips.

A equalizacao é sempre cega ja que, de acordo com os resultados da secao
anterior, isso ndo diminui o desempenho de maneira significativa em relacao ao caso su-
pervisionado. A diferenca entre as curvas tedricas e experimentais usando o algoritmo
supervisionado se deve basicamente a limitagoes elétricas de componentes do transceptor,
como quantizagdo e banda do DAC e ADC. Além desses efeitos, os resultados usando o
algoritmo NDA também estao sujeitos a recuperacao imperfeita do erro de fase e ocor-
réncia de cycle-slips, levando a um descolamento em relacao a curva DA, especialmente

para OSNRs mais baixas.

Todas as curvas de 10 GBd exibem um comportamento similar e o impacto da
recuperacao imperfeita de fase, apesar de presente, nao é muito significativo. Porém, a 30
GBd o formato de modulagao 16-QAM ¢é fortemente limitado pela recuperacao cega da

fase. O ruido de fase é geralmente mais severo para taxas de simbolo menores.

Porém, o motivo pelo qual a curva de 30 GBd é mais limitada é que o algoritmo
nao supervisionado depende de decisoes certas para estimar corretamente o erro de fase.
De acordo com a relagao 3.9, para uma mesma OSNR, a SNR é menor quanto maior a
taxa de simbolos, levando a uma maior taxa de erros de decisao, prejudicando a estimagao
do erro. Portanto, o funcionamento do BPS depende na verdade da quantidade de ruido
aditivo e ruido de fase, que varia de acordo com a taxa de simbolo investigada. Figuras.
37a e 37b sao as curvas de maxima informacao mutua em funcao da OSNR obtidas a

partir das Figs. 36a e 36b.
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5.2 Resultados para taxa liquida de bits e alcance transparente

As curvas de alcance transparente para taxas de bit usando taxas de simbolo
de 10 GBd e 30 GBd para diferentes formatos de modulacao sao mostradas nas Figs. 37c
e 37d. A 10 GBd, vale a pena notar que, apesar de o formato de modulacao 64-QAM
nao alcangar a maxima capacidade tedrica (12 bits/simbolo) no intervalo de OSNRs do
experimento, seu alcance foi sempre maior do que usando 16-QAM para uma mesma taxa
de bit. Por exemplo, o alcance transparente para 70 Gb/s é préximo de 1170 km para o
64-QAM NDA, enquanto para o 16-QAM NDA ele é apenas 1000 km. As curvas também
estao de acordo com o fato de que o formato de modulagao 64-QAM é muito limitado
pela recuperacao de fase, o que foi evidenciado pela comparacao entre os algoritmos DA
e NDA. Para 100 Gb/s, o alcance transparente cai de 270 km para 180 km com o uso do

algoritmo nao supervisionado.

Com 30 GBd, o 16-QAM foi o formato de modula¢ao com maior alcance para
taxas de bit maiores do que 150 Gb/s e 0 8-QAM é a melhor escolha para taxas menores.
No caso do 16-QAM é interessante notar que o desempenho para 200 Gb/s é praticamente
igual tanto com a recuperacao de fase DA quanto NDA. Contudo, as curvas divergem
para taxas mais baixas e distdncias maiores. Para 150 Gb/s, o alcance transparente de
um transceptor usando o algoritmo supervisionado seria de 2800 km enquanto com o NDA

seria reduzido para 2000 km.

5.3 Definicao do melhor conjunto de parametros de transmissao

5.3.1 Portadora Unica

Nesta secao sao apresentados os melhores conjuntos de pardmetros que mini-
mizam a ocupacao espectral para cada par de taxa de bit requerida e comprimento do
enlace usando uma tunica portadora. A banda ocupada pelo sinal B, foi considerada
como sendo a largura otimizada do pré filtro usado no receptor, dada por B,.q = 1,2R;,
com R, sendo a taxa de simbolo. A Fig. 38a mostra o melhor formato de modulacao
para cada ponto de operacdo. E interessante notar que os formatos 8-QAM, 16-QAM e
64-QAM sao 6timos em alguma regido da figura. O 4-QAM provavelmente surgiria como

6timo em distancias ainda maiores, mas as OSNRs usadas no experimento nao foram bai-
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Figura 38 — (a) Formato de modulacao 6timo, (b) cabecalho de FEC requerido, (c) taxa
de simbolo requerida e (d) banda minima requerida em termos de slots de
12,5 GHz considerando um FEC que consegue implementar qualquer valor
de taxa de c6digo (Os ntimeros de 1 a 4 na figura indicam a quantidade de
slots de frequéncia requeridos para transportar uma data taxa de bit através
de uma distancia especifica). As linhas verticais representam as distancias
entre nés minima, média e méxima das redes alema (GeN - Linha sélida) e
americana (AN - linha tracejada).

xas o suficiente. O cabecalho do FEC requerido para cada ponto de operacao é mostrado

na Fig. 38b. Nas simulagoes, os valores de cabecalho variaram de quase zero a até mais

de 140%, indicando que o uso de cédigos com taxa varidavel com alta granularidade pode

ser bastante benéfico para sistemas opticos em termos de custo, pois pode entregar taxas

elevadas por distancias mais longas, economizando em nimero de repetidores. A Fig. 38¢c

mostra a melhor taxa de simbolo para cada ponto de operacao e, para levar em conta a

nova grade espectral de 12,5 GHz definida pela ITU-T, optou-se por apresentar na Fig.

38d a ocupagao espectral em termos do niimero de slots requeridos para transmitir o sinal,

calculada como:
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Figura 39 — (a) Formato de modulagao 6timo, (b) cabegalho de FEC requerido, (c) taxa de
simbolo requerida e (d) banda minima requerida em termos de slots de 12,5
GHz considerando um FEC que consegue implementar apenas trés valores
de cabegalho, 10%, 35% e 65% (Os ntimeros de 1 a 4 na figura indicam a
quatidade de slots de frequéncia requeridos para transportar uma data taxa
de bit através de uma distancia especifica). As linhas verticais representam as
distdncias entre nés minima, média e maxima das redes alema (GeN - Linha
sélida) e americana (AN - linha tracejada).

Nis = [Bieq/12,5 GHz],

(5.1)

em que [-] representa o menor nimero inteiro que é maior do que o resultado.

Nessas figuras, o compromisso entre alcance e ocupacgao espectral fica evidente.

Para uma taxa de bit requerida fixa, a banda requerida pelo sinal aumenta com o com-

primento do enlace. Ou seja, em uma rede flexivel, enlaces mais curtos usam menos slots

de frequéncia para uma dada taxa de bit requerida. O transceptor caracterizado pode

ocupar de um (12,5 GHz) a quatro (50 GHz) slots de frequéncia, dependendo da taxa de

transmissao e do alcance. Por exemplo, uma demanda por 150 Gb/s pode ocupar dois,
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trés ou quatro slots de frequéncia com o aumento da distancia.

