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Resumo

Para acompanhar a crescente demanda por capacidade de canal das redes de transporte
6pticas (backbone), a investigacdo de formatos de modulagdo suportando uma enorme
capacidade de transmissao ganha interesse especial. A multiplexacao por divisao de
frequéncias ortogonais (OFDM) aplicado em sistemas 6pticos com detecgao coerente(CO-
OFDM) tem sido apontado como um dos fortes candidatos para a atualiza¢ao dos sistemas
fotonicos convencionais. Devido ao espectro 6ptico compacto, os sinais CO-OFDM sao
pouco influenciados pela degradacao linear, tais como dispersao de velocidade de grupo
(GVD) e dispersao de modo de polarizagao (PMD). No entanto, o alto valor da relagao
entre a poténcia de pico e a poténcia média (PAPR) torna-o vulnerdveis a nao linearidade

da fibra e degrada seu desempenho de transmissao.

Apresenta-se neste trabalho uma proposta de utilizacao de técnica Constante envelope
aplicado a sinais OFDM transmitidos em redes épticas com deteccao coerente, denominado
de CO-CE-OFDM, que reduz o valor do PAPR para apenas 3 dB, como uma forma de
combater nao s6 as nao linearidades geradas pelo modulador Mach-Zehnder, mas também,
as proprias nao linearidades geradas pela fibra éptica, devido a altos valores de PAPR e

elevados valores de poténcia optica.

Resultados de simulacoes feitas em ambiente Matlab, para 1200 km de fibra SSMF,
mostraram que quando a transmissao ¢ feita em regime linear(baixa poténcia na entrada
da fibra), em algumas situagoes, CO-CE-ODFM apresenta um desempenho superior aos
apresentados pelo sistema éptico com detecgao coerente convencional. Por exemplo, para
100 Gb/s de taxa, niveis de mapeamento de 16 QAM e indice de modulagao éptica (OMI)
igual a 2,5, o sistema proposto com indice de modulacao de fase elétrica (27h) igual a 3
apresentou ganhos medidos relacao sinal-ruido 6ptico (OSNR) superiores a 12 dB, para

uma taxa de erro de bits de 1073.

Em regime nao linear, decorrente do aumento da poténcia éptica, mesmo para baixos
valores de OMI e altos valores de relagdo sinal-ruido 6ptico (OSNR), CO-CE-OFDM
apresentou ganhos de desempenhos de aproximadamente 26 dB, quando a poténcia 6ptica

na entrada é de 10 dBm. Para altos valores de OMI esse ganho de desempenho é cerca de

12 dB, para 16 QAM e 100 Gb/s de taxa.

Além disso, para o sistema proposto, foi desenvolvido um modelo analitico que permite
avaliar de forma rapida e a um baixo custo computacional, a variacao da taxa de erro de

bits em funcao da variacao da relacao sinal-ruido.

Apesar do ganho de desempenho apresentado, CO-CE-OFDM apresenta um alargamento

espectral, o que pode ser um problema em sistemas multicanais.



Keywords: Constante envelope, Deteccao coerente, Fibra (jptica, Mitigacao de nao
linearidades, OFDM éptico, PAPR.
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Abstract

To keep pace with the ever-increasing demand for channel capacity of optical back bone
networks, investigation of modulation formats supporting huge transmission capacity are
gained special interest. Coherent optical orthogonal frequency division multiplexing (CO-
OFDM) is one of the candidates for upgrading the conventional photonic systems. Because
of the compact optical spectrum, CO-OFDM signals are scarcely influenced by linear
degradation such as group velocity dispersion (GVD) and polarization mode dispersion
(PMD). However, the large peak to average power ratio (PAPR) makes them vulnerable

to fiber nonlinearity and degrades their transmission performance.

A low PAPR coherent-detection optical OFDM system has been proposed and discussed
to increase tolerance towards Mach-Zehnder modulator and fiber nonlinearities. Based on
constant envelope signals (PAPR = 3 dB) obtained after electrical phase modulation, the
denominated CO-CE-OFDM scheme outperforms conventional optical coherent-detection

OFDM systems, in some specific circumstances.

Simulations results after propagations through 1200 km of standard single mode fiber
(SSMF) shows that when the transmission is done in a linear regime (low optical power
at fiber input), in some situations CO-CE-ODFM outperforms conventional coherent
detection. For example, for a 100 Gb/s rate, mapping levels of 16 QAM and optical
modulation index (OMI) equal to 2.5, the proposed system with electric phase modulation
index (2mh ) equal to 3 exhibited optical signal-to-noise ratio (OSNR) gains greater than
12 dB, for a bit error rate of 1073,

In the nonlinear regime, due to the increase in optical power, even for low OMI values
and high optical signal-to-noise ratio, CO-CE-OFDM presented performance gains of
approximately 26 dB over the conventional CO-OFDM, when the optical input power is
10 dBm. For high OMI values, this performance gain is about 12 dB, for 16 QAM and 100
Gb/s rate.

In addition, an analytical model is presented, which allows evaluating, in a fast and at
low computational cost, the performance of the system against the variation of the optical

signal-to-noise ratio.

Despite the performance gain presented, CO-CE-OFDM shows spectral widening, which

can be a problem in multichannel systems.

Keywords: Coherent detection, Constant Envelope, nonlinearity mitigation, Optical Fiber,
Optical OFDM, PAPR.
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1 Introducao

O grande aumento de trafego de dados nas redes épticas, verificado nos ultimos
anos, tem impulsionado uma enorme procura por formas mais eficientes de explorar a
capacidade oferecida pela fibra éptica. Um dos objetivos mais importantes dos sistemas
Opticos mais modernos consiste em maximizar a taxa e a distancia de transmissao sem
recorrer a regeneracao. Dada as restri¢coes de largura de banda impostas pelo amplificador
optico e na poténcia do sinal transmitido, também é de extrema importancia maximizar
a eficiéncia espectral medida em bits/s/Hz, bem como a eficiéncia em poténcia, ou seja,

busca-se minimizar a relagao sinal-ruido SNR(Signal to Noise Ratio) por bit.

A maioria dos sistemas dpticos existentes hoje em dia, utilizam modulagoes binarias
como por exemplo OOK (ON-OFF keying) ou DPSK(Differential Phase-Shift keying), que
codificam um bit por simbolo. Dadas as limitagoes nos filtros para sistemas DWDM (Dense
Wavelength-Division Multiplexing), essas modulages atingem uma eficiéncia espectral méa-
xima de 0.8 bits/s/Hz por polarizagao(Ip et al. 2008). Neste sentido, varios sdo os avangos
tecnologicos recentes que tém contribuido para o aumento da taxa de dados por compri-
mento de onda. Dentre estes, destacam-se a modulagao de alta ordem e técnicas de detecgao
avancadas. Técnicas de detecgao tais como a deteccao diferencial, a deteccao auto-coerente
(self-coherent detection) e a detecgao coerente tém sido extensivamente estudadas, quer para
a fibra funcionado em regime linear, quer para o regime nao linear (Kaminow et al. 2010,
Savory 2010, Faruk e Savory 2017, Kahn e Ho 2004, Ip et al. 2008).

Fenomenos que degradam a qualidade de transmissao, tais como a dispersao croma-
tica CD (Chromatic Dispersion), a dispersao por modo de polarizagdo PMD (Polarization-
Mode Dispersion) e as nao linearidades da fibra também tém merecido bastante atencao
por parte dos pesquisadores pois, sao fatores limitantes para as redes Opticas de alta
velocidade (altas taxas) (Mehedy et al. 2012).

Conforme foi teoricamente demonstrado em (Kahn e Ho 2004), a mais promissora
das técnicas de deteccao, capaz de aumentar consideravelmente a eficiéncia espectral e ao
mesmo tempo de maximizar a eficiéncia em poténcia, é aquela que implementa a detecgao
coerente com diversidade de fase e de polarizacao. Os avancos verificados nas areas de
processamento digital de sinal DSP (Digital Signal Processing) e da eletronica fizeram
com que surgissem dispositivos com velocidades de processamento compativeis com as
necessidades das redes épticas e algoritmos de processamento digital de sinais com tempos
de resposta suficientes para corrigir alguns efeitos que possam degradar a qualidade do

sinal em redes de fibras pticas (Faruk e Savory 2017).

A combinacao da detecgao coerente e de técnicas de processamento digital de sinais



2 Capitulo 1. Introdugdo

é designada na literatura por detecgao digital coerente DCD (Digital Coherent Detection).
DCD permite grande flexibilidade em termos de formatos de modulacao, uma vez que a
informacao pode ser codificada em amplitude, fase ou ainda uma combinacao de ambos,
explorando a componente em fase (I) e a componente em quadratura (Q). Isto permite
implementar uma variedade de modulagoes espectralmente eficientes, tais como M-PSK
(M-ary phase-shift keying) ou M-QAM quadrature- amplitude modulation QAM. Essa
simbiose entre DSP, deteccao coerente e modulagoes espectralmente eficientes, levou ao
surgimento de transceptores que agora servem de base para sistemas 6pticos a 100 Gb/s

para longas distancias.

Quando a saida do receptor 6ptico coerente é amostrado a uma taxa igual ou
superior a taxa de Nyquist, ou seja, uma taxa de amostragem maior ou igual a duas vezes
a taxa de simbolos, o sinal elétrico retém toda a informagao do sinal 6ptico (amplitude,
fase, frequéncia, polarizagao). O fato das caracteristicas do sinal éptico ser preservado no
dominio elétrico constitui uma vantagem pois, a demodulagao pode ser feita completamente
no dominio elétrico. Dessa forma, reduz-se a complexidade da estrutura de interferometros
Opticos necessarios para converter as informacoes de fase em informacoes de amplitude.
Outras vantagens associadas ao DCD ¢ permitir que algoritmos adaptativos possam
ser utilizados para compensar fenomenos degenerativos (CD e PMD) que acontecem na
transmissao e que variam ao logo do tempo, recuperacao da fase da portadora éptica e
consequentemente a sincronizagao da frequéncia da portadora, no controle da polarizacao
e permitir que técnicas de codificacao e correcao de erros avancgadas possam ser utilizadas
(Seimetz 2009, Kaminow et al. 2010).

Além da amplitude e da fase, a polarizacao do campo elétrico em uma fibra 6p-
tica monomodo padrao SSMF (Standard Single-Mode Fiber) também pode ser explorada
para transmitir informagao. Uma grande quantidade de diferentes formatos de modula-
¢ao foram propostos no inicio dos anos de 1990, principalmente em associacao com a
deteccao coerente. No entanto, essas investigagoes receberam pouca atencao por causa
da complexidade eletronica e da necessidade de dispositivos de alta velocidade de pro-
cessamento que na época, ainda nao estavam disponiveis no mercado. Além disso, o
surgimento dos amplificadores épticos a fibra dopada com érbio EDFA ( Erbium-Doped
Fiber Amplifier) ofereceu novas perspectivas para os sistemas com a modulagao de inten-
sidade e detecgao direta IM-DD (Intensity-Modulation and Direct-Detection), dando-lhe
um poténcial suficiente para aumentar a capacidade sem recorrer a modulagoes de alta
ordem. Além disso, sistemas de multiplexagao por divisao de comprimento de onda WDM
( Wavelength Division Multiplexing), que permitem que diversos canais sejam transmitidos
simultaneamente em uma unica fibra, beneficiaram-se da vasta largura de banda oferecida
pelos EDFAs pois, um unico EDFA é capaz de amplificar varios canais em simultaneo
(Seimetz 2009, Winzer e Essiambre 2006).



Durante os anos de 1990 o produto capacidade xdistancia também foi melhorando
devido a outras tecnologias importantes tais como compensacao éptica da dispersao,
amplificacao Raman, codigos corretores de erros e compensagao eletronica de CD e PMD.
Assim, a investigacao de formatos de modulagao de alta ordem permaneceu essencialmente
restrita a descrigao de algumas estruturas de transmissao e de recepc¢ao (Seimetz 2009). A

Figura 1 mostra como o produto capacidade x distancia/custo evoluiu com essas tecnologias.

A | Deteccdo
1 Coerente
Comp.
adaptativa Comp.
de CD e PMD Kerr

o
4
(%]
=]
@]
S~
.©
g
S Amp Modulacoes
1% avancadas
a)
x |
) |
(©
o |
2
o Presente
o EDFA :
|
>

Tempo

Figura 1 — Varias tecnologias que contribuiram para a melhoria da capacidade por distancia
em redes épticas. Fonte:(Seimetz 2009)

No final dos anos 1990, com os sistemas 6pticos IM-DD a operarem proximos da
sua capacidade maxima, comecgou a crescer o interesse em novos formatos de modulacao
Optica. Inicialmente, houve interesse em obter maior robustez contra efeitos de propagacao
da fibra(CD, PMD e efeitos nao lineares) e estender a distancia de transmissao, ao invés de
uma busca pelo aumento da eficiéncia espectral. Foi demonstrado em (Rohde et al. 2000)
que o formato de modulagao DBPSK (Differential Binary Phase-Shift Keying) apresenta
grande robustez contra efeitos nao lineares e que poderia ser implementado utilizando
detecgao direta sem aumentar a complexidade da mesma. Além disso, a influéncia da
forma de pulsos épticos foi examinada e foi demonstrado que pulsos RZ (Return-to-
Zero) apresentam propriedades de transmissao diferentes dos pulsos NRZ (Nonreturn-
to-Zero). Formatos de pulso RZ normalmente requerem uma estrutura do receptor mais
complexa, mas geralmente apresentam maior robustez contra a interferéncia intersimbolica
IST (Intersymbol Interference) causado pelos componentes opto-eletronicos, e também
tendem a ser mais robustos contra a PMD e varias distor¢oes nao lineares da fibra
(Winzer e Essiambre 2006).
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Nos ultimos anos, a investigacao sobre novos formatos de modulagoes épticas de
alta ordem comecou a desempenhar um papel importante em vérios projetos de pesquisa.
Admitindo que cada simbolo é composto por m bits, a taxa de simbolos é reduzido de m
em comparacao com a taxa de bits e por conseguinte, maior eficiéncia espectral é obtida,
devido a redugao do espectro ocupado. Por um lado, modulacoes de alta ordem permitem
aumentar a taxa de dados usando dispositivos eletronicos de menor velocidade atualmente
existentes. A transmissao com taxas de simbolos mais baixas permite espacamentos de canal
menores, o que faz aumentar a tolerancia contra fendmenos depreciativos da qualidade do
sinal, tais como a dispersao cromatica e a dispersao dos modos de polarizacao. Por outro
lado, esses beneficios sao acompanhados por uma reducao da tolerancia ao ruido causado
pela automodulacao de fase SPM (Self-Phase Modulation) e uma maior complexidade dos

componentes épticos.

1.1 Modulacoes Uniportadoras

Geralmente, as técnicas de modulagao podem ser classificados em duas categorias.
A primeira é a modulagao de portadora tnica em que os dados sdo transportados em uma
unica portadora principal. Este é o formato de modulagao que tem sido o mais usado em
comunicacoes 6pticas ha mais de trés décadas. Modulacoes de portadora tnica téem tido
de fato uma rapida evolugao nos ltimos anos e muitas variantes para além do formato
NRZ tem sido explorados de forma ativa, incluindo a RZ, o duobinario diferencial PSK e
o PSK quaternédrio QPSK (Quaternary Phase-Shift Keying) (Shieh e Djordjevic 2009). A
mais simples das modulagoes 6pticas multinivel de portadora tinica é a M-ASK (Amplitude
Shift Keying) onde a informagao é codificada em varios niveis de intensidade. Segundo
(Seimetz 2009), a M-ASK requer alta relacao sinal-ruido 6ptico OSNR (Optical Signal-to-
Noise Ratio) para a detecgao direta, especialmente em ligagoes dpticas amplificadas devido
a dependéncia da intensidade do sinal com o ruido de emissao espontanea ASE (Amplified
Spontaneous Emission). Assim, a utilizagdo de formatos M-ASK deve ser considerada
para aplicagoes de curto alcance. A modulagao diferencial QPSK (DQPSK) foi o primeiro
formato de modulacao de fase multi-nivel éptico cujas caracteristicas de transmissao foram
intensamente examinadas (Wree et al. 2003, Rosenkranz 2005). Uma vez que apresenta
um bom desempenho de transmissao e o dobro da eficiéncia espectral quando comparado ao
DBPSK, é considerado como um candidato promissor para redes futuras apesar do maior
esforco necesséario para a implementacao pratica do transponder. Muitos dos registros de
transmissao DWDM (Dense WDM) de longa distancia recentemente propostas baseiam-se
em sistemas com modula¢ao RZ-DQPSK(Seimetz 2009). Uma anélise teérica da modulagao
8-DPSK foi descrita em (Ohm 2004) e em (Yoon et al. 2005) para sistemas com detecgao
direta e demonstrada experimentalmente em (Serbay et al. 2005). Para o caso da detecgao

coerente, 8-PSK foi experimentalmente relatado em (Tsukamoto et al. 2006, Yu et al. 2008,
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Zhou et al. 2008).

Através da combinagao de modulacao de intensidade e de fase, a distancia Euclidiana
entre os simbolos pode ser aumentado. Os simbolos podem ser dispostos em circulos
diferentes ou podem ser posicionados em um quadrado, conforme diversos trabalhos
tedricos e experimentos que relataram a transmissao com modulacao 16-QAM (Quadrature
Amplitude Modulation) (Secondini et al. 2009, Ohm e Speidel 2005), (Sekine et al. 2004).

1.2 Modulacoes Multiportadoras

A segunda categoria de técnica de modulacao é a transmissao multiportadora, onde
os dados sao transportados através de varias subportadoras espagadas entre si. Dentre as
técnicas de modulacao multiportadoras, uma que tem atraido bastante atencao por parte
da comunidade de pesquisadores na area de fibra éptica é a multiplexacao por divisao
de frequéncias ortogonais OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing). OFDM
tornou-se padrao de modulacao para varios sistemas de comunicacao sem fio tais como
sistema europeu de difusao de video (DVB), sistema brasileiro de televisao digital (SBTVD),
redes locais sem fio (Wi-Fi; IEEE 802.11a/g/b/n), redes metropolinas sem fio (WiMAX;
802.16e) e LTE (long-term evolution). Esta técnica, é caraterizada pela alta eficiéncia
espectral, eficicia no combate & interferéncia intersimbdlica ISI (Intersymbol Interference)
em ambientes com propagacao multipercurso e facilidade de adaptagao as variagoes na
taxa de transmissao e no tipo de aplicagao. Devido a essas carateristicas, OFDM tornou-se
uma tecnologia atraente para sistemas épticos. O primeiro relato do uso da modulacao
OFDM em redes épticas, proposta por (Pan e Green 1996), data de 1996, mas na época
nao houve muito interesse por parte da comunidade académica e cientifica devido a falta
de circuitos integrados apropriados para a sua implementagao (Shieh e Djordjevic 2009).
Com os avancos verificados nas técnicas de processamento digital de sinais e surgimento de
dispositivos eletronicos sofisticados, aumentou o interesse dos pesquisadores na aplicacao
da técnica OFDM em redes épticas. Esse aumento de interesse visa tirar partido das
vantagens oferecidas pela modulagao OFDM, nomeadamente, compensagao eletronica
da dispersao cromética(CD), simplicidade de equalizagao e da facilidade de adaptagao a

diversos tipos de aplicagoes 6pticas (Armstrong 2009).

Apesar de apresentar muitas vantagens, OFDM também possui algumas desvanta-
gens, onde as duas mais importante sao a razao entre a poténcia de pico e a poténcia média
PAPR (peak-to-average power ratio) e a sensibilidade ao ruido de fase (Lowery et al. 2006,
Armstrong 2009). Sendo um sinal OFDM resultante da soma de varias senoides complexas,
onde cada senoide possui amplitude e fase diferentes, a poténcia média pode resultar em um
valor muito baixo devido a interferéncia destrutiva entre as senoides e, consequentemente,

um alto valor da razao entre a poténcia de pico e a poténcia média (PAPR). Alto valor de
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PAPR causa nao linearidades tais como: diminuicao da razao entre o sinal e o erro de quan-
tizagdo SQNR (signal-to-quantization noise ratio) nos conversores digitais para analégico
DAC (Digital-to-Analog converter )e reducao da eficiéncia do amplificador de poténcia
no transmissor elétrico. Para evitar que tais nao linearidades ocorram, os dispositivos no
transmissor devem possuir uma larga faixa dinamica'. Larga faixa dinamica, normalmente,
resulta no aumento do preco dos dispositivos e maior consumo de energia, o que torna um
problema para equipamentos alimentados com baterias (Thompson et al. 2008, Silva 2011).
Decorrente dessas nao linearidades, surgem produtos de intermodulagao que degradam
a qualidade do sinal recebido e que, dependendo da sua intensidade, podem causar alar-
gamento espectral para fora da banda do sinal e também, dentro da prépria banda de

transmissao (Armstrong 2009).

Para além dos dispositivos elétricos, os dispositivos opticos também sao sensiveis
ao PAPR, em especial, o modulador Mach-Zehnder MZM (Mach-Zehnder Modulator),
um dispositivo nao linear por natureza, cuja funcao de transferéncia da conversao do
sinal do dominio elétrico para o dominio éptico é senoidal e por isso restringe o sinal
modulante a excursionar em uma faixa dindmica muito estreita(a regiao linear da fungao
de transferéncia), mesmo quando polarizado na regiao de méxima linearidade. Sinais
OFDM com alto PAPR, ao se propagar na fibra optica geram distorgoes. adicionalmente,
devido a saturacao do modulador MZM, as amplitudes que ultrapassem um certo limiar
sao ceifados(clipping) levando a ocorréncia de vazamento espectral e consequentemente
ocorréncia da ISI (Chanda et al. 2004).

Reduzir PAPR com vista a melhorar a aplicabilidade de sinais OFDM tem
sido uma &area de pesquisa ativa e tem atraido bastantes pesquisadores. Muitas tem
sido as técnicas propostas para diminuir o valor do PAPR. Ceifamento ou clipping
e filtragem, entrelacamento de portadoras e pré-distorcao sao algumas das mais vari-
adas técnicas de redugao da PAPR encontradas na literatura, ilustrando assim o re-
levante interesse que as comunidades académica e industrial tém reservado para este
assunto (Guel e Palicot 2009, Liu et al. 2007, Goebel et al. 2009, Chacko e Jeevitha 2014,
Nunes et al. 2015, Nunes et al. 2015, Han e Lee 2005, Nunes et al. 2014, Wang et al. 2016,
Yi et al. 2008). Dentre essas técnicas, o ceifamento de pico é a mais empregada pela sua
simplicidade de implementacao, reduzida complexidade computacional quando comparada

com as demais.

O interesse na aplicacao da modulagcao OFDM para sistemas 6pticos com detecc¢ao
coerente e de longas distancias aumentou consideravelmente apds a proposta em que a
mesma é usada como uma forma eficaz de combater a dispersao cromatica para distancias

de até 3000 km de fibra SSMF (Shieh e Athaudage 2006).

1 Normalmente expresso em decibéis (dB) e é definida como a razao do méaximo sinal de safda e o erro

total na saida.
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1.3 Comparacao entre as Modulacoes em Sistemas Coerentes

Devido ao fato de tanto modulacoes uniportadoras como as multiportadoras serem
solucoes bastante atrativas para as tecnologias de transporte a taxas iguais ou superiores
a 100 Gb/s, existe uma grande discussao por parte da comunidade cientifico-académica
visando definir qual das tecnologias é superior. Este debate baseia-se fundamentalmente em
dois critérios. O primeiro, diz respeito a complexidade da estrutura do transmissor utilizado
para cada opcao. A Figura 2 mostra as estruturas dos transmissores 6pticos para sistemas
uniportadoras e multiportadoras. As Figuras. 2 (a) e 2 (b) mostram, respectivamente, a
estrutura do modulador 6ptico necessario para gerar sinais opticos de portadora unica
para as modulagoes QPSK e 16-QAM. A Figura 2 (c) ilustra a estrutura mais comum de
um transmissor OFDM em sistemas épticos com deteccao coerente CO-OFDM (Cohe-
rent Optical OFDM) convencional. Sistemas uniportadoras usam uma arquitetura dita
“convencional” para QPSK, em que modulacao de nivel digital é alimentada diretamente
nas entradas de sinal RF do modulador 6ptico. Em contraste, a CO-OFDM requer uma

modificagao do sistema de portadora unica em que sao necessarios os modulos DSP e DAC.

O segundo critério analisado na comparacao diz respeito ao dominio em que a
informacao é codificada. Nas modulagoes uniportadoras a informacao é codificada no
dominio do tempo enquanto que nas modula¢oes multiportadoras a informagao é codificada
no dominio da frequéncia (Shieh e Djordjevic 2009). Baseado nisso é feita uma comparagao

que leva em conta as caracteristicas a seguir itemizadas.

1. Facilidade de uso de técnicas de processamento digital de sinal. A utilizacao
de técnicas de processamento digital de sinais é uma caracteristica inata dos sistemas
CO-OFDM. Isto permite que transmissores 6pticos definidos via software SDOT
(Software-Defined Optical Transmission) possam ser utilizados, trazendo beneficios
tais como a configuracao dinamica e sem a intervencao humana da camada fisica, a
atribuicao de uma taxa de linha 6tima a um determinado enlace, a descri¢gao com
precisao dos parametros importantes do canal (OSNR, CD, PMD, entre outros),
podendo assim identificar anomalias ou prever o falhas antes que elas ocorram. Duas
das funcionalidades mais importantes do DSP em sistemas 6pticos com deteccao
coerente sao estimacao do canal e a estimacao da fase da portadora. Em sistemas
CO-OFDM, a utilizagao de subportadoras pilotos (simbolos conhecidos pelo receptor)
torna a estimacao do canal e a estimacao de fase relativamente simples?. Em sistemas
de portadora tnica com deteccao coerente esta estimacao é feita recorrendo-se a

algoritmos “cegos” como por exemplo o CMA (Constant-Modulus Algorithm) ou

2 Uma vez que o receptor conhece a localizacdo, a amplitude e a fase de alguns sfmbolos transmitidos,

designados de portadoras pilotos, uma simples comparagao destes com os simbolos recebidos nas
posigoes homodlogas, permite estimar de forma rapida a resposta do canal.
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Figura 2 — Arquitetura de transmissores épticos. (a) Sistema uniportadora QPSK; (b)
sistema uniportadora 16-QAM; (c) Sistema CO-OFDM.

CW: Laser continuo; DAC: Conversor analégico para digital; I: Componente em fase do sinal;
MZM: Modulador Mach—Zehnder; OFDM TX : Transmissor OFDM; Q: Componente em
quadratura de fase do sinal;
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decision feedback, os quais sao propensos a erros de propagacao. A estimacao de fase
normalmente utiliza o algoritimo de Viterbi, cuja eficiéncia é maior para modulacoes
de fase do tipo PSK. Além disso, a codificacao de fase diferencial deve ser empregada
para resolver a ambiguidade de fase, que por sua vez degrada a taxa de erro de bit

por um fator 2 (Ly-Gagnon et al. 2006).

2. Modulagoes avangadas. O transmissor CO-OFDM mostrado na Figura 2.(c)
apresenta maior complexidade quando comparado com o transmissor de sistemas
com portadora tnica da Figura 2.(a). Esta complexidade s6 é menor a partir do
momento que o numero de bits por simbolo torna-se superior a 2 para as modulagoes
8-PSK ou 16-QAM por exemplo. O sistema CO-OFDM ¢é facilmente escalavel para
niveis de modulacoes por subportadoras superiores sem a necessidade de alteragao
dos componentes 6pticos, precisando apenas reconfigurar os modulos DAC e DSP. Em
contraste, para sistemas de portadora tinica, mudar para niveis de modulacoes mais
elevados requer uma estrutura de modulador éptico mais complexa (vide Figura 2

(b)), o que inevitavelmente acarreta em maiores custos.

3. Balanceamento de bit e de poténcia. Uma das principais vantagens da CO-
OFDM ¢ a capacidade de manipular a informagao no dominio da frequéncia. Isto
envolve a atribuicao eficiente de bits, dependendo das condigoes do sub-canal e gestao
da poténcia ao longo de um trecho recorrendo-se ao algoritimo “water-filling”. Uma vez
que a condicao de canal de cada subportadora é conhecida, o desempenho do sistema
pode ser melhorado através da manipulacao adequada de cada subportadora. Um
dos modos mais simples e eficaz, chamado balanceamento de bits, é feito alocando
otimamente diferentes esquemas de modulagao em todas as subportadoras. Em
particular, a relagao sinal-ruido (SNR) de cada subportadora pode ser monitorizada e
as subportadoras com elevado valor de SNR serao atribuidos esquemas de modulacao
com maior nimero de bits. Como resultado, a taxa de dados global é maximizada.
Outro método comumente usado é o balanceamento de poténcia. Nesse esquema,
diferentes tons de frequéncia sao ajustados com poténcias diferentes. Ao fazé-lo, o
desempenho do sistema, como por exemplo, a taxa de erro de bits (BER), pode
ser melhorado (Yang et al. 2008). Esta vantagem é normalmente enfatizada nas
comunicagoes sem fio em que o canal pode sofrer desvanecimento profundo, ou uma
parte da resposta em frequéncia do canal pode ser completamente atenuada devido
ao multipercurso severo. Os beneficios da taxa da modulagao adaptativa é a reducgao
do custo do transponder pois um tinico transponder pode ser usado para varias taxas
de dados, aproveitando da melhor forma as condicoes do canal e oferecendo taxas de

transferéncia mais elevadas quando a margem? do sistema é elevada.

3 Sistemas de transmissdo 6ptica requerem uma gama definida de poténcia de entrada do receptor
optico para uma operagao adequada. Na pratica, a poténcia recebida deve ser superior ao nivel minimo

e inferior ao nivel maximo. A diferenca entre estes niveis de poténcia é a margem éptica.
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4. Estreitamento espectral. Devido ao formato do espectro de seus sinais, sistemas
CO-OFDM sao mais tolerantes ao estreitamento espectral dos filtros. Enquanto
a largura de banda do filtro permanecer maior do que a do seu espectro, o sinal
OFDM praticamente nao sofre penalidades. Ainda que as subportadoras de borda
sofram atenuacao devido ao estreitamento do filtro, algoritmos de balanceamento
de bit e de poténcia(bit and power loading) podem ser utilizados para atenuar tal
efeito(Yang et al. 2008). J& em sistemas de portadora tnica, devido a dificuldade de
tratamento do jitter em altas taxas, é necessario manter uma banda adicional para

que o sincronismo possa ser feito com precisao.

5. Escalabilidade da largura de banda. O espectro do sinal OFDM ¢ inerentemente
mais estreito do que o de um sinal uniportadora, e o fato do sinal CO-OFDM ser
“gerado” no dominio da frequéncia, oferece a possibilidade de um espectro largo ser
subdividido em multiplas sub-bandas, sendo cada uma processada independentemente.
Adicionalmente, mantendo a ortogonalidade entre as sub-bandas adjacentes, elimina-
se a necessidade de banda de guarda, ou seja, nao ha penalidade adicional na eficiéncia
espectral. Além disso, com a subdivisao em sub-bandas, o transceptor OFDM deixa
de estar limitado pelas restricoes de largura de banda impostas pelo DAC. Por sua vez,
sistemas uniportadoras codificam a informagcao usando todo o espectro, tornando-se
assim impossivel a sub-divisao. De acordo com (Shieh e Djordjevic 2009), é previsivel
que os sistemas coerentes de portadora tnica que dependem exclusivamente da
codificacao de informagao no dominio do tempo atinja a barreira da velocidade

eletronica impostas pelo DSP, muito antes do que os sistemas CO-OFDM.

6. Monitoramento de desempenho e concepcao de redes com multiplo acesso.
Ter um bloco DSP no transmissor CO-OFDM é uma grande vantagem ja que proveée
capacidade e flexibilidade para alocar um certo nimero de subportadoras para
estimativa de canal e monitoramento de desempenho. Isso viabiliza o monitoramento
do desempenho apenas processando uma pequena parte do especto. Adicionalmente,
a divisao em sub-bandas permite alocagao de largura de banda dinamica em redes de
multiplo acesso usando a tecnologia OFDMA ( Orthogonal Frequency Division Multiple

Access). Todos estas tarefas sao dificeis de conseguir em sistemas de portadora tinica.