Outra andlise interessante mostrada nas Figs. 39 assume que o coédigo corretor
de erro implementado permite o uso de apenas um pequeno nimero de cabecgalhos dife-
rentes, 10%, 35% e 65%. As op¢oes limitadas levam a um aumento potencial do niimero

de slots de frequéncia e a reducao do alcance transparente.

As figuras também indicam, a titulo de referéncia, os comprimentos de enlaces
minimo, médio e maximo para as redes dos Estados Unidos e da Alemanha, para ilustrar
diferentes casos de aplicacao do método. Na rede alema, por ser predominantemente mais
curta (comprimentos minimo, médio e méximo de 36 km, 410 km e 951 km), os formatos
de modulacao 4-QAM e 8-QAM nunca sao escolhidos, pois as distdncias sao muito curtas
e outros formatos mais eficientes conseguem satisfazer todas as demandas. O 64-QAM ¢é
usado com todas as taxas de simbolo disponiveis no transceptor (8 GBd a 18 GBd) para
fornecer as taxas de bit mais baixas, enquanto o 16-QAM é empregado quando taxas mais
altas sao requeridas, usando as taxas de simbolo de 24 Gbd a 30 GBd. A rede americana
possui conexoes mais longas (comprimentos minimo, médio e méximo de 322 km, 2660
km e 5316 km), portanto, um transceptor com uma maior capacidade de adaptacao se
torna interessante. Nas demandas dos enlaces mais curtos, o comportamento é o mesmo
da rede alema. Contudo, nas conexdes mais longas, o 8-QAM é predominante e o 4-QAM

sO seria necessario em enlaces mais longos ainda.

5.3.2 Multi-portadora

Para satisfazer demandas maiores do que 240 Gbps usando apenas o conjunto
de parametros disponiveis no transceptor caracterizado, supercanais devem ser utilizados
para transmitir o sinal. Nessa se¢do, a analise feita anteriormente para sinais com porta-
dora tnica serd estendida para considerar também supercanais. A andlise assume que os
supercanais sao compostos por subportadoras épticas com formatacao Nyquist, que sao
opticamente multiplexadas, transmitidas e demultiplexadas sem qualquer penalidade adi-
cional. Com isso, supercanais podem ser construidos simplesmente combinando o niimero
necessario de subportadoras. A ideia dessa secao é, além de suprir demandas por taxas
mais elevadas como 400 Gbps, 600 Gbps e 1 Tbps, mostrar o elevado nimero de solugoes

que satisfazem diferentes requisitos de banda ocupada e alcance transparente, reforgando
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Figura 40 — (a) Formato de modulagdo 6timo, (b) cabecalho de FEC requerido em por-
centagem, (c¢) nimero de subportadoras requeridas e (d) banda minima re-
querida em termos de slots de 12,5 GHz considerando um FEC que consegue
implementar qualquer valor de cabegalho. As linhas horizontais apontam as
solugbes que atendem demandas de 400 Gb/s e 1 Th/s. Nimero maximo
de subportadoras igual a dez, visando minimizacao da banda ocupada e do
nimero de subportadoras.

a importancia de transceptores flexiveis com elevado grau de flexibilidade para sistemas
futuros. Para Ny, subportadoras, a ocupagao espectral dos supercanais é calculada como
B3P = N Bieq, € suas taxas de bit como Ry = N, .R. Para evitar o aumento ex-
cessivo de complexidade e evitar o uso de supercanais com banda muito larga, a analise

considerou apenas supercanais com Ny < 10.

5.3.2.1 Minimizacdo do nimero de subportadoras e da banda ocupada

Em uma primeira iteragao, considera-se que todas as subportadoras de um
mesmo supercanal devem ter o mesmo formato de modulagao, taxa de simbolos e cabeca-
lho de FEC e que deseja-se encontrar os supercanais com o menor nimero de subportado-

ras possivel para reduzir o custo de implantagdo. Os resultados desta analise podem ser



Capitulo 5. Resultados 89

vistos nas Figs. 40a-d. Para facilitar a descricao das figuras, apresenta-se como exemplo
uma demanda por 400 Gb/s e outra por 1 Th/s resumidas em duas tabelas. Considerando
que o esquema de correcao de erro consegue implementar qualquer valor de taxa de cé-
digo (caso continuo), sete solucoes dtimas sdo possiveis (ver Tabela 3) para 400 Gb/s. A
solucado que ocupa a menor banda usa 2 subportadoras com 16-QAM, 26 GBd e 4% de
cabecalho é capaz de atender distancias de até 160 km e ocupa apenas 5 fatias do espectro
(62.5 GHz). As solugoes que utilizam 16-QAM conseguem alcangar distancias de até 3120
km com 3 subportadoras a 30 GBd e 80% de cabecalho de FEC. Para distancias maiores,
assim como no caso de uma unica portadora, o formato de modulagao 8-QAM se torna
necessario. O conjunto de pardmetros que resulta no maior alcance transparente (8000
km) usa 4 subportadoras 8-QAM a 32 GBd e 92 % de cabecalho, ocupando 162.5 GHz,
equivalente a 13 slots de frequéncia. Para aumentar a margem de OSNR requerida pelo
sinal transmitido, a forma de onda usada originalmente a partir de 5000 km (3 subporta-
doras moduladas com 8-QAM a 32 GBd e 44 % de overhead) pode ser usada a partir de
3120 km, substituindo a solugao original (3 subportadoras moduladas com 16-QAM a 30
GBd e 80 % de overhead). Essa alteragdo aumenta a margem de OSNR requerida e reduz

o tamanho do cabegalho pela metade as custas de ocupar um slot a mais.

Ainda no caso de valores de taxa de codigo continuos, s6 que agora conside-
rando uma demanda de 1 Th/s, existem 8 possiveis solucoes (ver Tabela 4). A solugao que
ocupa a menor banda usa 5 subportadoras no formato de modulagao 16-QAM, a 28 GBd
e com 12% de cabecalho e consegue alcancar distancias de até 400 km ocupando 175 GHz,
ou seja, 14 fatias do espectro. Para ser capaz de transmitir 1 Th/s a distancias de até 8000
km, o sinal 6timo usa 9 subportadoras 8-QAM a 32 GBd com 75% de cabecalho e ocupa
28 slots de frequéncia (350 GHz). Para aumentar a margem de OSNR requerida pelo sinal
transmitido, a forma de onda usada originalmente a partir de 4160 km (7 subportadoras
moduladas com 8-QAM a 32 GBd e 34 % de overhead) pode ser usada a partir de 3040
km, substituindo a solugao original (7 subportadoras moduladas com 16-QAM a 30 GBd
e 57 % de overhead). Essa alteragdo aumenta a margem de OSNR requerida e reduz o

tamanho do cabecgalho as custas de ocupar trés slots a mais.