7. Taxa de amostragem. Para evitar imprecisao na deteccao de fase o teorema de
amostragem deve ser respeitado em sistemas uniportadoras. Na técnica multiporta-
dora a superamostragem pode ser feita simplesmente nao preenchendo com dados ou
zerando as subportadoras de borda. Dessa forma, evita-se a ocorréncia do aliasing de-
vido ao DAC do transmissor. Segundo (Shieh e Djordjevic 2009, Jansen et al. 2009),
esse fator de superamostragem situa-se entre 6 e 20 % da banda ocupada pelo sinal
CO-OFDM.
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8. Tolerancia a imperfeicao dos componentes: Prevé-se que os componentes do
transmissor incluindo o amplificador RF, o DAC, e o modulador 6ptico, podem
apresentar imperfeigdes quando operam em altas taxas (100 Gb/s ou acima). Estas
imperfei¢oes, quando de natureza linear, podem ser em grande parte estimadas e
compensadas em sistemas CO-OFDM recorrendo-se ao processamento digital de
sinal tanto no transmissor quanto no receptor. Em sistemas de portadora tinica as

imperfeicoes sao mais dificeis de estimar e mitigar.

Com base nas comparacoes anteriores pode-se concluir que sistemas CO-OFDM sao
fundamentais, especialmente para as transmissoes do futuro que incluem escalabilidade

para a taxas de transferéncias cada vez maiores, bem como adaptabilidade do transponder.

No entanto, sistemas CO-OFDM inevitavelmente herdam os dois dos principais
problemas intrinsecos da modulagao OFDM. A sensibilidade ao ruido de fase e frequéncia e
principalmente altos valores de PAPR que tornam os sistemas CO-OFDM mais susceptiveis
a nao linearidades oriundas do modulador Mach-Zehnder e da prépria fibra ética (efeito
Kerr).

1.4 Objetivo Geral

O objetivo geral desta tese de Doutoramento consiste na concepgao de um sistema
de comunicacao Optica baseado na transmissao de sinais multiportadoras OFDM com
envoltéria constante em sistemas épticos de deteccao coerente em longas distancias e altas
taxas de transmissao. Ao reduzir o parametro PAPR para apenas 3 dB, este sistema tem
como principal finalidade minimizar os efeitos das nao linearidades oriundas do aumento
do indice de modulacao éptica OMI (Optical Modulation Indez) de sinais modulantes e da
poténcia 6ptica do sinal da entrada da fibra, acréscimos estes importantes para elevar o

alcance dos enlaces épticos a que este tipo de sistema se apresenta.

1.5 Objetivos Especificos

Portanto, para o alcance da referida finalidade, os objetivos listados a seguir deverao

ser atendidos.

e Determinar uma ampla faixa de variacao do indice de modulagao optica do sinal
modulante que permite minimizar o efeitos do modulador éptico Mach-Zender no
desempenho do sistema proposto, aproveitando-se do fato do sinal transmitido

apresentar envoltéria constante.

e Desenvolver um modelo analitico que permite avaliar de forma rapida o desempenho
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do sistema proposto mediante variacao de importantes parametros tais como o indice

de modulacao de fase elétrica, o préprio OMI e a relagao sinal-ruido éptica.

e Aumentar a tolerancia ao efeito Kerr inserido pela fibra quando a poténcia do sinal

transmitido é elevada, aproveitando-se assim do baixo valor de PAPR concebido.

1.6 Lista de Publicacoes

e Vinicius O. C. Dias, Esequiel da V. Pereira, Helder R. O. Rocha, Marcelo E. V.
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on Electrical Constant-Envelope Signals”, Aceito para publicacao no Optical Fiber

Technology - ELSEVIER, 2017.

e Vinicius O. C. Dias, Esequiel da V. Pereira, Marcelo E. V. Segatto e Jair A. Lima
Silva. “Comparando Eficientes Técnicas de Reducao de PAPR para Combate aos
Efeitos Nao-Lineares de Mach-Zehnders em Sistemas Opticos CO-OFDM”, Simpdsio

Brasileiro Micro-ondas e Optoeletronica, 2016.

e Roziane S. Guimaraes, Davi Torobay, Esequiel da V. Pereira, Marcelo E. V. Segatto e
Jair A. Lima Silva. “Avaliacao de Desempenho de Sistemas DMT para Comunicacao

via Luz Visivel”, Simpdsio Brasileiro Micro-ondas e Optoeletronica, 2016.

e E. V. Pereira, H. R. d. O. Rocha, R. B. Nunes, M. E. V. Segatto, J. A. L. Silva.
“Impact of Optical Power in the Guard-Band Reduction of an Optimized DDO-OFDM
System”, Journal of Lightwave Technology, 2015.
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“Reducing the guard-band of a DDO-OFDM system by Multi-objective optimization”,
SBMO/IEEE MTT-S International Microwave and Optoelectronics Conference
(IMOC), 2015.

e DALARMELINA, C. A., PEREIRA E. V., ROCHA H. R. O., SEGATTO M. E. V.,
Silva, Jair A. L. ; “Experimental Performance Analysis of LTE-A Downlink Intraband
Carrier Aggregation in a ROF systems”. In: IEEE Wireless Telecommunications Sym-
posium (WTS), 2015, Nova York. Proceedings of IEEE Wireless Telecommunications
Symposium, 2015.

1.7 Organizacao da Tese

Esta tese encontra-se organizado da seguinte forma. No Capitulo 2 é apresentado

uma revisao sobre os principais problemas que afetam a comunicacao via fibra éptica.
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Os conceitos basicos sobre a modulacao multiportadora OFDM sao apresentados no
Capitulo 3, sendo que as principais técnicas de redugao de PAPR de sinais OFDM sao
brevemente descritas no Capitulo 4. O Capitulo 5 apresenta o principio de funcionamento
da deteccao coerente, a analise das estruturas dos transmissores e receptores coerentes, a
arquitetura dos sistemas épticos com deteccao coerente e o projeto de sistemas CO-OFDM.
Uma analise tedrica do modelo CO-CE-OFDM proposto é cuidadosamente realizada no
Capitulo 6, culminando na deducao e validacao de uma expressao analitica que representa
seu desempenho em termos de taxa de erro de bit com a variagao da relagao sinal-ruido
optica. Uma andlise comparativa dos desempenhos do sistema proposto e de um sistema
CO-OFDM convencional é realizada no Capitulo 7. As conclusoes pertinentes e sugestoes

de trabalhos futuros sao delineados no Capitulo 8.
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2 Efeitos de Propagacao na Fibra

Ao se propagar na fibra, um sinal 6ptico sofre distorgoes lineares e nao lineares.
Este capitulo fornece uma breve descricao dos efeitos mais importantes que ocorrem na
fibra, tais como, atenuacao, dispersao cromatica, dispersao por modo de polarizagao, efeito
Kerr, espalhamentos nao linear e ruido de fase nao linear responsaveis pela degradacao do

sinal,

Desprezando a fase inicial, o ruido de fase e considerando que o sinal se propaga na
direcao da componente espacial z, o campo elétrico de um sinal que se propaga na fibra

pode ser escrito como:
Ey(2,t) = a,(z, t)eT7Poztiwst) (1)

onde a,(z,t) = /Ps-a(z,t)e’**? | representa a envoltéria complexa do campo elétrico cuja
constante de propagagao é g, a(z,t) é a amplitude do sinal, w, representa a frequéncia
angular, P; representa a poténcia média do laser e ((z,t) representa a fase do sinal

modulado.

A evolugao de a,(z,t) ao longo da fibra é descrito pela equagao nao linear generali-
zada de Schroedinger (Seimetz 2009, Agrawal 2011), que é dado por:
day(z,t') —a« Bo D?ay(z, ) N Bz Pag(z,t)

= —a,(z,t el
0z 5 (5t I 0 6 o3

atenuagao dispersao cromética

+ivlas (5 1) as(zt) - (2)

efeito Kerr

onde t' =t — 7y, - 2, onde 7y, representa o atraso de grupo acumulado

O modelo descrito pela Equacao 2 leva em conta a atenuacao, representado pelo
parametro «, o efeito da dispersao cromaética, caraterizado pelos parametros (3, e 3, bem
como bem como as nao linearidades da fibra causadas pela dependéncia da intensidade
com o indice de refracdo (efeito Kerr), cuja magnitude é definido pelo coeficiente de
propagacao nao linear 7. A Equacao 2 pode ser resolvida numericamente, aplicado o
algoritmo split-step Fourier. Com este método, a fibra é subdividida em varios segmentos
de comprimento Az. Uma vez conhecido a envoltéria complexa a,(z,t") no ponto z, é
possivel determinar z(z + Az, t’) no ponto z + Az. As partes lineares e nao lineares da
Equacao 2 sao tratadas separadamente. Enquanto as nao linearidades relacionadas ao
efeito Kerr sao tratados no dominio do tempo, a atenuacao e a dispersao cromatica sao
tratados no dominio da frequéncia, recorrendo a técnica de transformada rapida de Fourier.
O tempo computacional necessario para resolver esta equagao varia de cordo com o nivel

de poténcia do sinal de entrada e pode ser muito longo para niveis de poténcia elevadas.
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2.1 Atenuacao da Fibra Optica

Desprezando a dispersao cromatica e o efeito Kerr na Equacao 2, a envoltoria

complexa do campo elétrico na saida de uma fibra de comprimento L é dado por:
ap(z=L,t') = a,(z =0,t)e 2" (3)

onde z(z = 0,t') representa a envoltéria complexa do campo elétrico na entrada da fibra.

Em termos de poténcia éptica, a seguinte relagao também ¢é valida:

P(Z = L,t,) = (lm(z = L,t,) . GI(Z = L,t/)* = P(Z — 07t/)€—a~L (4)

A atenuagao é normalmente expressa em dB/km, usando a seguinte relagao:

10 P(z = o,t’)]

agp = — - logyg lP(z:Lt’)

i )

Conforme ilustrado na Figura 3, o valor da atenuagao da fibra varia com o compri-
mento de onda do sinal. Também é possivel observar que o valor da atenuacao é minima

(aproximadamente 0, 2 dB/km) para valores de comprimento de onda em torno de 1, 55 pm.
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Figura 3 — Variagdo da atenuagdo na fibra com o comprimento de onda. Fonte:
(Agrawal 2011)

As duas principais causas da atenuacao na fibra sao a absorcao e o espalhamento

Rayleigh. Ao observar a faixa de comprimento de onda entre 800 nm e os 1600 nm usado
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pelos sistemas de comunicacao éptica, o espalhamento Rayleigh, causada pela estrutura
molecular desordenada do vidro e as flutuagoes aleatérias resultantes do indice de refragao
constitui o fator de perda dominante na faixa de baixo comprimento de onda. Por outro
lado, a absorcao molecular do infravermelho limita a janela de comprimento de onda
utilizavel a comprimentos de onda menores que 1600nm, conforme ilustrado na Figura 3.
Além da perda insignificante de guias de onda de silica pura, outros fatores de perda sao a
absorgao ultravioleta (causada por elevacao de elétrons a niveis de energia mais elevados)

e a absorcao devido a impurezas materiais.

Apesar de todos estes efeitos, pode-se obter uma atenuagao minima de agp ~ 0,2dB/km
para fibras de silica para A = 1550 nm quando se empregam processos de fabricacao apro-
priados. Apesar da atenuacao ser dependente do comprimento de onda, pode-se assumir
que ag4p € constante dentro da largura de banda de modulagao de um canal inico para
taxas de dados atuais tais como 40 Gbit/s. A dependéncia exata do comprimento de onda

de agzp pode ser encontrada, por exemplo em (Seimetz 2009),

A atenuacao em redes fibra éptica pode ser compensada utilizando amplificadores
opticos, como por exemplo, EDFAs. Sendo os EDFAs dispositivos de banda larga, em
sistemas WDM por exemplo, muitos canais podem ser amplificados simultaneamente por
um unico EDFA. Para que se possa alcancar maiores distancias de transmissao, varias
segoes (trechos) podem ser conectadas em cascata, cada uma consistindo de um enlace de
fibra e um amplificador éptico (transmissao multi-span). Infelizmente, cada amplificador
6ptico adiciona ruido, o que leva a degradacao da relagao sinal-ruido 6ptico (OSNR).
Esta acumulacao de ruido é uma das principais razoes para a limitacao da distancia de

transmissao em redes Opticas.

2.2 Dispersao Cromatica - CD

Dispersao cromatica ¢ a designacao dada ao fenomeno pelo qual diferentes compo-
nentes espectrais de um pulso se propagam com velocidades diferentes, e ela surge por duas
razoes. O primeiro é que o indice de refracao da silica, material usado para produzir fibra
optica, é dependente da frequéncia. Deste modo, diferentes componentes de frequéncia se
propagam com velocidades diferentes em silica. Este componente de dispersao cromética é
denominado dispersao material. Embora este seja o componente principal da dispersao
cromatica para a maioria das fibras, hda um segundo componente, chamado dispersao de
guia de onda. Para entender a origem fisica da dispersao de guia de onda, é preciso recordar
que a energia luminosa de um modo se propaga parcialmente no nicleo e em parte na
casca (revestimento) e que também, o indice efetivo de um modo esta situado entre os
indices de refraccao da casca e do nucleo. O valor real do indice efetivo entre estes dois

limites depende da proporcao de poténcia que esta contida na casca e no nicleo. Se a



18 Capitulo 2. Efeitos de Propaga¢do na Fibra

maior parte da poténcia estiver contido no nicleo, o indice efetivo estd mais proximo do
indice de refracao do nicleo. Se a maior parte se propagar no revestimento, o indice efetivo
estd mais proximo do indice de refraccao do revestimento. A distribuicao de energia de
um modo entre o ntcleo e o revestimento da fibra é também funcao do comprimento de
onda. Mais precisamente, quanto maior o comprimento de onda, maior serd a poténcia
no casca. Assim, mesmo na auséncia de dispersao material, de modo a que os indices de
refracao do nucleo e do revestimento se tornem independentes do comprimento de onda,
se o comprimento de onda mudar, a distribuicao de poténcia muda, fazendo com que o

indice efetivo ou a constante de propagacao do modo se altere.

Matematicamente, o efeito da dispersao cromatica pode ser descrita expandindo
a constante de propagagao dependente da frequéncia f(w) em série de Taylor no ponto

ws = 2me/ A, onde c representa a velocidade da luz no vazio.

B(w) = % ‘n(w) = Py + 1w — ws) + 622(00 — we)? + Pa

6(w—w5)3—|—... (6)

d B(w)

d w |w:ws

Na Equacao 6, (y representa a constante de propagacao no ponto w = ws e 31 =
e é o atraso de grupo por unidade de comprimento, 7, (w) no ponto w = ws. 0s parame-
tros (3 e (3 representam a dispersao cromatica e a inclinacao da dispersao cromatica,

respectivamente em w = w,, e sao dados por:

B drw)

/62 - d w2 Ww=ws T dgw |w:w5 (7)
_ d? Bw) _d? 7y (w)

53 - d wd |w:w5_ di}g |w:w5 (8)

A transmissao livre de distor¢ao sé pode ser obtida se 7,4, (w) for constante dentro
da banda de modulacao, o que acontece se §; = 0 para i > 2. A dispersao e a inclinagao
da dispersao sao especificadas como primeira e segunda derivada do atraso de grupo no
comprimento de onda, denotados aqui como D, e S, respectivamente. Usando a relacao

d\ = —dw - \?/(27c), Dy e S\ podem ser calculados a partir de 8 e 53 em A = A como:

d 7. (N) 21 - ¢
Dy = 9"V | =
A d A b= A2

S

- B (9)

d A2 A2 A3

S S

2 AN .
gy= LT (2” C) By 2 C g, (10)
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Para examinar o impacto da dispersao cromatica na propagacao do sinal ao longo
da fibra, o campo eléctrico de entrada de fibra Es(z = 0,t) pode ser convertido para o
dominio da frequéncia , utilizando a transformada rapida de Fourier, e multiplicado pela
funcao de transferéncia da fibra no dominio da frequéncia para obter a transformada de

Fourier do sinal na posicao z.
Ey(z,jw) = Ey(z = 0, jw)e P> (11)

onde [(w) é dado pela Equagao 6. Expressando Equagao 11 em termos da envoltéria
complexa a,(z,t") e recorrendo a propriedade do deslocamento temporal(Shift teorem), a
sua transformada de Fourier pode ser calculada da seguinte forma:

+oo

Ax (2, jQ) = o / (2, £)e I dt (12)

—0o0

onde 2 = w — w;. Resolvendo Equagao 1 em funcao de a,(z,t) e substituindo o resultado

na Equacao 12

Ax(z,jQ) = e/Vor® . IP% L B (2, jw) (13)

onde Fy(z,jw) é dado pela Equacao 11 e Ei(z = 0,jw) = X(z = 0,jQ), finalmente,
obtém-se:

Bo0? . —B303

AX(Z7jQ):AX(Z:Oan)'6_j 7 el (14>

ou reescrevendo Equacao 14 na forma de equacgao diferencial

8AX(ZJQ) . .5292 .—5393
—=A Q)| — — 1
o B A R e (15)
Convertendo a Equacao 15 para o dominio do tempo e fazendo % = j§, obtém-se a
seguinte equacao diferencial:
Oay(z, 1 P O%ay (2,1 —33 Day(z,t
(1) _ 5 Paet) | = dan(et) "
0z 2 ot 6 ot

Os termos do lado direito da Equacao 16 sao idénticos aos termos da dispersao na equacao

generalizada de Schroedinger dado pela Equacao 2.