Nota-se nesse caso que os parametros 6timos que atendem as demandas de 400
Gb/s usam cabegalhos de FEC maiores do que aqueles para 1 Th/s pois a taxa liquida

de bit é menor. Além disso, vé-se que, para um mesmo formato de modulagao, o aumento
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Tabela 3 — Conjuntos 6timos de pardmetros para transmitir 400 Gb/s, visando minimi-
zacao do nimero de subportadoras e da banda ocupada

Alcance FM R, [GBd] | OH [%] | #Slots | #Subportadoras
160 km | 16-QAM 26 4 ) 2
880 km | 16-QAM 30 20 6 2
2480 km | 16-QAM 24 44 7 3
3120 km | 16-QAM 30 80 9 3
5000 km | 8-QAM 32 44 10 3
6080 km | 8-QAM 30 80 12 4
8000 km | 8-QAM 32 92 13 4

Tabela 4 — Conjuntos 6timos de pardmetros para transmitir 1 Th/s, visando minimizagao
do nuimero de subportadoras e da banda ocupada

Alcance FM R, [GBd] | OH [%] | #Slots | #Subportadoras
400 km | 16-QAM 28 12 14 )
800 km | 16-QAM 30 20 15 )
1600 km | 16-QAM 28 35 17 6
2160 km | 8-QAM 32 15 19 6
3040 km | 16-QAM 28 57 19 7
4160 km | 8-QAM 32 34 22 7
6400 km | 8-QAM 32 54 25 8
8000 km | 8-QAM 32 73 28 9

do alcance transparente requerido se traduz em um aumento do cabegalho e/ou da taxa

de simbolos e/ou do nimero de subportadoras da solugao 6tima.

O formato de modulacao 64-QAM foi 6timo em apenas algumas regides pois
necessita de mais subportadoras para satisfazer uma dada demanda de taxa liquida de
bit, devido as baixas taxas de simbolo disponiveis. Como no caso anterior o menor niimero
de portadoras foi considerado mais importante do que a banda ocupada, sinais 16-QAM
muitas vezes conseguiram satisfazer as demandas com menos subportadoras do que sinais
com 64-QAM, apesar de ocupar uma banda maior. Porém, em aplicagoes onde os custos
nao sejam mais importantes do que a banda ocupada pelos sinais, os conjuntos 6timos

seriam outros.

5.3.2.2 Minimizacdo apenas da banda ocupada

Os resultados da otimizacao da banda ocupada, sem considerar a minimizacao

do niimero de subportadoras do supercanal podem ser vistos nas Figs. 41a-d. Dessa vez,
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percebe-se que o formato de modulacao 64-QAM dominou a regido de curto alcance pois
é o formato de modulacdo com a maior eficiéncia espectral, apesar das baixas taxas de
simbolo utilizadas. Nesse cenério, dez solugoes 6timas sao possiveis (ver Tabela 5) para
400 Gb/s. A solugao que ocupa a menor banda usa 4 subportadoras com 64-QAM, 10 GBd
e 20% de cabecalho é capaz de atender distancias de até 160 km e ocupa apenas 4 fatias
do espectro (50 GHz). As solugoes que utilizam 64-QAM conseguem alcancar distancias
de até 3360 km com 6 subportadoras a 12 GBd e 116% de cabecalho de FEC. Para
distancias maiores, assim como no caso de uma tnica portadora, transmitir o formato de
modulagao 8-QAM é vantajoso. O conjunto de pardmetros que resulta no maior alcance
transparente (8000 km), assim como no caso anterior, usa 4 subportadoras 8-QAM a 32
GBd e 92 % de cabecalho, ocupando 162,5 GHz, equivalente a 13 slots de frequéncia. Para
aumentar a margem de OSNR requerida pelo sinal transmitido, a forma de onda usada
originalmente a partir de 3360 km (7 subportadoras moduladas com 8-QAM a 12 GBd e
26 % de overhead) pode ser usada a partir de 3360 km, substituindo a solugao original (6
subportadoras moduladas com 64-QAM a 12 GBd e 116 % de overhead). Essa alteragao
aumenta a margem de OSNR requerida e reduz o tamanho do cabecalho as custas de

ocupar dois slots a mais e usar uma subportadora extra.

Para uma demanda de 1 Tb/s, existem 11 possiveis solugoes (ver Tabela 6).
A solugao que ocupa a menor banda usa 8 subportadoras no formato de modulagao 64-
QAM, a 12 GBd e com 15% de cabecalho e consegue alcancar distancias de até 160 km
ocupando 125 GHz, ou seja, 10 fatias do espectro. Para ser capaz de transmitir 1 Tbh/s a
distancias de até 8000 km, o sinal étimo usa 9 subportadoras 8-QAM a 32 GBd com 75%
de cabegalho e ocupa 28 slots de frequéncia (350 GHz). Para aumentar a margem de OSNR
requerida pelo sinal transmitido, a forma de onda usada originalmente a partir de 2400 km
(8 subportadoras moduladas com 16-QAM a 22 GBd e 41 % de overhead) pode ser usada
a partir de 2000 km, substituindo a solu¢ao original (10 subportadoras moduladas com
64-QAM a 16 GBd e 92 % de overhead). Essa alteragdo aumenta a margem de OSNR
requerida, reduz o tamanho do cabecalho e do niimero de subportadoras as custas de
ocupar um slots a mais. Outra alteracdo para aumentar a margem de OSNR requerida
do sinal pode também ser feita na interface entre os formatos de modulagdo 16-QAM
e 8-QAM. Nesse caso, a forma de onda usada originalmente a partir de 6080 km (10

subportadoras moduladas com 8-QAM a 24 GBd e 44 % de overhead) pode ser usada
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Figura 41 — (a) Formato de modulacao 6timo, (b) cabecalho de FEC requerido em por-
centagem, (c¢) niimero de subportadoras requeridas e (d) banda minima re-
querida em termos de slots de 12,5 GHz considerando um FEC que consegue
implementar qualquer valor de cabecalho. As linhas horizontais apontam as
solugbes que atendem demandas de 400 Gb/s e 1 Th/s. Nimero méximo de
subportadoras igual a dez, visando minimizacao da banda ocupada sem levar
em conta o numero de subportadoras.

a partir de 4800 km, substituindo a solugao original (10 subportadoras moduladas com
16-QAM a 22 GBd e 76 % de overhead). Essa alteracao aumenta a margem de OSNR

requerida e reduz o tamanho do cabecgalho as custas de ocupar um slot a mais.

Comparando com o caso anterior, que também se ocupava de minimizar o
numero de subportadoras dos sinais, esse caso tem claramente o potencial de reduzir a
quantidade de slots de frequéncia ocupados, especialmente quando formatos de ordem mais
elevadas sao utilizados. Além disso, vemos que cabegalhos de FEC maiores sao utilizados

também para os formatos de modulagao de ordem mais alta.
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Tabela 5 — Conjuntos 6timos de pardmetros para transmitir 400 Gb/s, visando minimi-
zacao da banda ocupada sem levar em conta o niimero de subportadoras

Alcance | FM R, [GBd] | OH [%] | #Slots | #Subportadoras
160 km | 64-QAM 10 20 4 4
480 km | 64-QAM 16 44 d 3
800 km | 64-QAM 12 44 5) 4
1280 km | 64-QAM 14 68 6 4
2080 km | 64-QAM 12 80 6 )
3200 km | 64-QAM 14 110 7 )
3360 km | 64-QAM 12 116 7 6
4720 km | 8-QAM 12 26 9 7
6000 km | 8-QAM 24 44 10 4
8000 km | 8-QAM 32 92 13 4

da banda ocupada sem levar em conta o niimero de subportadoras

Alcance | FM | R, [GBd] | OH [%] | #Slots | #Subportadoras
160 km | 64-QAM 12 15 10 8
400 km | 64-QAM 12 30 11 9
800 km | 64-QAM 12 44 12 10
1280 km | 64-QAM 14 68 14 10
2000 km | 64-QAM 16 92 16 10
2400 km | 16-QAM 22 41 17 8
3040 km | 16-QAM 24 54 19 8
3840 km | 16-QAM 22 59 20 9
4800 km | 16-QAM 22 76 22 10
6080 km | 8-QAM 24 44 24 10
8000 km | 8-QAM 32 73 28 9

Tabela 6 — Conjuntos 6timos de pardmetros para transmitir 1 Th/s, visando minimizagao



94

6 Conclusao e trabalhos futuros

A busca por maiores taxas de transmissao em sistemas Opticos leva & procura
de maneiras mais eficientes de operar os sistemas existentes. Esse trabalho concentra-se na
andlise de transponders flexiveis de alta velocidade em redes épticas elasticas. Redes elas-
ticas aproveitam melhor a banda disponivel utilizando apenas o espag¢o necessario para
cada canal de comunicacao, reduzindo assim os custos operacionais e de implantacao,
além de reduzir a poténcia consumida e aumentar a eficiéncia espectral. Os transponders
flexiveis permitem a mudanca de diversas caracteristicas do sinal transmitido (formato
de modulagao, taxa de simbolos e taxa de cddigo) a fim de satisfazer os requisitos de
ocupacao espectral e taxa liquida de bits da melhor maneira possivel. O niimero de pos-
siveis combinagoes dos parametros de transmissao é muito grande, dificultando a tarefa

de otimizacao.

Observando as curvas tedricas de capacidade de um canal de comunicacao
com ruido branco gaussiano, o maior alcance seria obtido para o formato de modulacao
de maior ordem e para a maior taxa de simbolos (maior cabegalho). Na pratica, limita-
¢oes de implementacao alteram as curvas, tornando a andlise mais dificil. Dentre essas
limitagoes praticas, as mais importantes sao as caracteristicas dos conversores analégico-
digital (analog-to-digital converter - ADC), e digital-analdgico (digital-to-analog converter
- DAC), e também o desempenho e a convergéncia dos algoritmos de processamento digital

de sinais do receptor.

Nesse trabalho foi apresentado um método de caracterizacdo de transponders
que facilita a determinacao dos melhores parametros de transmissao para as diversas
demandas de taxa e distancia de transmissao, seguindo algum critério de otimizacao. O
método permite levar em consideracao na analise as limitagoes praticas de sistemas reais
sem transmissao em longa distancia com a ajuda de diversas caracterizacoes em back-to-
back, sem considerar o efeito de filtragens 6pticas nos diversos nés da rede. Além disso, o
desempenho dos algoritmos de equalizacao dindmica e recuperacao de fase foi otimizado
para baixas relacoes sinal-ruido, regiao que tem o potencial de alcancar as distancias mais

longas segundo a teoria, por serem os sinais com maior cabecalho do FEC.
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Para melhor entendimento, o método foi aplicado para um transceptor flexivel
podendo trabalhar com 4-QAM, 8-QAM, 16-QAM e 64-QAM, com taxas variando de 8
GBd a 32 GBd em passos de 2 GBd e podendo assumir qualquer taxa de codigo. Com
a ajuda de diversas medigoes experimentais, foram encontradas as curvas resultantes da
otimizacao de ocupagao espectral para cada par de taxa de bits liquida requerida e al-
cance transparente (curvas de formato de modulagao, taxa de simbolo e cabegalho que
minimizam a banda do sinal transmitido, satisfazendo as demandas de alcance e taxa de
bits). Analisando canais com apenas uma portadora, demandas de até 240 Gb/s foram
atendidas em alcances transparentes de 80 km a 8000 km com spans de 80 km. Os calculos
também resultaram em cabecalhos de codificacao variando entre 2 e 145% e mostraram
que, quanto maior a granularidade de taxas de codigo possiveis, melhor é a capacidade do
transceptor em se adaptar e reduzir a banda ocupada pelos sinais, importantes diretrizes
para o desenvolvimento de futuros transceptores flexiveis. Para considerar taxas maiores
que 240 Gb/s, a analise foi estendida para levar em conta sinais multi-portadora, tam-
bém conhecidos como supercanais. Como exemplo, resultados para 400 Gb/s e 1 Th/s
mostraram diversas solugoes para cada caso, oferecendo uma relacdo suave entre alcance

transparente e ocupacao espectral, que dependem do critério de otimizacao utilizado.

6.1 Trabalhos futuros

Esse trabalho pode ser complementado de diversas maneiras no futuro. O mo-
delo de ruido gaussiano melhorado (enhanced gaussian noise - EGN) foi proposto, pro-
metendo ser mais acurado do que o modelo GN utilizado nesse trabalho [86]. Portanto, o
modelo EGN poderia ser utilizado para relacionar OSNR recebida e alcance transparente.

Alternativamente, pode-se tentar encontrar modelos teéricos que consigam relacionar me-

lhor SNR e OSNR sob condigoes de nao idealidades.

Além disso, métodos de otimizacao mais eficientes podem ser usados para
encontrar os parametros 6timos com menor esforco computacional. Com isso, a limitagao
de que todas as subportadoras devem ter as mesmas caracteristicas pode ser retirada,

potencialmente reduzindo ainda mais a banda ocupada pelas solu¢oes encontradas.