Para fibras monomodo padrao (SSMF), o coeficiente de dispersao D) é tipicamente
zero para A = 1310 nm e aumenta até cerca de 16 ps/(nm - km) em A = 1550 nm.
Isto significa que na faixa dos 1550 nm, duas componentes espectrais separadas por
1 nm experimentam uma diferenca de atraso de 16 ps por quilometro. Isso provoca um
alargamento dos pulsos transmitidos e leva a interferéncia entre simbolos. A possivel
influéncia da dispersao da guia de onda pode ser utilizada para criar fibras especiais,

por exemplo, fibras com dispersao deslocada (DSF) com Dy = 0 em A\ = 1550 nm ou
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a fibra compensadora de dispersao (DCF). Este ultimo pode ser usado para compensar
totalmente a dispersao cromatica em transmissoes feitas num tinico canal, ou mesmo para
compensagao de dispersao de banda larga em toda a banda WDM. Neste tltimo caso, uma

compensagao apropriada da inclinacao de dispersao torna-se adicionalmente importante.

Considerando que a dispersao cromatica, em principio, pode ser compensada para
ligagoes ponto-a-ponto, torna-se necessaria uma compensacao adaptativa em redes opticas
flexiveis. Para altas taxas de simbolo, acima de 40 Gbaud, as flutuagoes de comprimento cau-
sadas pela temperatura podem fazer com que seja necessario um compensador de dispersao
adaptativo para compensar a quantidade de dispersao acumulada (Kato et al. 2000). Para
essas taxas, os receptores digitais coerentes proporcionam uma forma eficiente compensacao

adaptativa da dispersao, no dominio elétrico.

2.3 Dispersao Por Modo de Polarizacao-PMD

Um modo na fibra pode ser interpretado como a solugao para a equagao de onda
que satisfaz as condigoes de fronteira (contorno) na interface nicleo-casca (Seimetz 2009).
Para o correto dimensionamento da fibra, de forma a suportar apenas o modo fundamental,

a seguinte relagao tem que se verificar:

27‘-/)\ T \/nIQu'lcleo - ngasca < 27 405, (17)

onde r representa o raio do nucleo , Nygcleo € Neasca SA0 respetivamente os indices de

refrac¢ao do nicleo e do revestimento (casca).

Uma fibra em que apenas propaga o modo fundamental, é denominada de fibra
monomodo. No entanto, esta notacao é imprecisa, na medida em que, numa fibra ideal,
perfeitamente circular, existem duas solucoes linearmente independentes para a equacao
de onda e com a mesma constante de propagacao correspondente ao modo fundamental.
Assumindo o modo fundamental como sendo um campo transversal, as duas solucoes sao
polarizadas ortogonalmente no plano x-y (para propagacao na dire¢ao z) e denotadas como

principais estados de polarizagao (PSP).

Dado que, na pratica, as fibras ndo sao circularmente simétricas (esta propriedade
¢ denominada “birrefringéncia”), ambas as PSPs possuem constantes de propagacao ligei-
ramente diferentes, o que leva a distor¢oes do sinal quando a energia do sinal propagante
¢é dividida entre as duas PSPs. Este efeito é denominado como dispersao por modo de
polarizagao (PMD). A estatistica para a diferenca de atraso de grupo de ambos PSPs,
causada pelas mudancas aleatérias na birrefringéncia, ocorridos ao longo da fibra, segue

uma distribuicao de Maxwell. Para uma fibra de comprimento L, o valor médio da diferenca
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de atraso de grupo A, pyp é dado por (Agrawal 2013):

(Arpap) = PMD - VL (18)

Para algumas fibras PMD = 0,1 ps/\/%. Uma vez que (A, pyp) cresce com
V'L, o efeito da PMD é muito fraco nessas fibras para altas taxas de dados, mesmo para
grandes distancias. Em redes de fibra comercialmente implementadas, no entanto, algumas
fibras podem apresentar birrefringéncia elevada, de modo que a PMD pode ser um efeito
limitador, especialmente para velocidades de dados iguais ou superiores a 40Gbit/s. O
Uso de formatos de modulacao de alta ordem oferece uma maneira de diminuir os efeitos
da birrefringéncia da fibra, porque o atraso de grupo tem um impacto menor nos pulsos

vizinhos quando a taxa de simbolo é menor.

2.4  Nao Linearidades Kerr

As nao linearidades Kerr de uma fibra optica engloba todos os efeitos nao lineares
originados pela dependéncia do indice de refragao com a intensidade da poténcia. Para
uma melhor compreensao da razao dessa variagao com a intensidade, é importante observar
a expressao da densidade de fluxo elétrico D, que esta relacionada ao campo elétrico da

seguinte forma:
D=¢E+P (19)

onde €, é a permissividade do vacuo e P representa a polarizagao elétrica. P reflete as
propriedades do meio material e pode ser dividida em parte linear e outra nao linear,
P = P, + Pyy. A parte linear da polarizacao elétrica é dada por Py = ¢yx1E , onde
X1 denota a susceptibilidade linear. Desconsiderando a polarizacao elétrica nao linear,
sera valida a relacao D = ¢y, E, com a permissividade relativa do meio definido como:
€, = 1 4+ x1. Ao considerar apenas efeitos nao lineares de terceira ordem que, é geralmente
suficiente para fibras de silica nao dopadas (Agrawal 2011), a polarizagao elétrica nao

linear é dada por:
Pyr = €0X3E3 (20)

O parametro x3 representa a susceptibilidade nao linear de terceira ordem. Um sinal éptico,
cujo campo elétrico é descrito pela Equacao 1, que se propaga numa fibra 6ptica com uma
area efetiva do nucleo A.sy, apresenta uma intensidade de campo dentro do niucleo de
fibra |d,(z,t)|* = |ax(z,t)[*/Aess (em unidades de W/m?). O campo elétrico dado pela
Equagao 1 normalizado a \/Iff é denotado aqui como E,(z,t) = Ey(z, t)/\/fff e tem a
unidade VIV /m. Usando estas defini¢oes, a polariza¢ao nao linear pode ser calculada da



22 Capitulo 2. Efeitos de Propaga¢do na Fibra

seguinte forma:

1~ 1~ 3
PNL(Zat) = €0X3 [2 S(Za t) + EES (Za t)]
1 A
= €0X3 " g . |:a~x3(z’ t) . 6_]3BOZ+_UJst + C.C] (21)
3 . A
= s SO [an () - e o]

onde c.c representa a componente complexa conjugado(Seimetz 2009).

Desprezando a componente em 3wy e retomando a notagao complexa, considerando

a polarizacao elétrica linear e nao linear, a densidade de fluxo elétrico se torna:

~ ~ 3 ~
D(Z,t) = EOES(Z7t) + 60X1E5(Z,t) + Z€OX3 : |a~x<zat)|2 : ES(Zat)
(22)

3 B ~
o (1430 + s (2,0 ) - Bz, )

onde o termo entre parénteses pode ser interpretado como permissividade relativa efetiva

€reff(dy). Nesse caso, o indice de refragao é dado por:

n(dm) =/ Gr,eff(dm> = \/1 + X1+ iX3 ’ ‘dm(ZJ t)|2 (23)

=ng+no - |CL~x(Z,t)|2

Note que o indice de refracao se torna dependente da intensidade para y3 # 0. O parametro
1 + x1 denota o indice de refragao linear e n2 é denominado coeficiente de indice nao
linear, dado em unidades de m?/W. E possivel mostrar que ny = x3/8ng expandindo a
raiz quadrada na Equacao 23 em uma série de poténcias. Semelhante ao indice de refracao,

a constante de propagacao torna-se dependente da intensidade da luz.

A relagao entre o coeficiente nao linear de propagacao e vy em W~ 1m™1 e o

coeficiente de indice néo linear ny é dado por (Agrawal 2013):

Ng - Ws
= 24
" C'Aeff ( )

Tendo compreendido a origem das nao linearidades Kerr, o proximo passo serd a analise

do seu efeito sobre o sinal transmitido.

Desprezando a atenuacao e a dispersao cromética, a solucao simples da Equacao 2

az(2,t) = a.(z =0, t/)e_ﬂ"am(zzo’t)lzz (25)

Obviamente, a dependéncia do indice de refracao com a intensidade leva a uma

modulacao da fase do sinal de informacao, cujo desvio de fase nao linear (dependente da

intensidade) é dado por: oy (z, 4z, ') = —7v-|as(z = 0,t)|?z. A modulacao de fase provoca
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um alargamento do espectro do sinal, mas nao influencia diretamente na amplitude da
envoltéria complexa. Somente a interacao com a dispersao cromatica induz uma conversao
da modulacao de fase em uma modulacao de amplitude e, portanto, um impacto indireto
do efeito Kerr na poténcia do sinal (|a,(z,t')|?) detectado em sistemas IM-DD. Entretanto,
em caso da modulac@o de fase e modulagao de amplitude em quadratura (QAM), o desvio

de fase nao linear tem uma influéncia direta no sinal transmitido.

Desprezando os efeitos da dispersao cromatica, mas incluindo a atenuacao da fibra
e observando um sistema de transmissao multicanal composto por dois canais com os

campos elétricos, dados por:
Ey(z, ) = g1 (2,1 )eHPowrzticnt o By (2 ) = ag(z,t')e 0w zHiwat (26)

onde By, € Bow, representam as constantse de propagacao devido a w; e a ws, respe-
tivamente. O desvio de fase induzido total da envoltoria complexa dos dois canais nas

frequéncias wy e wq é dado por:

1—e7¢%

N3 a1, a2 V) oy = — Yo = [[aaa (2 = 0.6) P + 2Jam(z = 0,O)F]  (27)
1 _ e—az
ONL(Z, a1, 02, V) oy= =Yy = [Jawa( = 0,8) P + 2 (2 = 0.)F]  (28)

onde wy e wy representam frequéncias angulares, v, € 7., 0s coeficientes de propagacao
nao lineares e a,1(z = 0,t') e a.a(z = 0,t') as envoltérias complexas na entrada de fibra

dos dois canais, respectivamente, assumindo os mesmos coeficientes de atenuacao o para

1l—e— @2
«

ambos os canais. Nas Equacoes 27 e 28, a quantidade l.5y = pode ser interpretado
como um comprimento efetivo® e indica que uma fibra livre de atenuaciao de comprimento

legs e que induziria o mesmo deslocamento de fase nao linear.

Dois efeitos de propagacgao importantes podem ser explicados a partir das Equacoes
27 e 28. Em primeiro lugar, os canais de propagacao sao modulados em fase, como resultado
da alteragao de intensidade do seu proprio canal, que é designado por automodulacao de
fase SPM (self phase modulation). Em segundo lugar, as fases dos canais sao deslocadas
devido as flutuacoes de intensidade dos canais vizinhos. Este tltimo efeito é referido como

modulacdo cruzada de fase XPM (cross phase modulation) e o seu efeito é duas vezes mais

L A interacdo nao linear depende do comprimento da transmissio e da drea da fibra. Quanto maior o

comprimento do link, maior a interacgao e pior sera o efeito da nao linearidade. No entanto, a medida
que o sinal se propaga ao longo de uma fibra, a sua poténcia diminui devido a atenuacgao da fibra.
Assim, a maioria dos efeitos ndo lineares ocorre no inicio da extensao da fibra e diminui & medida
que o sinal se propaga. Modelar esse efeito pode ser bastante complicado, mas na pratica, um modelo
simples que supde que a poténcia é constante ao longo de um certo comprimento efetivo (l.;) provou
ser suficiente o bastante para entender os efeitos das nao linearidades. Seja L o comprimento real
da ligacdo, Py a poténcia média no inicio da fibra e P(z) = Py - e~ ®* a poténcia na distancia z,
entdo o comprimento efetivo é definido como o comprimento (l.rs) tal que Py - lesr = sz=0 P(z)dz
(Ramaswami et al. 2009).
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intenso do que o do SPM. No entanto, os efeitos do XPM ¢é reduzida para polarizacoes
nao paralelas a dos canais e devido a dispersao cromatica porque os canais se propagam
com velocidades de grupo diferentes e o XPM ocorre apenas nos intervalos de tempo nos

quais os pulsos de propagacao estao sobrepostos.

Um terceiro efeito, que nao pode ser deduzido a partir das Equagoes 27 e 28, é a
mistura de quatro ondas FWM (four wave mizing). Ela descreve a geracao de novas ondas
em outras frequéncias elevando ao cubo o campo elétrico total de um sinal WDM, de acordo
com a Equacao 20. Ao considerar a interacao de trés ondas com as frequéncias f;, fje fx
de forma a originar uma quarta onda na frequéncia f;;z = f; + f; — fx, s@o gerados um
numero total de novos produtos de batimento Npy s = % “(N}war — N3was), onde Npwas
corresponde ao nimero de canais WDM (Schneider 2013, Seimetz 2009). Em sistemas
WDM padrao com canais dispostos de forma equidistante, os produtos de batimentos
“caem” dentro das bandas espectrais dos canais WDM. Assim como o XPM, a intensidade
do FWM ¢ atenuada devido a dispersao cromatica. No entanto, o FWM pode ser um efeito

limitante ao utilizar fibras com baixa dispersao e para espacamentos de canal “estreitos”.

Em sistemas de portadora tnica, o SPM ¢ a tnica nao linearidade de Kerr que
deve ser considerada. O real impacto do SPM na qualidade do sinal deve ser determinado
examinando o SPM como um efeito combinado com atenuacao e dispersao cromatica.
Considerando que a dispersao cromatica pode ser compensada de forma muito eficiente,
as distorcoes induzidas pela SPM sao um dos principais fatores limitantes para sistemas
de portadora tunica para altas poténcias na entrada da fibra, assim como o ruido do
amplificador limita o alcance de transmissao atingivel com baixas poténcias de entrada na
fibra (Seimetz 2009).

2.5 Espalhamentos Estimulados Raman e Brillouin

Efeitos de dispersao nao linear como o espalhamento estimulado de Brillouin (SBS)
e o espalhamento estimulado Raman (SRS), que se manifestam como uma atenuagao
dependente da intensidade do sinal, nao sao considerados na equacao nao linear generalizada
de Schroedinger dada pela Equacao 2. SBS induz uma onda refletida cuja frequéncia é
reduzida em cerca de 10 GHz em relagao a frequéncia da onda de sinal e torna-se relevante
se a poténcia Optica exceder alguns miliwatts dentro de uma largura de banda de 100
MHz (Seimetz 2009). Portanto, os formatos de modulac¢ao com uma densidade espectral
de poténcia mais constante, permitem maiores poténcias de entrada na fibra - sem serem
prejudicadas pelo SBS - do que os formatos de modulacao com portadoras nao suprimidas,
especialmente quando sao utilizados lasers de baixa largura de linha. O SRS s6 tem efeito
para poténcias Opticas superiores a 500 mW e provoca uma transferéncia de energia para

outras frequéncias. A parte principal da poténcia retroespalhada esta contida no pico do
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espectro de ganho Raman que estd localizado a uma frequéncia mais baixa de cerca de
13,2 THz. Por esta razao, interferéncia (crosstalk) induzida pelo SRS deve ser considerada

particularmente em sistemas WDM com um ntumero elevado de canais.

2.6 Ruido de Fase nao Linear

Outro efeito com influéncia no comportamento de transmissao de sinais 6pticos com
modulagao de alta ordem, para a transmissao em longas distancias (multi-span) é o ruido
de fase nao linear. Olhando para o plano complexo, o ruido complexo dos amplificadores
opticos ny/ L (t)( componentes do ruido nas polarizacoes paralelo e perpendicular) leva a
flutuacoes de amplitude e fase dos sinais transmitidos. Estas flutuacoes de fase induzidas
diretamente, podem ser referidas como “ruido de fase linear”. No entanto, as flutuacoes
de amplitude também tem influéncia na fase optica, uma vez que sao convertidas para
flutuacoes de fase durante a transmissao, através do efeito Kerr. Este ruido de fase
adicional é denotado como "ruido de fase nao linear” e pode ser induzido por SPM ou XPM

dependendo se é causado pelo ruido de amplitude do proprio canal ou de outros canais.