Outro desenvolvimento do trabalho pode ser a simulagao de diferentes esque-

mas de alocacao e roteamento de espectro com os melhores conjuntos de parametros
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encontrados. Com isso, pode-se avaliar o ganho de otimizar os parametros de transmissao

em relacao a taxa de bloqueio, taxa liquida de informacao, entre outros.



97

Referencias

1 CAI J. X. et al. 49.3 Th/s Transmission Over 9100 km Using C+L EDFA and 54
Tbh/s Transmission Over 9150 km Using Hybrid-Raman EDFA. Journal of Lightwave
Technology, v. 33, n. 13, p. 2724-2734, July 2015. ISSN 0733-8724. Citado na pagina 15.

2 AGRAWAL, G. P. Fiber-optic communication systems. [S.l.]: John Wiley & Sons,
2002. v. 222. Citado 5 vezes nas paginas , 15, 16, 31 e 32.

3 G.872, I.-T. R. Architecture of optical transport networks. 1999. IETF RFC. Citado
na pagina 17.

4 G.694, L.-T. R. Spectral grids for WDM applications: DWDM frequency grid. 2002.
Citado na péagina 17.

5 CISCO. The Zettabyte Era: Trends and Analysis. 2017. Disponivel em: <https://www.
cisco.com/c/en/us/solutions/collateral /service-provider /visual-networking-index-vni/
vni-hyperconnectivity-wp.html>. Citado na pagina 17.

6 JINNO, M. et al. Spectrum-efficient and scalable elastic optical path network:
architecture, benefits, and enabling technologies. IEEE Comm. Mag., v. 47, n. 11, p.
66-73, Nov. 2009. Citado 2 vezes nas paginas 18 e 20.

7 GERSTEL, O. et al. Elastic optical networking: a new dawn for the optical layer?
IEEE Comm. Mayg., v. 50, n. 2, p. s12-s20, Feb. 2012. Citado 2 vezes nas paginas 18
e 20.

8 JINNO, M. et al. Multiflow optical transponder for efficient multilayer optical
networking. IEEE Comm. Mag., v. 50, n. 5, p. 56-65, May 2012. Citado 2 vezes nas
paginas 18 e 20.

9 CHANG, R. W. Synthesis of band-limited orthogonal signals for multichannel data
transmission. The Bell System Technical Journal, v. 45, n. 10, p. 1775-1796, Dec. 1966.
Citado na pagina 20.

10 PAN, Q.; GREEN, R. Bit-error-rate performance of lightwave hybrid AM/OFDM
systems with comparison with AM/QAM systems in the presence of clipping impulse
noise. IEEE Photon. Technol. Lett., v. 8, n. 2, p. 278-280, Feb. 1996. Citado na pagina
20.

11 TANAKA, T.; HIRANO, A.; JINNO, M. Advantages of IP over elastic optical
networks using multi-flow transponders from cost and equipment count aspects. OSA
Opt. Express, v. 22, n. 1, p. 62-70, Jan. 2014. Citado na pagina 20.

12 SAMBO, N. et al. Sliceable transponder architecture including multiwavelength
source. J. Opt. Commun. Netw., v. 6, n. 7, p. 590-600, July 2014. Citado na pagina 21.

13 PAGES, A. et al. Optimal route, spectrum, and modulation level assignment in
split-spectrum-enabled dynamic elastic optical networks. J. Opt. Commun. Netw., v. 6,
n. 2, p. 114-126, Feb. 2014. Citado 2 vezes nas paginas 19 e 21.


https://www.cisco.com/c/en/us/solutions/collateral/service-provider/visual-networking-index-vni/vni-hyperconnectivity-wp.html
https://www.cisco.com/c/en/us/solutions/collateral/service-provider/visual-networking-index-vni/vni-hyperconnectivity-wp.html
https://www.cisco.com/c/en/us/solutions/collateral/service-provider/visual-networking-index-vni/vni-hyperconnectivity-wp.html

Referéncias 98

14 TANAKA, T.; HIRANO, A.; JINNO, M. Impact of transponder architecture on the
scalability of optical nodes in elastic optical networks. IEEE Comm. Lett., v. 17, n. 9, p.
1846-1848, Sept. 2013. Citado 2 vezes nas paginas 19 e 21.

15 LOPEZ, V. et al. Finding the target cost for sliceable bandwidth variable
transponders. J. Opt. Commun. Netw., v. 6, n. 5, p. 476-485, May 2014. Citado 2 vezes
nas paginas 19 e 21.

16 PAOLUCCI, F. et al. Multipath restoration and bitrate squeezing in SDN-based
elastic optical networks [invited]. Photonic Network Communications, v. 28, n. 1,
p. 45-57, Aug 2014. ISSN 1572-8188. Disponivel em: <https://doi.org/10.1007/
s11107-014-0444-4>. Citado na pagina 21.

17 MOREOLO, M. S. et al. Software-defined optical OFDM transmission systems:
Enabling elasticity in the data plane. In: Proc. of ICTON 2012. [S.1.: s.n.], 2012. p. 1-4.
Citado na péagina 21.

18 NADAL, L. et al. Adaptive bit loading in FHT-based OFDM transponders for
flexi-grid optical networks. In: Proc. of ICTON 2013. [S.1.: s.n.], 2013. p. 1-4. Citado na
pagina 21.

19 MOREOLO, M. S. et al. Bandwidth variable transponders based on OFDM
technology for elastic optical networks. In: Proc. of ICTON 2013. [S.1.: s.n.], 2013. p. 1-4.
Citado 2 vezes nas paginas 21 e 22.

20 MOREOLO, M. S. et al. Experimental validation of an elastic low-complex
OFDM-based BVT for flexi-grid metro networks. In: Proc. of ECOC’13. [S.1.: s.n.], 2013.
p. 1-3. Citado na pagina 21.

21 KOZICKI, B. et al. Experimental demonstration of spectrum-sliced elastic optical
path network (SLICE). OSA Opt. Ezpress, v. 18, n. 21, p. 22105-22118, Oct. 2010.
Citado na péagina 22.

22 KOZICKI, B. et al. Distance-adaptive spectrum allocation in elastic optical path
network (SLICE) with bit per symbol adjustment. In: Proc. of OFC’10. [S.1.: s.n.], 2010.
p. 1-3. Citado na pagina 22.

23 FATADIN, I.; IVES, D.; SAVORY, S. J. Blind equalization and carrier phase recovery
in a 16-QAM optical coherent system. J. Lightwave Technol., OSA, v. 27, n. 15, p. 3042—
3049, Aug 2009. Disponivel em: <http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-27-15-3042>.
Citado 2 vezes nas péaginas 22 e 74.