A degradacao da fase éptica devido ao ruido de fase nao linear foi investigada
pela primeira vez em (Gordon e Mollenauer 1990) e em (Ho e Kahn 2004), é derivada a

variancia do deslocamento de fase nao linear para transmissao multi-span e altos valores
de SNR, que é dada por:

2(onr)?
2
Zexi = 3. SN (29)
onde o deslocamento médio de fase nao linear é dado por:
(one) & =7 lae(z = 0,8)[* - Nspan - legy (30)

A varidvel Ngpaps corresponde ao niimero de segmentos da fibra, tendo cada segmento
um comprimento efetivo de l.¢f e |a,(z = 0,t)|? representa a poténcia langada na fibra em
cada segmento. Desta forma, o efeito da dispersao cromatica é negligenciado. A SNR na
Equagao 29 é definida sobre uma largura de banda correspondente a taxa de simbolos R,

do sinal e estd relacionada com a relagao sinal-ruido éptico (OSNR) da seguinte forma:

By E P
SNR=2-OSNR - _ savg s,avg
Rs No 2 Nspano?

(31)

onde F 4 € Ps 09 T€presentam, respectivamente, a energia média por simbolo e a poténcia
média do sinal 6ptico, By é uma largura de banda de referéncia e o seu valor é de 12,5
GHz em 1550 nm, Nj ¢ a densidade espectral do ruido ,o representa a variancia do ruido
linear do amplificador por cada segmento. Além disso, foi mostrado em (Ho e Kahn 2004)

que a variancia do ruido de fase nao linear pode ser significativamente reduzida usando
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um compensador que rotaciona a fase recebida proporcionalmente a poténcia déptica
recebida multiplicada, por uma fator de escala a . Esse fator é otimizado para ayy =
—7 - legr (Nspam + 1) /2. Desta forma, a variancia do desvio de fase nao linear pode ser

reduzida para:

2 ~ 2<90NL>2

N 2
$NL,comp 6 . SNR (3 )

g

Isto permite duplicar a distancia de transmissao em sistemas limitados pelo ruido de
fase nao linear e faz com que seja menos provavel que este se torne o principal fator de
limitagao. A compensagao do ruido de fase nao linear pode ser realizada utilizando um

modulador de fase 6ptico simples na frente do receptor ou através de meios eletronicos.

Para uma estimativa inicial do impacto do ruido de fase nao linear em sistemas

opticos com modulacao de fase de alta ordem, a razao entre a variancia do ruido de fase nao

linear J?PN , € a variancia do erro de fase devido ao rufdo linear ai , podem ser examinado.
Conforme demostrado em (Ho 2005), o7, é dado, para alto valor de SNR, por:
1
2
N ———= 33
%e. 7 5 SNR (33)

2

on;, Dode ser facilmente calculada usando as Equagoes. 29, 30 e 33.

A razdo entre 0 e o
Ela pode ser interpretada como uma medida para determinar se o ruido de fase nao linear

¢ dominante em relagao ao ruido linear. Isso acontece para

2
U@NL

2
O-‘PL

4
o) = 5077 law(z = 0,01 L Nipan (34)

L W~

Como pode ser observado a partir da Equacao 34, o ruido de fase nao linear torna-
se dominante para poténcias de entrada na fibra mais altas e distancias de transmissao
maiores. Até agora, as poténcias 6timas de entrada na fibra para formatos de modulagao de
alta ordem, associados a transmissao multi-span sdo desconhecidas(Seimetz 2009). Dado
que se pode esperar que os comprimentos de transmissao atingiveis sejam menores para
formatos de modulacao de ordem elevada, pode presumir-se que o ruido de fase nao linear

pode tornar-se um efeito menos dominante.

No caso de modulacao de amplitude em quadratura, conclusoes similares sobre o
ruido de fase nao linear sao validas, assim como para modulacao de fase de ordem alta.
No entanto, um problema adicional ocorre aqui devido a SPM. Os simbolos com diferentes
niveis de poténcia experimentam diferentes desvios de fase nao lineares, de modo que as
constelacoes de sinais QAM sofrem maiores distor¢oes. Portanto, uma compensacao do
desvio de fase nao linear médio torna-se essencial para evitar que ocorra uma degradacao
severa do desempenho devido a SPM. Além disso, as Equacoes. 29 e 30 mostram que a

variancia do deslocamento de fase nao linear é menor para simbolos com menos poténcia,
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de modo que o ruido de fase nao linear seja mais critico para os simbolos mais externos da

constelacao.
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3 A Modulacao OFDM

A recepgao de diversas réplicas de um sinal com amplitudes e atrasos diferentes
caracteriza o fenomeno denominado multipercurso, precursor da interferéncia intersimbdlica
ISI (Intersymbol-Interference). O espalhamento multipercurso do canal excede o periodo
do simbolo transmitido quando a comunicacao realiza-se a taxas superiores a aquelas
relacionadas aos diferentes atrasos introduzidos pelo canal, o que significa que mecanismos

que amenizam a distorcao de sinal decorrente da ISI devem ser usados.

Técnicas de equalizacao sao utilizadas em sistemas de transmissao com uma
portadora visando a reducao dos efeitos degradantes que a seletividade em frequéncia do
canal provoca no sinal transmitido. Ao dividir o espectro disponivel em varios sub-canais
ortogonais, a transmissao com multiplas portadoras torna-se uma alternativa mais atraente,
uma vez que reduz drasticamente a complexidade da equalizagao em portadora tunica, haja

vista a consequente resposta em frequéncia quase plana de cada sub-canal.

3.1 Breve Historico

Sistemas multiportadoras tiveram sua origem na década de 1950 com a intro-
dugao da multiplexacao por divisdo de frequéncia, FDM (Frequency Division Multiple-
zing) (Doelz et al. 1957). Porém, a complexidade relacionada ao sincronismo das portado-
ras, que envolvia sua implementacgao, levou ao abandono do sistema em 1957, embora fora

muito usado para a comunicacao em altas frequéncias por militares.

Em 1966, Chang patenteou o principio e a estrutura de multiplexacao ortogonal,
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) através da publicacao de um artigo
onde sintetizava a transmissao multicanal de sinais limitados em banda, conceituando
a sobreposicao espectral ortogonal de sinais multifrequéncias na comunicacao de dados
(Chang 1966). Aproveitando-se das descrigoes de Chang, Saltzberg elaborou um estudo
onde empregava uma modula¢ao O-QAM (Offset-QAM) nas subportadoras, que consistia
em atrasar a componente em quadratura em meio periodo de simbolo, reduzindo a flutuagao
da envoltéria do sinal e mantendo a linearidade nos amplificadores ao longo de uma faixa
de amplitude, facilitando o projeto de filtros de recepgao e de transmissao (Saltzberg 1967,
Chang e Gibby 1968).

Mas a maior contribui¢cao atribuida a esta modulacao foi a compartilhada por
Weinstein e Ebert em 1971 (Weinstein e Ebert 1971), cuja proposta baseou-se na ideia
de usar a transformada discreta de Fourier, DFT (Discrete Fourier Transform) para a

geracgao e recepcao de sinais OFDM, o que reduziu significativamente a complexidade de
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implementagao dos modems, visto que, eliminava a necessidade da utilizacao de bancos de
osciladores analégicos na transmissao e recepgao. Para combater a ISI e a interferéncia
intercanal ICI (Interchannel Interference), eles utilizaram intervalos de guarda entre os

simbolos e fungoes janelas do tipo cosseno levantado na filtragem do sinal.

O problema da manutencao da ortogonalidade nas portadoras foi resolvido em
1980, com Peled e Ruiz (Peled e Ruiz 1980), quando da introducao do ciclo prefixo CP
(Cyclic Prefir) ou extensao ciclica. Em vez de se utilizar intervalos de guarda vazios,
ou seja, sem sinal, estende-se o simbolo OFDM ciclicamente ao longo do intervalo de
guarda com um CP maior que a resposta ao impulso do canal, acarretando uma perda de
poténcia compensada pelo fato de nao mais ter ICI. Ainda em 1981 e seguindo a linha de
estudo introduzida por Saltzberg, Hirosaki implementou um modem OFDM usando DFT,
modulacao QAM nas subportadoras e um algoritmo de equalizacao para eliminacao das
IST e ICI (Hirosaki 1980, Hirosaki 1981).

A técnica OFDM s6 foi considerada em sistemas de comunica¢ao méveis em 1985,
por Cimini(Cimini 1985), para na década de 1990 se tornar padrao em vérios sistemas de
comunicagao, tais como radiodifusao de audio digital DAB (Digital Audio Broadcasting),
radiodifusao de video digital DVB (Digital Video Broadcasting) e redes locais sem fio
WLAN (Wireless Local Area Network) conforme os padroes IEEE 802.11a/g. Ela é o
padrao dos modems de comunicagao nas linhas de assinante digital ADSL (Asymmetric
Digital Subscriber Line) e HDSL (High Rate Digital Subscriber Line) e mais recentemente,

tornou-se padrao da comunicagao movel de 4a geracao LTE ( Long Term Evolution).

3.2 Concepcao Baésica

A modulagao multiportadora divide a sequéncia de dados a serem transmitidos em
vérias subsequéncias, que paralelamente moduladas em igual nimero de portadoras ! sao
transmitidas simultaneamente em sub-canais idealmente ortogonais (Zhang et al. 2013). A
quantidade Ny de sub-canais ou de subsequéncias é escolhida de tal forma que o tempo
do simbolo em cada subsequéncia, N,T;, seja maior que o espalhamento multipercurso,
Tmaz, 40 canal com resposta impulsiva h(t), isto é, de forma que a largura de banda de
cada sub-canal seja menor que a largura de banda de coeréncia do canal de comunicacao
(Armstrong 2009), conforme ilustra a Figura 4. Isso garante maior robustez & ISI quando
comparada com a comunicacao uniportadora, - cuja duragao do simbolo é T - ja que com
resposta em frequéncia quase plana, os sub-canais apenas sofrem influéncias de fading

multipercurso relativamente plano.

Considere um sistema de modulagao linear (uniportadora) que transmite simbolos

QPSK a taxa Rs = 0,5 MBd, correspondente a largura de banda passante By =

I Denominadas subportadoras
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Figura 4 — Resolugao tempo frequéncia dos sistemas uniportadora e multiportadora

0.5 M Hz, em um canal com atraso maximo 7., = 6 ps. Com a duragao de um simbolo

T, = Ri = 2 ps. Sendo Ty menor que o atraso maximo do canal, este sistema sofre
S

severos efeitos de multipercurso. No dominio da frequéncia diz-se que o sinal é distorcido

pela seletividade em frequéncia, uma vez que a largura de banda de coeréncia do canal

Q

Be L~ 167 kHz é menor que By, o que introduz equalizacdo complexa, pois os efeitos

Tmax

dos “nulos” da resposta em frequéncia somente sao amenizadas com estimativas precisas do
canal em questao. Tais efeitos sao drasticamente minimizados se a ideia de dividir a banda
larga em N sub-canais que linearmentes modulados, constituem Ny subsistemas paralelos

com By = ?\,—W e Ry ~ % for posta em pratica. Com N; = 10, no sistema exemplificado
S S
anteriormente, um novo simbolo com duracao, Ty ~ ﬁ = 20ps, maior que Ty, se faz

presente, diminuindo assim a ISI. Fazendo N, suficientemente grande, a ponto de tornar
By muito menor que B,, reduz-se muito a influéncia da seletividade em frequéncia, além de
diminuir a taxa de simbolos na mesma propor¢ao(Jansen et al. 2008). Portanto, se muito

menor quer dizer pelo menos dez vezes meno, significa que para By = 3% = 0, 1% B, pode-

Ns
Bw _ 05%106
0,1%¥B. ~ 0,1%x167%103 —

, valor este que minimiza a seletividade em frequéncia ao fazer a largura de banda de

se no exemplo acima escolher um valor de Ny =

30 subportadoras

cada subportadora estreita o suficiente para tornar o fading multipercurso quase plano,

conforme mostra a Figura 5.

Entretanto, um sério compromisso deve ser considerado quando o assunto é o
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Figura 5 — Divisao do espectro de frequéncias em N, sub-canais

niumero de subportadoras, ja que aumentéa-los implica aumento da interferéncia entre sub-
canais adjacentes(ICI), aumento da complexidade do sistema. Em sistemas Gpticos com
deteccao coerente, aumentar o nimero de subportadoras, resulta numa maior sensibilidade

do sistema face ao ruido de fase do laser(Jansen et al. 2008).

3.3 Configuracao de Sistemas Multiportadoras

A concepcao acima descrita permite afirmar que um sistema multiportadora
constitui-se de N, sistemas convencionais cujas taxas de transmissao sao Ny vezes menor.

Os modelos de transmissao e recepgao sao discutidos nas secgoes seguintes.

3.3.1 Modelo de Transmissao

A Figura 6 mostra o processo basico de transmissao multiportadora em banda
base. A sequéncia de bits de entrada, ou o bitstream, gerada a taxa R, é dividida em
Ny sub-sequéncias através do bloco conversor serial para paralelo (S/P). Contendo m
bits, cada subsequéncia é mapeada em um simbolo complexo s; = a; + jb;, conforme
constelacao desejada (bloco Map), onde M = 2™ é a quantidade de pontos da constelacao.

Apés conversao tempo discreto para tempo continuo por um filtro de transmissao (filtro
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conformador de pulso) gr,(t), cada simbolo® s;(#) modula uma subportadora de frequéncia
fi; ocupando uma largura de banda Bpy. Somados, tais sub-simbolos formam o sinal
mutiportadora a ser transmitido no canal apds conversao paralelo para serial (bloco P/S)
(Hanzo et al. 2000).

Map et
¥
R, bps | oe So N
e, o > Irlt) e ()
Map et
4
Rybps | @@ S, N
= Ty > Inlt) —-(X)—>
Bitstream s(t)
— (5P o G —
R, bps
°
[
Map et
¥
Ry bps | @ ‘ [ Si-1 N t
- > Inlt) —>(X)—>

Figura 6 — Configuragao de um transmissor multiportadora.

Observe pela Figura 6 que a taxa de transmissao em cada subsequéncia, Ry = %
B

¢é inversamente proporcional ao nimero de subportadoras, a duracao de cada sub-simbolo
¢ T = N T e a largura de banda de cada sub-canal ¢ By = ?V—W onde By ¢é a largura
S

de banda necessdria a transmissao da sequéncia de bits (bitstream) original.

Matematicamente, o sinal na saida do transmissor é dado por (KLENNER, 2004),

Ns—1

s(t) = Zj Si - gra(t)e’>™ (35)

onde s; é o simbolo associado a subportadora ¢ do sub-canal centrado na frequéncia

fi = fo+i(Bw — N,) para subportadoras i = 1,2,3,... , N, — 1, f; = ‘g; ej=+—1.

Se o “janelamento” realizado pelo filtro de transmissao gr,.(t) for feito por um pulso

do tipo cosseno levantado com um fator de roll-off f (0 < g < 1), o tempo de cada

sub-simbolo é Ty = %. Na prética, a limita¢do na duragao de tais pulsos (prevengao

contra ISI) provoca um adicional na largura de banda de cada sub-canal de ﬁ, separando
os sub-canais em HTTE e tornando a largura de banda total By, igual a

By — N(l;jvﬁJFG) (36)

2 Cada simbolo paralelo é também chamado de sub-sfmbolo
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A implementacao da Figura 6 usa o espectro de frequéncias de forma ineficiente.
A ineficiéncia espectral pode ser eliminada se uma particular sobreposicao espectral for
realizada. Em (Silva 2011), é mostrado que é possivel preservar a ortogonalidade das
subportadoras, espacando-as em ﬁ na frequéncia de maneira a centralizar a subportadora

i na frequencia f; = fo + ﬁ e a reduzir a faixa de frequéncias total necesséria a

_ No+B+e N,

B ~ -
W Ty Tn

(37)
onde a aproximacao se da ao fato de N, ser suficientemente grande, enquanto que 3 e €

nao afetam a banda do sistema como um todo.