24 SAVORY, S. J. Digital filters for coherent optical receivers. Opt. Express, OSA, v. 16,
n. 2, p. 804-817, Jan 2008. Disponivel em: <http://www.opticsexpress.org/abstract.
cfm?URI=o0e-16-2-804>. Citado 3 vezes nas paginas 22, 48 e 74.

25 NAFTA, A.; JOHANNISSON, P.; SHTAIF, M. Blind equalization in optical
communications using independent component analysis. J. Lightwave Technol., OSA,
v. 31, n. 12, p. 2043-2049, Jun 2013. Disponivel em: <http://jlt.osa.org/abstract.cfm?
URI=j1t-31-12-2043>. Citado 2 vezes nas paginas 22 e 74.


https://doi.org/10.1007/s11107-014-0444-4
https://doi.org/10.1007/s11107-014-0444-4
http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-27-15-3042
http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-16-2-804
http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-16-2-804
http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-31-12-2043
http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-31-12-2043

Referéncias 99

26 GAO, Y. et al. Low-complexity and phase noise tolerant carrier phase estimation
for dual-polarization 16-QAM systems. Opt. Fxpress, OSA, v. 19, n. 22, p. 21717-
21729, Oct 2011. Disponivel em: <http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=
0e-19-22-21717>. Citado 2 vezes nas paginas 22 e 74.

27 TIAN, T.; JONES, C. R. Construction of rate-compatible ldpc codes utilizing
information shortening and parity puncturing. EURASIP Journal on Wireless
Communications and Networking, v. 2005, n. 5, p. 692121, Dec 2005. ISSN 1687-1499.
Disponivel em: <https://doi.org/10.1155/WCN.2005.789>. Citado 2 vezes nas paginas
23 e 62.

28 GHO, G. H.; KLAK, L.; KAHN, J. M. Rate-adaptive coding for optical fiber
transmission systems. IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 29, n. 2, p. 222-233, Jan.
2011. ISSN 0733-8724. Citado 2 vezes nas paginas 23 e 62.

29 ARABACI, M. et al. Nonbinary LDPC-coded modulation for rate-adaptive optical
fiber communication without bandwidth expansion. IEEFE Photon. Technol. Lett., v. 24,
n. 16, p. 1402-1404, Aug. 2012. ISSN 1041-1135. Citado 2 vezes nas paginas 23 e 62.

30 GHO, G. H.; KAHN, J. M. Rate-adaptive modulation and low-density parity-check
coding for optical fiber transmission systems. IEFE J. Opt. Commun. Netw., OSA, v. 4,
n. 10, p. 760-768, Oct. 2012. Citado 2 vezes nas paginas 23 e 62.

31 LI, Y. et al. Adaptive FEC-based lightpath routing and wavelength assignment in
WDM optical networks. Opt. Switch. Netw., v. 14, Part 3, n. 0, p. 241 — 249, 2014.
Citado na péagina 23.

32 CERUTTI, 1. et al. Trading regeneration and spectrum utilization in code-rate
adaptive flexi-grid networks. IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 32, n. 23, p.
4496-4503, Dec. 2014. Citado na pagina 23.

33 IVES, D. J.; BAYVEL, P.; SAVORY, S. J. Routing, modulation, spectrum and
launch power assignment to maximize the traffic throughput of a nonlinear optical mesh
network. Photonic Netw. Commun., Springer, v. 29, n. 3, p. 244-256, 2015. Citado na
pagina 23.

34 ZHAO, J.; WYMEERSCH, H.; AGRELL, E. Nonlinear impairment aware resource
allocation in elastic optical networks. In: Proc. of OFC’15. [S.l.: s.n.], 2015. p. 1-3.
Citado na péagina 23.

35 ALVARADO, A. et al. On the impact of optimal modulation and fec overhead on
future optical networks. J. Lightwave Technol., v. 34, n. 9, p. 23392352, May 2016.
ISSN 0733-8724. Citado na pagina 23.

36 PALKOPOULOU, E. et al. Nyquist-WDM-based flexible optical networks: Exploring
physical layer design parameters. J. Lightwave Technol., v. 31, n. 14, p. 2332-2339, Jul
2013. ISSN 0733-8724. Citado na pagina 23.

37 MELLO, D. A. A. et al. Optical networking with variable-code-rate transceivers.
IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 32, n. 2, p. 257-266, Jan. 2014. Citado 2 vezes nas
paginas 23 e 24.


http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-19-22-21717
http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-19-22-21717
https://doi.org/10.1155/WCN.2005.789

Referéncias 100

38 SAVORY, S. J. Congestion aware routing in nonlinear elastic optical networks. IEEFE
Photon. Technol. Lett., v. 26, n. 10, p. 1057-1060, May 2014. ISSN 1041-1135. Citado
na pagina 24.

39 SAMBO, N. et al. Routing code and spectrum assignment (RCSA) in elastic optical
networks. IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 33, n. 24, p. 5114-5121, Dec 2015.
Citado na pagina 24.

40 SAMBO, N. et al. Routing, code, and spectrum assignment, subcarrier spacing, and
filter configuration in elastic optical networks [invited|. IEEE J. of Opt. Commun. Netw.,
v. 7, n. 11, p. B93-B100, Nov 2015. Citado na pagina 24.

41 MAHER, R. et al. Modulation order and code rate optimisation for digital coherent
transceivers using generalised mutual information. In: Proc. of ECOC’15. [S.l.: s.n.],
2015. p. 1-3. Citado na pagina 24.

42 MAHER, R. et al. Increasing the information rates of optical communications
via coded modulation: a study of transceiver performance. Scientific reports, Nature
Publishing Group, v. 6, Feb 2016. Disponivel em: <http://www.nature.com/articles/
srep21278>. Citado na pagina 24.

43 POGGIOLINI, P. et al. On the ultimate potential of symbol-rate optimization for
increasing system maximum reach. In: IEEE. Proc. of ECOC’15. [S.1.], 2015. p. 1-3.
Citado na péagina 24.

44 UNGERBOECK, G. Channel coding with multilevel /phase signals. IEEE T. Inform.
Theory, v. 28, n. 1, p. 55-67, Jan. 1982. Citado 2 vezes nas paginas 24 e 59.

45 BOSCO, G. et al. Analytical results on channel capacity in uncompensated optical
links with coherent detection. In: Proc. of ECOC’11. [S.l.: s.n.], 2011. p. 1-3. Citado 2
vezes nas paginas 24 e 71.

46 DESURVIRE, E.; SIMPSON, J. R.; BECKER, P. C. High-gain erbium-doped
traveling-wave fiber amplifier. Opt. Lett., OSA, v. 12, n. 11, p. 888-890, Nov 1987.
Disponivel em: <http://ol.osa.org/abstract.cfm?URI=0l-12-11-888>. Citado na pagina
31.