Para ilustrar a eficiéncia espectral conseguida, considere o exemplo analisado na
se¢ao anterior, onde os valores de N, By e Ty sao 30 subportadoras, 16, 7K Hz e 60 us
respectivamente. Supondo que o filtro de transmissao ¢ do tipo cosseno levantado com

8 =1, e excesso de largura de banda provocado pelo limitacao temporal do sub-simbolo,

€

7— = 0,1 a largura de banda total quando os subcanais sao sobrepostos ¢
N

_ Ng+B+e o Ny _ 30+140,1 ~ p
By = T X 7o = 000006 — 0,518MHz ~ 0,5MHz o que é

metade da largura de banda necessaria quando os mesmos sub-canais nao sao sobrepostos

dado por

_ Ns(14p+e) _ 30(1+1+40,1) _
By = S T T 00006 — 1,05MHz.

A particular sobreposicao de espectros acima referida é possivel fazendo com que a
frequéncia central de uma subportadora se localize no cruzamento por zero das demais. Se o
sinal na recepc¢ao for amostrado na frequéncia da subportadora, mantém-se a ortogonalidade
e consequentemente nao ocorrerd ICI (Hanzo et al. 2000). Um outro beneficio advindo
desta tarefa ¢ o de nao mais se utilizar possiveis filtros analégicos precisos (complexos) na
recepcao do sinal. A divisao das subportadoras sobrepostas cujos espectros nao tém mais

a banda limitada - é agora realizada via processamento digital(Bingham 1990).

3.3.2 Modelo de Recepcao

A separagao das subportadoras sobrepostas requer a estrutura de recepcao mostrada
na Figura 7, que depois de separa-las, as demodula e filtra usando um banco de filtros
de recepgao gpr.(t) idéntico® ao do transmissor gr.(t). O demapeamento (bloco Demap) é
realizado nos simbolos estimados e a conseguinte conversao paralelo para serial fornece a

sequéncia de bits de saida.

Para maximizar a SNR, os filtros de recepcao e de transmissao devem ser casados



3.8. Configuragdo de Sistemas Multiportadoras 35

ezwo’ Demap
> (X—> Gnlt) —2s P b5,
Demap
e'fwyt A JR—
¥ Tnlt) —s Py bbs
— L
r(t) Bitstream
. P/S
R, bps
[ ]
[ ]
eiww' Demap
> (X —> (V) Swi _||_ Ry bps

Figura 7 — Configuragao de um receptor multiportadora

Desprezando os efeitos do canal h(t) e do ruido n(t), e considerando como filtro de
recepcao um pulso ideal no intervalo [0, Ty], cada simbolo na entrada do bloco demapeador

é estimado como (Lang 2012, Pinto e Albuquerque 2002)

A~ 1 In — 727 f;t
si:TN-/O e It x si(t) - dt
1 v o fit RO jom fit
:7-/ eI | > sy P L dt
TN 0 §=0
1 Negt n 1t o fit
:—-Zsj/ L A 17
TN 0

j=0
1 Ns—1 /TN . .
— N [ et gy
TN JZ:;] J 0

1 T
:781/N1dt
0

= — .5-Ty

(38)

Embora sejam robustos e eficientes, os modelos de transmissao e recepgao utilizam
N, moduladores e demoduladores respectivamente. Isso torna a implementagao de um
sistema multiportadora completamente inviavel em termos de custo, tamanho e consumo

de poténcia. A préxima se¢ao descreve em linhas gerais, a solugao desse problema.
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3.4  Multiplexagcao OFDM

A técnica OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) é uma implemen-
tagao digital do sistema multiportadora, onde as subportadoras sao ortogonais entre si.
A modulacao pode ser realizado recorrendo a transformada discreta de Fourier inversa
(IDFT) ou recorrendo a transformada discreta de Hartley inversa(IDHT) enquanto que
a demodulacao pode ser implementado recorrendo a transformada discreta de Fourier
direta(DFT) ou a transformada discreta de Hartley direta (DHT)(Shieh e Djordjevic 2009,
Moreolo et al. 2011). A grande vantagem de usar IDFT/DFT e IDHT/DHT, é que existem
algoritmos computacionalmente eficientes, nomeadamente, a transformada (inversa) rapida
de Fourier (I)FFT e a transformada(inversa) rapida de Hartley (I)FHT, que conseguem
fazer com que o nimero de multiplicagoes complexas, seja quase linear (%logg(Ns)) com o
numero de subportadoras N,. Para minimizar os efeitos das ISI e ICI, o OFDM usa como
filtros de transmissao e de recepc¢ao nas figuras 6 e 7 respectivamente, o pulso retangular

g12(t) = gra(t) = rect (1) (39)

cujos espectros sao dados por:

Grx(t) = Ggx(t) = Tn - sinc (7 fTy) (40)

Observe pela Figura 8 que os zeros da funcao sinc(f) sdo posicionados nas frequén-

cias f; = ﬁ comi?=1,2,...,N,—1, e que para a transmissao sem interferéncia intercanal,

ou seja, para a obtencao da ortogonalidade entre as subportadoras, o méaximo de cada
sub-canal é localizado nos zeros dos vizinhos, escolhendo como distancias entre sub-canais,

1 . .y . N .
Ay = T de maneira que ao canal 7 é associado a frequéncia f; =7 - Af

Amplitude

Frequéncia

Figura 8 — Espectro de um sinal OFDM contendo apenas sete subportadoras.
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Analogamente, no dominio do tempo a ortogonalidade é mantida se as subportadoras

tiverem um numero de ciclos inteiro e miltiplo um do outro em um intervalo de simbolo.

OFDM baseado na transformada rapida de Hartley FHT (fast Hartley transform) foi
proposta como uma alternativa ao OFDM baseado no IFFT/FFT (DFT-OFDM) quando
se pretende que o sinal em banda base tenha coeficientes reais (Moreolo et al. 2012). Ao
contrario do DFT-OFDM, OFDM baseado na transformada discreta de Hartley (DHT-
OFDM) é uma transformagao trigonométrica real, ou seja, ndo precisa de recorrer a
simetria Hermitiana para gerar simbolos OFDM com coeficientes reais. Além disso, DHT-
OFDM usa o mesmo algoritmo para multiplexar e demultiplexar os dados, ou seja, a
transformada direta e a transformada inversa usam o mesmo algoritmo. Isto faz com que
a complexidade computacional exigida para implementacao do DHT-OFDM seja metade

do que a complexidade computacional exigida pelo DET-OFDM (Moreolo et al. 2012).

Apesar das vantagens acima referido, DHT-OFDM sé é vantajoso quando se
usam constelagdes Unidimensionais, como por exemplo, M-PAM (M-ary Pulse Amplitude
Modulation).

Vale a pena ainda ressaltar que deste ponto em diante, quando se fala em OFDM,
estaremos nos referindo a sistemas OFDM baseado na transformada discreta de Fourier, a

menos que seja explicitamente informado o contrario.

3.4.1 Transmissor OFDM

Para demonstrar a substituicao do bloco de moduladores da Figura 6 por uma
IDFT, considere a equacao (2.1). Substituindo gr,(t) pelo impulso retangular da equagao

39, tem-se que (Pinto e Albuquerque 2002),

No—1 " .
s(t)y= > s;i-rect (> - eIt (41)
i=0 Ty

Com um simbolo de duracao Ty, amostrado N, vezes, t = ”NA (0 <t < T,) esabendo
que f; =1i-Af = ﬁ e rect(ﬁ = 1(caso ideal), o simbolo de tempo discreto na saida do
transmissor é dado por:

No—1 .

s 1 _ion i nT,
sln] = > s; - rect () eIy Ny
i=0 Ty 49
N1 - (42)
=D s e PN,
=0

para 0 < n < Nj). Observa-se que a equacao 42 nada mais é que a equacao da transformada
discreta inversa de Fourier (IDFT). Empregando o algoritmo rapido IFFT (Inverse Fast

Fourier Transform), pode-se portanto escrever que
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sln| =IFFT {s;} (43)
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Figura 9 — Configuracao bésica de um transmissor OFDM. O sinal OFDM na saida é
composto de coeficientes reais devido a simetria Hermitiana aplicada aos sub-
simbolos mapeados conforme modulacao por subportadora desejada.

Em algumas situagoes,por exemplo, transmissao em canais com fio em banda
base, necessita-se de um sinal real* na saida do bloco IDFT. Para isso, aproveita-se da
propriedade de simetria da transformada para aplicar a simetria Hermitiana a sequéncia
de entrada do mesmo bloco (Proakis e Salehi 2007, Ruiz et al. 1992). Assim, para N, par
e L =2N + 2, faz-se:

. * * *
st = {0, 50581, 8N.—1,0, 8N, _1, SN, 2+ -, 80 } (44)

onde s} representa o complexo conjugado do sub-simbolo s;. Portanto, a simetria Hermiti-

ana resulta no conjunto de sub-simbolos,
si:[30,31,...,.9%,...,&_1} (45)

para 0 < ¢ < L — 1 e as subportadoras correspondentes a sq e st (nivel DC e frequéncia de
2

Nyquist) zerados por conveniéncia. Vale lembrar que na recepgao interessam apenas os

L

5 — 1 primeiros simbolos ([so, 51, ..., s%_”).

A Figura 9 ilustra a nova configuracao para o trasmissor da Figura 6, onde o

bloco Hermit faz a simetria hermitiana, descrita pela Equacao 44, e que faz com que

4 Para o presente trabalho, usam-se sequéncias reais na entrada do canal.

5 7 ~ . 7’ A . . ~
°  Assume-se também que toda sequéncia na entrada da IFFT é par e poténcia de dois. Se nao o for o
mesmo bloco funcional a completard com zeros.
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os coeficientes a saida do bloco IFFT sejam reais. Empregando a transformada discreta

inversa de Fourier na sequéncia simétrica, a saida pode ser alternativamente expressa como

(Ruiz et al. 1992):

Ns—1 L 2mni b;
_ 2 2\ 2 —1 7
sln] = ;:0 (ai + bi> - cos l 7 + tan (%)] (46)

onde a; e b; , representam a parte real e a parte imaginaria do sub-simbolo complexo

s; = a; + 7b; respectivamente.
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Figura 10 — Densidade Espectral de poténcia de um sinal OFDM gerado pela Figura 9,
para 512 subportadoras e mapeamento QPSK nos sub-simbolos. Depois da
IDFT, o sinal passa por um filtro de transmissao gr.(t) retangular e depois
por um conversor D/A simulado por um filtro Butterworth de ordem 13. O
sinal é deslocado para a frequéncia central f. ~ 91MHz.

A Figura 10 mostra parte de uma sequéncia dada pela equacgao 46, bem como o

seu espectro de poténcia.

3.4.2 Receptor OFDM

Observando a Figura 7, podemos concluir que o sinal (3;(¢)) a saida de um receptor
OFDM pode ser descrito por:

Si(t) = [r(t) - e 7] % gRu(t) (47)

6 Note que para se transmitir uma sequéncia de dados com coeficientes reais e de tamanho N,, necessita-

se de uma operagao IDFT com Lprpr = 2N, pontos.
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onde w; = 27 f;. Sabendo que f; =i-Af = ﬁ, gRx(t) = rect (ﬁ), tem se que,

5(t) = [T(t) . e_jzmTiv] * rect (;)

N

Com o auxilio da propriedade da integral da convolucao 7 obtém-se,

1 +oo o T —
5(t) = TN/oo [T(T) e ? TN} -rect (tTNT> dr

o que amostrado em t = 0, resulta na seguinte equacao:

1 TN ) Yo g

)=z [ [ e ar (9
TN 0

A Equagao 48 representa uma série de Fourier, uma vez que o espectro de r(t) é

amostrado em frequéncias f,, = o (KLENNER, 2004). Aproximando a mesma equagao

por um somatorio, e fazendo a substituicao de variaveis, 7 = nT,, d7 = dn.T, a Equacao 48

se transforma em:

N 1 Nt —j2minda
Sl’(t)’t:O ~ T7N Z T[nTa] e N (49)
n=0

Com o periodo de amostragem T, dado por T, = TJ;—N , 0 sinal de recebido r(t) é
amostrado como r[i] = r(i1,). Ou seja, o sinal recebido ¢é periddico em Ty sendo cada

periodo amostrado em T,. Reescrevendo a Equacao 49 como

£l

N 1 = —j2mig-
8l = N Z r[n] - e s (50)
S n=0

obtém-se assim, a equacao da transformada discreta de Fourier, a DFT (DINIZ;
SILVA; NETTO, 2004), onde 0 < i < Ny — 1. Conclui-se, de forma similar & transmissao

que,

§[n| = FFT {r[n]} (51)
e que ¢ a configuragao do receptor OFDM mostrada na Figura 11

Elimina-se com isso, a necessidade dos N, osciladores ou demoduladores inerentes
a recepcao multiportadora proposta na Subsecao 3.3.2, reduzindo a complexidade de
implementacgao. Usando os algoritmos rapidos da transformada de Fourier discreta aliados
ao avango das técnicas de processamento de sinais, um sistema de transmissao e recepcao
OFDM ¢é perfeitamente possivel de ser implementado.
T gty h(t) = [ g(r)h(t — r)dr

o0
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Figura 11 — Configuracao basica de um receptor OFDM. Omite-se o bloco que remove
a simetria Hermitiana pois se considerou N, = % sub-simbolos OFDM na
entrada do bloco Demap.

3.4.3 Extensao Ciclica

A interferéncia intersimbdlica oriunda do espalhamento multipercurso, por sua vez
provocado por transmissoes em canais seletivos em frequéncia, é totalmente eliminada
em um sistema de comunicagao multiportadora se um intervalo de guarda entre simbolos
subsequentes for usado. Comprova-se que se tal intervalo de guarda for ciclicamente es-
tendido, ao invés de auséncia de sinal (siléncio na transmissao) no intervalo, o desempe-
nho do sistema melhora consideravelmente, pois elimina-se também a ICI mantendo a
ortogonalidade das subportadoras (Proakis e Salehi 2007, Pinto e Albuquerque 2002). A
Figura 12 ilustra a utilidade da extensao, também denominada prefixo ciclico CP (cyclic

Prefix).

Note-se na Figura 12 que a duragao do intervalo de guarda Tj tem que ser no
minimo igual ao maximo atraso do canal 7,,,,. Isso impede que parte da energia de um

simbolo OFDM precedente seja “captada” pelo simbolo OFDM corrente.

Observe-se também que a insercao do CP aumenta o tempo do simbolo para

T = Ty + T, e altera a resposta impulsiva do filtro de transmissao usado em cada

t
Tn+T,

como consequéencia perda na SNR pelo descasamento dos filtros de transmissao e recepcao,

subportadora do transmissor multiportadora para g7, = rect( ). O ultimo efeito tem

enquanto que o primeiro reduz a eficiéncia espectral para
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Figura 12 — Comparagao entre as transmissoes sem e com extensao ciclica. A inser¢ao do
CP faz com que a ISI caia dentro do proprio intervalo de guarda, que ao ser
removida na recepcao elimina a ICI.
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uma vez que o conteido do CP é uma repeticao do final do simbolo para o inicio do mesmo,

por isso nao contém informacao 1util e é removido na recepcao.

Convém ressaltar que a inser¢ao do intervalo de guarda transforma a convolugao
linear do sinal de saida do transmissor s[n] com a resposta impulsiva do canal h[n] em

uma convolucao circular (Proakis e Salehi 2007, Hanzo et al. 2000), ou seja,

r[n] = s[n] ® h[n] = h[n] ® s[n] = ;h[k}s[n — kln (52)

onde [n — k|y significa [n — k] modulo N, s[n — k]x é uma versao periddica de s[n — k]
com periodo Ny e o operador ® designa a operacao convolucao circular. Conhecendo-se

h[n] no receptor, o sinal s[n| pode ser ser recuperado a partir de:

§[n] = IDFT{S[i]} = IDFT {fl[é]]} , (53)

ja que pela definicao de DFT, a convolucao circular no tempo corresponde a multiplicagao

em frequéncia dada por:
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DFT{rn]} = DFT {s|n] ® h[n]} = R[i] = S[i] - H[], (54)

para 0 <17 < Ny — 1.
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Figura 13 — Sistema OFDM Basico

Sob a denominagao multiplexagao por divisao de frequéncias ortogonais, sugere-
se entao um sistema basico de comunicagao OFDM conforme mostrado na Figura 13

(Lang 2012, Proakis e Salehi 2007).