47 MEARS, R. J. et al. Low-noise erbium-doped fibre amplifier operating at 1.54 um.

Electronics Letters, v. 23, n. 19, p. 1026-1028, September 1987. ISSN 0013-5194. Citado
na pagina 31.

48 KATO, T.; KOYANO, Y.; NISHIMURA, M. Temperature dependence of chromatic
dispersion in various types of optical fiber. Opt. Lett., Optical Society of America, v. 25,
n. 16, p. 1156-1158, 2000. Citado na pagina 35.

49 TSURITANI, T. et al. 340 Gbit/s (32/spl times/10.66 Gbit/s) WDM transmission

over 6054 km using hybrid fibre spans of large core fibre and dispersion shifted fibre with
low dispersion slope. Electronics Letters, IET, v. 35, n. 8, p. 646-647, 1999. Citado na

pagina 35.

50 SUZUKI, M. et al. 170 Gb/s transmission over 10,850 km using large core
transmission fiber. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. Optical Fiber
Communication Conference. [S.1.], 1998. p. PD17. Citado na pégina 35.


http://www.nature.com/articles/srep21278
http://www.nature.com/articles/srep21278
http://ol.osa.org/abstract.cfm?URI=ol-12-11-888

Referéncias 101

51 RAFIQUE, D.; ZHAO, J.; ELLIS, A. D. Digital back-propagation for spectrally
efficient WDM 112 Gbit/s PM m-ary QAM transmission. Opt. Ezpress, OSA, v. 19, n. 6,
p. 5219-5224, Mar 2011. Disponivel em: <http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?
URI=0e-19-6-5219>. Citado na pagina 36.

52 LIU, X. et al. Phase-conjugated twin waves for communication beyond the kerr
nonlinearity limit. Nature Photonics, Nature Research, v. 7, n. 7, p. 560-568, 2013.
Citado na péagina 36.

53 RIOS-MuLLER, R. et al. 1-Terabit/s net data-rate transceiver based on single-carrier
Nyquist-shaped 124 GBaud PDM-32QAM. In: 2015 Optical Fiber Communications
Conference and Ezhibition (OFC). [S.1.: s.], 2015. p. 1-3. Citado 2 vezes nas paginas
37 e 65.

54 SEIMETZ, M. High-order modulation for optical fiber transmission. [S.1.]: Springer,
2009. v. 143. Citado na pagina 38.

55 TANIMURA, T. et al. A simple digital skew compensator for coherent receiver. In:
Proc. of ECOC "09. [S.1.: s.n.], 2009. p. 1-2. Citado 2 vezes nas paginas 41 e 73.

56 SAVORY, S. Digital coherent optical receivers: Algorithms and subsystems. IEEFE J.
Select. Topics Quantum FElectron., v. 16, n. 5, p. 1164-1179, Sept 2010. Citado 3 vezes
nas paginas 41, 47 e 73.

57 PETROU, C. S. et al. Quadrature imbalance compensation algorithms for coherent
PDM QPSK systems. In: 2009 IEEE LEOS Annual Meeting Conference Proceedings.
[S.L: s.n.], 2009. p. 642-643. ISSN 1092-8081. Citado na pégina 41.

58 HAYKIN, S. Adaptive Filter Theory. Prentice Hall, 2002. (Prentice-Hall
information and system sciences series). ISBN 9780130901262. Disponivel em:
<https://books.google.com.br/books?id=eMcZAQAAIAAJ>. Citado na pagina 44.

59 WANG, D. et al. Adaptive chromatic dispersion compensation for coherent
communication systems using delay-tap sampling technique. IEEE Photonics Technology
Letters, v. 23, n. 14, p. 1016-1018, July 2011. ISSN 1041-1135. Citado na péagina 44.

60 SUI, Q.; LAU, A. P. T.; LU, C. Fast and robust blind chromatic dispersion
estimation using auto-correlation of signal power waveform for digital coherent systems.
J. Lightwave Technol., OSA, v. 31, n. 2, p. 306-312, Jan 2013. Disponivel em:
<http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-31-2-306>. Citado na pagina 44.

61 LEE, T. H.; BULZACCHELLI, J. F. A 155-mhz clock recovery delay- and
phase-locked loop. IEEE Journal of Solid-State Circuits, v. 27, n. 12, p. 1736-1746, Dec
1992. ISSN 0018-9200. Citado na péagina 45.

62 GARDNER, F. A bpsk/qpsk timing-error detector for sampled receivers. IEEE T.
Commun., v. 34, n. 5, p. 423-429, May 1986. ISSN 0090-6778. Citado na pagina 45.

63 STOJANOVIC, N. et al. Modified gardner phase detector for nyquist coherent optical
transmission systems. In: Optical Fiber Communication Conference/National Fiber Optic
Engineers Conference 2013. Optical Society of America, 2013. p. JTh2A.50. Disponivel
em: <http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=0FC-2013-JTh2A.50>. Citado
na pagina 45.


http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-19-6-5219
http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-19-6-5219
https://books.google.com.br/books?id=eMcZAQAAIAAJ
http://jlt.osa.org/abstract.cfm?URI=jlt-31-2-306
http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=OFC-2013-JTh2A.50

Referéncias 102

64 UNGERBOECK, G. Fractional tap-spacing equalizer and consequences for clock
recovery in data modems. IEEE T. Commun., v. 24, n. 8, p. 856-864, August 1976. ISSN
0090-6778. Citado na pagina 45.

65 GITLIN, R. D.; WEINSTEIN, S. B. Fractionally-spaced equalization: An improved
digital transversal equalizer. The Bell System Technical Journal, v. 60, n. 2, p. 275-296,
Feb 1981. ISSN 0005-8580. Citado na pagina 46.

66 GODARD, D. Self-recovering equalization and carrier tracking in two-dimensional
data communication systems. IEEE T. Commun., v. 28, n. 11, p. 18671875, Nov 1980.
ISSN 0090-6778. Citado na pagina 47.

67 READY, M.; GOOCH, R. Blind equalization based on radius directed adaptation.
In: Proc. of ICASSP-90. [S.1.: s.n.], 1990. p. 1699-1702 vol.3. ISSN 1520-6149. Citado 2
vezes nas paginas 47 e 73.

68 FARUK, M. et al. Proper polarization demultiplexing in coherent optical receiver
using constant modulus algorithm with training mode. In: Proc. OptoElectronics and
Communications Conference (OECC, 2010 15th). [S.l.: s.n.], 2010. p. 768-769. Citado
na pagina 47.

69 KIKUCHI, K. Polarization-demultiplexing algorithm in the digital coherent receiver.
In: Proc. IEEE/LEOS Summer Topical Meetings (2008). [S.1.: s.n.], 2008. p. 101-102.
ISSN 1099-4742. Citado na pagina 48.

70 SAVORY, S. J. et al. Electronic compensation of chromatic dispersion using a digital
coherent receiver. Opt. Express, OSA, v. 15, n. 5, p. 21202126, Mar 2007. Disponivel em:
<http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=o0e-15-5-2120>. Citado na pégina
49.

71 LEVEN, A. et al. Frequency estimation in intradyne reception. IEEFE Photon.
Technol. Lett., v. 19, n. 6, p. 366-368, Mar 2007. ISSN 1041-1135. Citado 2 vezes nas
paginas 52 e 73.

72 ZHOU, X. Hardware efficient carrier recovery algorithms for single-carrier
QAM systems. In: Advanced Photonics Congress. Optical Society of America, 2012.
p. SpTu3A.1. Disponivel em: <http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=
SPPCom-2012-SpTu3A.1>. Citado 2 vezes nas paginas 55 e 73.

73 ZHUGE, Q.; CHEN, C.; PLANT, D. V. Low computation complexity two-stage
feedforward carrier recovery algorithm for m-qam. In: Optical Fiber Communication
Conference/National Fiber Optic Engineers Conference 2011. Optical Society of America,
2011. p. OMJ5. Disponivel em: <http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=
OFC-2011-OMJ5>. Citado na pagina 55.

74 BARRY, J. R.; MESSERSCHMITT, D. G.; LEE, E. A. Digital Communication:
Third Edition. Norwell, MA, USA: Kluwer Academic Publishers, 2003. ISBN 0792375483.
Citado 2 vezes nas paginas 58 e 60.

75 REED, L. S.; SOLOMON, G. Polynomial codes over certain finite fields. Journal of
the society for industrial and applied mathematics, STAM, v. 8, n. 2, p. 300-304, 1960.
Citado na péagina 61.


http://www.opticsexpress.org/abstract.cfm?URI=oe-15-5-2120
http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=SPPCom-2012-SpTu3A.1
http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=SPPCom-2012-SpTu3A.1
http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=OFC-2011-OMJ5
http://www.osapublishing.org/abstract.cfm?URI=OFC-2011-OMJ5

Referéncias 103

76 HOCQUENGHEM, A. Codes correcteurs d’erreurs. Chiffres, v. 2, n. 2, p. 147-56,
1959. Citado na pagina 61.

77 BOSE, R. C.; RAY-CHAUDHURI, D. K. On a class of error correcting binary group
codes. Information and control, Elsevier, v. 3, n. 1, p. 68-79, 1960. Citado na pagina 61.

78 GALLAGER, R. Low-density parity-check codes. IRE Transactions on Information
Theory, v. 8, n. 1, p. 21-28, January 1962. ISSN 0096-1000. Citado na pagina 61.

79 BERROU, C.; GLAVIEUX, A.; THITIMAJSHIMA, P. Near shannon limit
error-correcting coding and decoding: Turbo-codes. 1. In: Communications, 1993. 1CC
93 Geneva. Technical Program, Conference Record, IEEFE International Conference on.
[S.1.: sn.], 1993. v. 2, p. 1064-1070 vol.2. Citado na pagina 61.

80 ESSIAMBRE, R.; TKACH, R. Capacity trends and limits of optical communication
networks. Proc. of the IEEE, v. 100, n. 5, p. 1035-1055, May 2012. Citado na pagina 65.

81 SPLETT, A.; KURTZKE, C.; PETERMANN, K. Ultimate transmission capacity of
amplified optical fiber communication systems taking into account fiber nonlinearities.
In: Proc. of ECOC"93. [S.1.: s.n.], 1993. p. MoC2.4. Citado na pégina 66.

82 CHEN, X.; SHIEH, W. Closed-form expressions for nonlinear transmission
performance of densely spaced coherent optical OFDM systems. Opt. Express, v. 18,
n. 18, p. 19039-19054, ago. 2010. Citado na pagina 66.

83 POGGIOLINI, P. The GN model of non-linear propagation in uncompensated
coherent optical systems. IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 30, n. 24, p. 3857-3879,
Dec. 2012. Citado 2 vezes nas paginas 66 e 71.

84 JOHANNISSON, P.; AGRELL, E. Modeling of nonlinear signal distortion in
fiber-optic networks. IEEE/OSA J. Lightwave Technol., v. 32, n. 23, Dec. 2014. Citado
na pagina 66.

85 SHAFIK, R. A.; RAHMAN, M. S.; ISLAM, A. R. On the extended relationships
among EVM, BER and SNR as performance metrics. In: IEEE. Electrical and Computer
Engineering, 2006. ICECE’06. International Conference on. [S.1.], 2006. p. 408-411.
Citado na pagina 73.

86 CARENA, A. et al. EGN model of non-linear fiber propagation. Opt. Express,
Optical Society of America, v. 22, n. 13, p. 16335-16362, 2014. Citado na pagina 95.



	Resumo
	Lista de ilustrações
	Lista de tabelas
	Sumário
	Introdução
	Revisão bibliográfica
	Contribuições e organização do trabalho
	Trabalhos publicados
	Conferências
	Periódicos


	Sistemas ópticos com recepção coerente
	Efeitos de propagação na fibra óptica
	Atenuação
	Ruído ASE
	Dispersão cromática
	Efeitos não-lineares

	Front-end óptico e algoritmos de processamento de sinais
	Front-end óptico
	Algoritmos de processamento digital de sinais
	Deskew e ortonormalização
	Estimação e compensação da dispersão cromática (equalização estática)
	Recuperação de relógio
	Equalização dinâmica
	Equalizador radialmente dirigido
	Equalizador radialmente dirigido supervisionado
	Algoritmo de mínimo erro quadrático médio dirigido por decisão

	Recuperação de portadora
	Compensação do desvio de frequência
	Correção do erro de fase




	Metodologia
	Capacidade do canal AWGN e códigos corretores de erro
	Códigos corretores de erro

	Taxa de bit por SNR
	Relação entre SNR e OSNR
	Relação entre OSNR e distância de transmissão

	Montagem experimental e otimização dos algoritmos de processamento de sinais
	Montagem experimental e algoritmos de DSP
	Otimização dos algoritmos de processamento de sinais
	Influência do algoritmo equalizador sobre a relação entre SNR e OSNR
	Otimização do tamanho da janela do BPS
	BPS usando fator de esquecimento



	Resultados
	Curvas de SNR por OSNR
	Resultados para taxa líquida de bits e alcance transparente
	Definição do melhor conjunto de parâmetros de transmissão
	Portadora Única
	Multi-portadora
	Minimização do número de subportadoras e da banda ocupada
	Minimização apenas da banda ocupada



	Conclusão e trabalhos futuros
	Trabalhos futuros

	Referências