Observe que as informacoes redundantes inerentes a simetria Hermitiana e ao
intervalo de guarda sao removidas (descartadas) na recepcao ( blocos marcados com X, na
Figura 13). Vale informar que o bloco Hermit da Figura 13 se torna desnecessério caso se

pretenda obter sub-simbolos OFDM com coeficientes complexos, na saida do transmissor .
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3.5 Desafios da Modulacao Multiportadora

Assim como todo o sistema de comunicagao, a multiplexagado OFDM tem suas
desvantagens. A quantidade de subportadoras, por exemplo, é um argumento que deve
ser cuidadosamente determinado, pois dele depende o correto funcionamento do sistema
em termos de poténcia do sinal, sincronismo, entre outros. Alids, o sincronismo e os altos
valores da razao entre a poténcia méxima e a poténcia média PAPR (Peak-to-Average
Power Ratio) de sinais traduzem-se nos principais desafios dos sistemas que aplicam esta

técnica de multiplexagao.

3.5.1 A Problemaéatica do Alto Valor do PAPR

Um sinal ODFM é resultante da soma de varios sinais modulados independen-
tes, cada um com fase diferente. Dessa soma, algumas subportadoras vao se interferir
construtivamente e outras, de forma destrutiva, resultando assim num sinal com PAPR
elevado. Elevados valores de PAPR distorce o sinal no transmissor, principalmente, devido
a presenca de componentes nao lineares tais como, amplificadores de poténcia (PAs),
conversores ADC e DAC e moduladores externos em caso de comunicagoes épticas. As
nao linearidades resultantes, por sua vez, causam interferéncias dentro e fora da banda
de transmissao. Além disso, durante a transmissao ao longo da fibra, o efeito Kerr cria
distorgoes através da mistura de quatro ondas (FWM) entre subportadoras OFDM cuja
intensidade depende do PAPR do sinal transmitido (Goebel et al. 2009).

Matematicamente, o PAPR de um sinal multiportadora, x(¢), é definido da seguinte

forma;:
0<I%1<%\}/§T |«T(t)|
PAPR — OSI=NTe 55
T P (55)

Geralmente, o sistemas comunicacoes sem fio utilizam PAs no lado do transmissor
para obter a maxima eficiéncia de poténcia de saida. PAs normalmente operam préximo da
regiao de saturacao e as suas caracteristicas nao-lineares sao muito sensiveis a diferenca das
amplitudes do sinal. Assim, o alto valor de PAPR sobre o PAs introduzird intermodulagao
entre diferentes subportadoras e interferéncia nos sistemas. Esta interferéncia aumenta a
taxa de erro de bits (BER). Além disso, alto PAPR requer que a relagao entre a méxima
poténcia de transmissdo possivel e a poténcia média de transmissao real OBO (output
backoff) de um amplificador no transmissor seja elevado para que amplificagao do sinal seja
linear(Senst e Ascheid 2009). Este tipo de amplificador normalmente, tem fraca eficiéncia

energética.

Por seu lado, conversores Digital para Analdgico (DAC) devem ter uma faixa

dinamica suficiente para acomodar os grandes picos dos sinais OFDM devido ao alto
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PAPR. DAC de alta precisao, que suporta PAPR alto e com baixo ruido de quantizacao
sao caros, por outro lado, um DAC de baixa precisao é mais barato, mas apresenta ruido

de quantizacao elevado.

3.5.2  Funcao Distribuicao Cumulativa do PAPR

A razao entre a poténcia de pico e poténcia média do sinal OFDM é melhor
visualizada estatisticamente. Para qualquer intervalo de um dado bloco, o valor da PAPR

é uma quantidade aleatéria uma vez que depende dos simbolos de dados.

A funcao de distribuicao cumulativa (CDF) do PAPR é uma das medidas de
desempenho mais utilizadas para as técnicas de reducao de PAPR. Na literatura, a CDF
complementar (CCDF) é comumente usada em vez da prépria CDF. A CCDF do PAPR
denota a probabilidade de PAPR de um bloco de dados exceder um determinado limiar.
Em (Thompson 2005) uma expressao aproximada simples é derivada para a CCDF do
PAPR de um sinal multiportadora com amostragem de taxa de Nyquist. A partir do
teorema do limite central, as partes real e imaginaria das amostras de sinal no dominio do
tempo seguem uma distribuicao gaussiana, cada uma com variancia igual a 0,5 e média
zero, para um sinal multiportadora com um grande nimero de subportadoras. Assim,
a amplitude de um sinal multiportadora tem uma distribuicao de Rayleigh, enquanto
que a distribuicao de energia se torna uma distribuicao qui-quadrado, com dois graus de

liberdade. A CDF da amplitude de uma amostra de sinal é dado por:
F(z)=1—¢* (56)

Assim, a CCDF do PAPR de um bloco de dados com amostragem de taxa de Nyquist é
derivado como
P(PAPR > z)=1— P(PAPR < 2)

—1-F()V=1- [1 _ e,Z]NS (57)

A expressao na Equacao 57 pressupoe que as N, amostras do sinal no dominio do
tempo sao mutuamente independentes e nao correlacionadas. No entanto, essa condicao
nao é verdadeira quando a super amostragem é aplicada. Além disso, esta expressao nao é
exata quando o nimero de subportadoras é pequeno, uma vez que uma hipdtese gaussiana
nao se aplica neste caso. Portanto, houve muitas tentativas para obter uma distribuicao
mais precisa do PAPR. As CCDF's sao normalmente comparadas num gréfico tal como
mostra a Figura 14, que mostra as CCDFs do PAPR de um sinal OFDM para diferentes
quantidades de subportadoras (N, = 2%, k=5, 6, ... , 13). Os eixos horizontal e vertical
representam o limiar para o PAPR e a probabilidade de que o PAPR de um bloco de

dados exceda este limiar, respectivamente.
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Figura 14 — CCDF do PAPR de um sinal ODFM para diferentes quantidades de subpor-
tadoras

Observa-se pela Figura 14 a influéncia da quantidade de subportadoras (V) no valor
do PAPR do sinal OFDM, obtido como resultado da simulagao da Equacao 57. A medida
que o valor N, aumenta, a probabilidade do valor de PAPR exceder um determinado valor
aumenta também. Por exemplo, para N, = 256, a probabilidade do valor do PAPR exceder
10 dB é de 1%, enquanto que para N, = 2048, 10% a probabilidade do sinal apresentar
valor de PAPR superior a 10 dB é de 10%.
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4 Técnicas de Reducao de PAPR

Os Métodos de redugao de PAPR tais como codificagao (Li e Cimini 1997), mapea-
mento seletivo (Wilkinson e Jones 1995, Davis e Jedwab 1999), ou reserva de portadoras
(tone reservation) (Krongold e Jones 2004), sdo projetados com base no uso de redundan-
cia. Um efeito aparente do uso da redundancia para a reducao da PAPR é a reducao na

taxa de transmissao.

A reducao de PAPR também pode ser conseguida usando a constelacao de si-
nal estendido, tal como injecao de portadoras ( tone injection)(Tellado-Mourelo 1999,
Wattanasuwakull e Benjapolakul 2005), particionamento em sequéncias parciais PTS (
Partial Transmit Sequence ) (Muller e Huber 1997), entrelacamento de Bits ou de simbolos
(Bit or Symbol Interleaving) (Hill et al. 2000, Eetvelt et al. 1996, Jayalath e Tellambura 2000),
extensao da constelagao ACE (Active Constellation Extension)(Krongold e Jones 2003).
A desvantagem associada a estas técnicas é a demanda por maior poténcia e/ou maior

complexidade de implementacao.

4.1 Ceifamento de Pico e Filtragem

A mais simples das técnicas usada para reduzir o valor da PAPR consiste simples-
mente em ceifar os picos de amplitude do sinal quando estes ultrapassem um dado nivel
preestabelecido. Por exemplo, usar um amplificador com um nivel de saturacao abaixo do
nivel maximo do sinal, fard com que o sinal a saida do mesmo seja ceifado. Na literatura,

esta técnica é também conhecido como clipping.

Matematicamente, o clipping pode ser descrito pela seguinte equagcao:

z(t) |z <A
ze(t) = {Aewﬂ» ()] > A (58)

onde ¢(z) é a fase do sinal z(t) e A é um ntimero positivo e representa o nivel de corte.
A Figura 15 ilustra um exemplo de um sinal OFDM apés sofrer clipping. A Figura 15 .a

apresenta o sinal original, por exemplo, na entrada de um amplificador de poténcia e a

Figura 15 .b mostra o sinal ceifado com o nivel de clipping A = 1,5.

Este método introduz distor¢oes dentro da banda do sinal bem como alargamento
do espectro para fora da banda do sinal, o que degrada o desempenho do sistema refletido
em termos da taxa de erro de bit BER (Bit Error Ratio) e eficiéncia espectral dada
em bits/s/Hz. As distor¢oes dentro da banda do sinal ndo podem ser reduzidas através
da filtragem, contrario ao alargamento espectral, que pode ser atenuado recorrendo-se a

filtragem do sinal apds clipping.A filtragem por sua vez, pode levar a um novo crescimento
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Figura 15 — Exemplo de ceifamento de pico em amostras de um sinail OFDM.

de pico, de forma que o sinal apds o corte e filtragem exceda o nivel de corte em algumas
amostras (Han e Lee 2005). Para reduzir o recrescimento de pico, uma operagao repetida
de recorte e filtragem pode ser utilizada até que se atinja o nivel de PAPR desejado. Com
este método a redugao de PAPR é conseguido as custas de um aumento da complexidade
computacional. Uma versao melhorada do ceifamento é o janelamento de pico, o qual tenta
minimizar o alargamento espectral, usando janelas em banda estreita tal como a janelas

Gaussianas para atenuar os sinais de pico.

Os efeitos da clipagem podem ser significativamente reduzidos mediante o uso
de clipping e filtragem em conjunto com outras técnicas de reducao de PAPR. Existem
algumas técnicas propostas para mitigar os efeitos nocivos do corte de amplitude. Em
(Kim e Stuber 1999), é proposto um método iterativo para reconstruir o sinal ceifado,
baseado no fato de que o ruido de clipagem é atenuado quando as decisoes sao feitas no
dominio da frequencia. Quando as decisoes sao convertidas de volta para o dominio do
tempo, o sinal é recuperado, embora, isso possa nao ser perfeito. Outra forma de compensar
a degradacao do desempenho do recorte é reconstruir as amostras cortadas com base nas
outras amostras dos sinais superamostrados. Em (Saeedi et al. 2002) a reconstrugao de
sinal superamostrado ¢ usada para compensar a degradacao da relacao sinal-ruido devido
ao recorte para valores abaixo do limiar de corte. A estimativa e o cancelamento do ruido
de clipagem propostos em (Chen e Haimovich 2003) exploram o fato do ruido ser gerado

por um processo conhecido, que pode ser recriado no receptor e posteriormente removido.

Como o clipping é realizado no transmissor, o receptor precisa estimar o recorte
ocorrido de maneira a poder compensar os simbolos OFDM recebidos em conformidade.

Para isso, o receptor precisa estimar a localizagao e tamanho do corte, mas obter essas
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informagoes nao é uma tarefa facil.

4.2 Codificacao de Bits

A codificacao também pode ser usada para reduzir o valor da PAPR. A ideia
bésica proposta em (Jones et al. 1994) consiste em selecionar aquelas palavras-chave que
minimizam ou reduzem a PAPR do sinal a ser transmitido. No entanto, esta abordagem
sofre da necessidade de realizar uma busca exaustiva para encontrar os melhores codigos e
armazenar grandes tabelas de pesquisa para codificacao e decodificacao, especialmente
quando o numero de subportadoras é elevado. Além disso, esta abordagem nao engloba o

problema da correcao de erros.

Uma abordagem mais sofisticada foi proposta em (Jones e Wilkinson 1996) onde os
codigos sao escolhidos baseados nas suas propriedades de correcao de erro. Dessa forma, é
possivel usufruir dos beneficios da reducao da PAPR e da correcao de erros. Esta abordarem
¢é simples de implementar mas requer um calculo extensivo para encontrar bons codigos.
Uma solugao computacionalmente eficiente foi apresentada em (Tarokh e Jafarkhani 2000),

mas nao ha garantia sobre a quantidade de reducao de PAPR que pode ser obtida.

Em (Davis e Jedwab 1997) mostrou-se que é possivel combinar a decodificagao e
corregao de erros com a utilizagdo de sequéncias complementares de Golay (com as suas
excelentes propriedades de controle de PAPR) para se obter sinais com um PAPR de no

maximo igual 2. No entanto, isso pode ser aplicado apenas a modulagoes do tipo M-PSK.

Considerando que a utilidade destas técnicas é limitada a sistemas multiportadoras
com baixa quantidade de subportadoras e que é necessaria uma busca exaustiva por um
bom cddigo, os beneficios reais da codificagao para a redugao de PAPR para sistemas

préaticos multiportadoras sao limitados.

4.3 'Transmissao de sequeéncias Parciais - PTS

Nesta técnica, um bloco de dados de entrada de L simbolos é dividido em varios
sub-blocos disjuntos. As subportadoras em cada sub-bloco sao ponderadas por um fator
de fase especifico e sao selecionados de tal modo que a PAPR do sinal combinado seja
minimizada. A Figura 17 mostra o diagrama de blocos da técnica PTS, onde o bloco de
dados de entrada X, de tamanho L, é particionado em M sub-blocos disjuntos tal que
X = [Xk1, Xeo .- ,Xk,K]T k =1,2 ..., K, tal que >)_, X = X e os sub-blocos sio
combinados para minimizar a PAPR do sinal. A cada sub-bloco, sao concatenados zeros e
aplicado a operacao IFFT com um tamanho de bloco igual a L. Cada sub-bloco na saida
da IFFT (zy), designada de sequéncia parcial transmitida (PTS), é combinado com um

fator de fase complexa, também denominados de vetor b, b, = eU%) k = 1,2, ..., K,
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obtendo-se assim, um sinal com menor valor de PAPR possivel.

O sinal no dominio do tempo, apds a combinagao dos K sub-blocos, é dado por:

K
2'(b) = Z by - xy, (59)
k=1
X b1 -
2L DFT, @
articédo
o X2 | IDFT] b@
A AT ©
sequéncia bIoEos X | divisdo em : | . x'(b)
entrada _ sub-blocos | : P .
conversao XK
S/P -2 IDFT

otimizagéo de b

Figura 16 — Diagrama de bloco da técnica PTS.

O vetor b é gerado através de um processo de otimizagao, cuja funcao objetiva é

dada por:

/
b

s [240) (60)
Em geral, a selecao dos fatores de fase é limitada a um conjunto com um nimero
finito de elementos, de forma a reduzir a complexidade da busca. O conjunto de fatores de
fase permitidos é escrito como P = {e/?™/W} | 1= 1, 2, ..., K , onde W é o niimero
de fatores de fase permitidos. Além disso, é possivel definir b; = 1 sem qualquer perda
de desempenho. Portanto, deve-se realizar uma busca exaustiva de M - 1 fatores de fase.
Assim, WM~1 conjuntos de fatores de fase sdo pesquisados para encontrar o conjunto ideal

de fatores de fase.

A complexidade de pesquisa aumenta exponencialmente com o numero de sub-
blocos K. O PTS necessita de K operacoes IFFT para cada bloco de dados e o niimero de
bits de informagao adicional que precisa ser transmitido ao receptor é VOQQWK _1J, onde

|y] indica o menor inteiro que ndo excede y.

A quantidade de reducao de PAPR depende do nimero de sub-blocos K e do
numero de fatores de fase permitidos W. Outro fator que pode afetar o desempenho de
reducao de PAPR em PTS é o particionamento de sub-bloco, que é o método de divisao

das subportadoras em multiplos sub-blocos disjuntos.

Existem trés tipos de esquemas de particionamento de sub-blocos: particao adja-
cente, entrelacada e pseudoaleatoéria, sendo que este ultimo é o que apresenta melhores

resultados (Muller e Huber 1997). Esta técnica funciona com um ntimero arbitrario de
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subportadoras e qualquer esquema de modulagao. Conforme mencionado anteriormente,
a técnica PTS, na sua versao originalmente proposta, sofre de aumento exponencial da
complexidade de pesquisa. Para reduzir a complexidade da pesquisa, varias técnicas foram
sugeridas. Em (Jayalath e Tellambura 2000) as iteragoes para atualizar o conjunto de fato-
res de fase sao interrompidas assim que a PAPR cai abaixo de um limite predefinido. Em
(Cimini e Sollenberger 2000, Tellambura 2001, Han e Lee 2004) sdo apresentados véarios
métodos para reduzir o nimero de iteragoes. Estes métodos conseguem uma reducao
significativa na complexidade da pesquisa com uma degradacao residual na eficiéncia de
reducao da PAPR.

4.4 Mapeamento Seletivo - SLM

Na técnica SLM, o transmissor gera um conjunto de diferentes blocos de dados
candidato, todos representando a mesma informacao que o bloco de dados original, e
seleciona o mais favoravel para a transmissao (Muller e Huber 1997, Bauml et al. 1996).
O diagrama de blocos da técnica SLM é mostrado na Figura 17. Cada bloco de dados
¢ multiplicado por U sequéncias de fases diferentes, cada uma com comprimento N,
B(u) = [bu1,bus,. . bun]’s u = 1, 2,

modificados. Para que o bloco de dados original seja incluido no conjunto dos blocos

.., U, resultando em U blocos de dados

modificados, B(1) é escolhido como sendo um vetor de comprimento N e cujos elementos

tomam valores iguais a 1.

B()
, XM x(1)
particao (29—' IDFT] seleciona
A em 2) a que
sequéncia B @ :
entrada b|OfOS ® x@) IDFT X rr:gr?gr X
conversao PAPR
S/P B™ »
_.(X)——»X( " [ioFr Y

Figura 17 — Diagrama de bloco da técnica SLM.

Seja X(u) = [X1 - bu1, X1 -buss-. s X1 -bun]’ u = 1, 2,

dados modificado pela u-ésima sequéncia de fase. Apés aplicar SLM ao X, o sinal multi-

..., U um bloco de

portadora ¢ dado pela seguinte expressao:

1 X :
W)= —=3" X, by - 0<t < NT,, u= 1, 2 U (61)
€T n u,n € ) —_ —_ a (2 ) ) AR
g
Dentre os blocos de dados modificados, X (u), u =1, 2, ..., U, aquele que apresentar

menor PAPR ¢ selecionado para transmissao. As informagoes sobre a sequéncia de fase
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selecionada devem ser transmitidas ao receptor como informacao adicional. No receptor,
a operagao inversa é realizada para recuperar o bloco de dados original. A técnica SLM
necessita de U operagoes IDFT e o nimero de bits de informagoes adicionais necessérios
é |log, U | para cada bloco de dados. Esta abordagem é aplicdvel com todos os tipos de
modulagao e qualquer nimero de subportadoras. A quantidade de reducao de PAPR para

SLM ¢é depende do niimero de sequéncias de fase U.

4.5 Intercalacao de Simbolos

A técnica de intercalacao, também conhecido como interleaving, € muito semelhante
a técnica SLM. Nesta abordagem, um conjunto de intercaladores é usado para reduzir a
PAPR do sinal multiportadora em vez de um conjunto de sequéncias de fase. Um intercala-
dor é um dispositivo que opera em um bloco de N simbolos e reordena ou permuta-os. Assim,
o bloco de dados X = [Xo, X1,..., Xn]" torna-se X' = [ X0y, Xr(1), - - - » Xa(v—1))” > 7(n)
¢ um mapeamento um-para-um 7(n) € 0,1,..., N — 1 e para todo n. Para fazer K blocos
de dados modificados, os intercaladores sao utilizados para produzir blocos de dados
permutados a partir do mesmo bloco de dados. O valor de PAPR dos (K — 1) blocos de
dados permutados e do bloco original sao calculados, recorrendo a K operagoes de IDFT,

e é entao escolhido o bloco com menor PAPR para ser transmitido.

Para recuperar o bloco de dados original, o receptor precisa apenas saber qual
entrelacador foi usado no transmissor. Assim, o nimero de bits de informacao adicionais
necessarios é de |log, K|. Tanto o transmissor como o receptor, armazenam os indices
de permutagao 7(n) na memdria. Assim, a intercala¢ao e o seu processo inverso podem
ser feitas de forma simples. A quantidade de reducdo de PAPR depende do nimero de

entrelagadores (K — 1) e do projeto dos intercaladores.

4.6 Reserva de Subportadora -TR

A reserva de subportadora (tom) é uma técnica eficiente de redugao de PAPR de

um sinal multiportadora.

Baseia-se no seguinte principio: Ao sinal original, no dominio do tempo, é adicionado
um bloco de dados, com o objetivo de reduzir seus picos. Esse bloco pode ser facilmente
calculado no transmissor e retirado no receptor. Nesta técnica, o transmissor nao envia
dados sobre um pequeno subconjunto de subportadoras que sao otimizadas para a reducao

de PAPR(Tellado-Mourelo 1999).

O objectivo do TR ¢ encontrar o sinal no dominio do tempo a ser adicionado ao
sinal original  de modo a reduzir o valor de PAPR . Se ao vetor original X, no dominio

da frequéncia, for somado um vetor C' = [Cy, CY, ..., Cy_1]*, 0 novo sinal no dominio do
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tempo pode ser representado como x + ¢ = IDFT {X + C}, onde ¢ é o sinal no dominio
do tempo correspondente a C. A técnica TR restringe o bloco de dados X e o vetor de
redugao de pico C' de forma a pertencerem a subespagos de frequéncia disjunta (isto é,
X, =0,n € {iy,is,...,ir} e C,, =0,n ¢ {i1,is,...,i5}). As L posigoes nao nulas em C

sao chamadas de portadoras de reducao de pico.

Para encontrar os valores de C,,n € {iy,is,...,i5}, é preciso resolver um pro-
blema de otimizacgao convexa, que pode ser facilmente modelado como um problema de
programagao linear (LP)(Han e Lee 2005). Para reduzir a complexidade computacional
de LP, um algoritmo de gradiente simples é proposto em (Tellado-Mourelo 1999). No
caso da modulagdo por multitom discreto DMT(Discreet Multitone Modulation), para
sistemas de rede fixa, existem subportadoras cuja relagao sinal-ruido (SNR) é demasiado
baixo para se enviar qualquer informagao, pelo que estas nao devem ser utilizadas e estao
disponiveis para reducao de PAPR. Em sistemas sem fios, no entanto, praticamente nao
hé nenhum tipo de feedback réapido e confidvel sobre o estado canal para ditar se algumas
subportadoras devem ou nao ser utilizadas. Em vez disso, um conjunto de subportadoras
devem ser reservadas independentemente do SNR recebido, resultando em um sacrificio de
largura de banda(Han e Lee 2005).

4.7 Injecao de Subportadora -T1

A ideia bésica aqui consiste em aumentar o tamanho da constelacao para que cada
um dos pontos na constelagao original possa ser mapeado em varios pontos equivalentes
na constelagao expandida (Tellado-Mourelo 1999). Como cada simbolo de um bloco de
dados pode ser mapeado em um dos varios pontos da constelacao equivalente, esse grau

de liberdade extra podem ser explorado para a reducao da PAPR.

Este método é chamado inje¢ao de tom porque substituir um ponto na constelacao
béasica por um novo ponto na constelacao maior é equivalente a injetar um tom, com

frequéncia e fase apropriadas, no sinal multiportadora.

Suponha que a modulagao de amplitude em quadratura (M-QAM) é usada como
um esquema de modulagao e a distancia minima entre os pontos de constelagao é
d. Entao, a parte real de X,,, R,, e a parte imaginaria, I,,, podem assumir valores
:I:%l, + 3—;, R @, onde v/ M é igual ao nimero de niveis por dimensio. Su-
ponha que X,, = % + %l A modificagao da parte real e / ou imaginaria de X,, poderia

reduzir o valor de PAPR do sinal de transmissao.

Para que o receptor consiga decifrar X,, corretamente, seu valor deve ser modificado
de uma quantidade possivel de ser estimado na recepgao. Um caso simples seria transmitir
X, = X, +pD + jqD, ond p e q sao quaisquer valores inteiros e D é um numero real

positivo, conhecido no receptor. De acordo com (Tellado-Mourelo 1999), o valor de D deve
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ser pelo menos dv/M, de forma a nio aumentar a BER no receptor. Geralmente, pontos
de sinal equivalentes séo espacados por D = pdv/M com p > 1. Um algoritmo simples
para encontrar as posi¢oes apropriadas das subportadoras a serem modificadas e o valor de
p e q é dado em (Tellado-Mourelo 1999). A tnica alteragao em relagdo ao receptor padrao
é uma operagao modulo D apds a decisao do simbolo. A quantidade de reducao da PAPR
depende do valor de p e do niimero de simbolos modificados num bloco de dados. A técnica
TT pode ser mais problemética do que a técnica TR, uma vez que o sinal injetado ocupa a
mesma banda de frequéncia que o sinal portador de informacao. A técnica TI também

pode resultar num aumento de poténcia do sinal transmitido, devido ao tom injetado.

4.8 Extensao da Constelagao Ativa -ACE

A extensao da constelagdo ativa (ACE) é uma técnica de reducao de PAPR
semelhante a TT (Krongold e Jones 2003). Nesta técnica, alguns dos pontos exteriores
da constelagao sao dinamicamente estendidos para o exterior da constelagao original de
tal modo que a PAPR do bloco de dados é reduzido. A ideia principal deste esquema é
facilmente explicada no caso de um sinal multiportadora com modulacao QPSK em cada

subportadora.

Em cada subportadora existem quatro pontos possiveis na constelagao, cada um
situado num dos quadrantes do plano complexo e sao equidistantes dos eixos real e imagi-
nario. Assumindo ruido gaussiano branco, as regioes de decisao de maxima verossimilhanca
sao os quatro quadrantes delimitados pelos eixos. Assim, a decisdo de um simbolo de
dados recebido é feito de acordo com o quadrante em que é observado. Qualquer ponto
que esteja mais distante dos limites de decisao do que o ponto de constelagao nominal
(no quadrante apropriado) oferecerd maior margem, o que garante um BER menor. Isto
permite portanto, a modificacao de pontos de constelacao sem nenhuma degradacao no
desempenho(Han e Lee 2005).

Este principio ¢é ilustrado na Figura 18, onde a regiao sombreada representa a
regiao de margem aumentada para o simbolo de dados no primeiro quadrante. Se ajustado
de forma inteligente, uma combinacao destes sinais pode ser utilizada para cancelar

parcialmente os picos do sinal de transmissao no dominio de tempo.

A ideia do ACE pode ser aplicada também a outras constelacoes, tais como, M-
QAM e M-PSK, porque os pontos que se encontram nos limites externos das constelagoes
tém espago para aumentar a margem sem degradar a probabilidade de erro dos outros
simbolos. Este esquema diminui ligeiramente a BER, enquanto reduz substancialmente a
magnitude de pico de um bloco de dados. Além disso, nao hé diminuicao na taxa de dados
e nenhuma informacao adicional precisa ser transmitida. No entanto, estas modificagoes

aumentam a poténcia do sinal de transmissao e a utilidade deste esquema ¢é bastante
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Figura 18 — Diagrama de bloco da técnica ACE.

restrita quando o tamanho da constelagao é grande.
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4.9 A Técnica DFT-Spread

DFT-Spread ( Discrete Fourier Transform Spread) é uma técnica eficente de reducao
de PAPR, bastante estudada em comunicagoes sem fio. Ela foi adotada nos sistemas de
telefonia sem fio da quarta geragao, conhecido como LTE (Long-Term-Evolution) para
reduzir PAPR quando a comunicagcao é feita do terminal mével para a estagao base (sentido
uplink). Esta técnica é essencialmente uma modulac¢ao uniportadora, visto que a FFT e
a IFFT sao fungoes (operagoes) inversas uma da outra e se cancelam (Yang et al. 2012).
O fato de ser uniportadora faz com que o sinal DFT-S OFDM tenha menor PAPR que
um sinal OFDM convencional. Nas comunicagoes 6pticas, DFT-S OFDM foi proposto
por vérios autores (Yang et al. 2012, Li et al. 2012, Shieh e Tang 2010, Tang et al. 2010,
Adhikari et al. 2012, Adhikari et al. 2013, Bai et al. 2016) como forma de mitigar as nao
linearidades impostas pela fibra éptica.

K K
X' X0 X1 Xy XXy X X5 X

e el ]
M-DFT M-DFT M-DFT M = M%{

Banda 1 Banda 2 Banda k
—

M, Subportadoras de dados

>
————— it —
S Fu, | £
— e
N./2

N - TFFT N2

< >
T

Figura 19 — principio de funcionamento da técnica DFT-Spread.

Fonte:(Adhikari et al. 2013)

4.9.1 Principio de Funcionamento do DFT-Spread

Um sinal DFT-S OFDM pode ser considerado como transformada de Fourier
discreta de um sinal OFDM, onde os simbolos de dados, no dominio do tempo, sao

transformados para o dominio da frequéncia recorrendo a operacao de DFT, antes de
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Figura 20 — Formas de mapeamento das subportadoras

passar pela modulador/multiplexador OFDM. Os Xf;i: dados mapeados sao divididos em
K bandas, cada uma contendo M subportadoras. Cada uma das bandas é submetida a
um bloco de DFT com M pontos. Apds a aplicagao da operacao DFT, as K bandas sao

mapeadas num tnico bloco de IFFT conforme ilustrado na Figura 19.

Existem dois métodos para mapear as subportadoras, como mostrado na Figura 20.
No modo distribuido, os dados na saida do FF'T sao distribuidos ao longo de toda a largura
de banda (ao longo das entradas do bloco IFFT) com zeros ocupando subportadoras nao
utilizados, enquanto que no modo localizado, as subportadoras sao ocupadas pelos dados de
forma consecutiva. Embora o modo distribuido oferega uma melhor redugao de PAPR, ele

torna-se ineficiente quanto a largura de banda do sinal é muito grande (Shieh e Tang 2010).

4.9.2 Aplicagao em Muiltiplas Bandas

A maioria dos métodos de mitigacao das nao linearidades propostas para CO-
OFDM se aplicam igualmente bem a sistemas coerentes com portadora tnica e, portanto,
nao tira proveito da natureza multiportadora da formato CO-OFDM. Este método pode
ser particularmente 1til quando o sinal OFDM ocupa uma enorme largura de banda e for
composta composta por miltiplas sub-bandas MB-OFDM (Multiband OFDM ). No entanto,
para sistemas de 100 Gb/s de taxa ou superior, a dispersao da fibra desempenha um papel
importante, induzindo um répido descasamento de velocidade de grupo (walk-off ) entre
subportadoras. Neste caso, PAPR desses sinais torna-se um valor transitério durante a

transmissao devido a dispersao da fibra, tornando assim a reducao de PAPR no transmissor
ineficaz (Shieh e Tang 2010).

Em contraste, se a abordagem de reducao de PAPR for executada com base em

sub-bandas, e devido ao fato de cada sub-banda ocupar um espectro muito mais estreito, o
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valor de PAPR do sinal dentro de cada sub-banda pode manter-se relativamente inalterada
apos propagar por longas distancias. Isso resulta numa maior robustez a nao linearidades
dentro e fora da banda. Existe uma relacao de compromisso entre a largura de banda das
sub-bandas e a eficiéncia deste método. Caso a largura das sub-bandas seja muito grande,
o efeito da dispersao torna a mitigacao de PAPR ineficiente. Por outro lado, se for muito
estreia, havera uma maior interacao entre as sub-bandas, gerando um elevada interferéncia

entre si e consequentemente, piora o desempenho do sistema.

Apesar de ser um método eficiente de reducao de PAPR, DFT-S OFDM apresenta
um aumento da complexidade computacional devido ao DET(IFFT) adicional. Segundo

(Yang et al. 2012), usando o algoritmo radiz-2 Colley-Turkey algorithm para estimar

N
2

(ignorando as operagoes de soma por questoes de simplicidade). A titulo de exemplo,

a complexidade computacional, sdo necessarias (% - logs [N]) multiplicagoes complexas

considere um sistema baseado na técnica “DFT-Spread” que usa quatro sub-bandas com

16 pontos de FFT cada e 128 pontos de IFFT. Para as quatro sub-bandas com 16 pontos

de FFT, sao necessérios 4 - % -1ogy(16) = 128 multiplicagdes, enquanto que para toda a

banda com 128 pontos de IFFTs, sao necessarios % - 10gy(128) = 448 multiplicagoes. As

quatro operagoes de FFT, representam um aumento da complexidade computacional e
128

corresponde a ;5o = 28,6%.

4.9.3 A Técnica FHT-Spread

Recentemente, OFDM baseado na transformada rédpida de Hartley FHT(Fast
Hartley Transform) foi proposta como alternativa ao OFDM baseado no IFFT/FFT
(DFT-OFDM) quando se pretende que o sinal em banda base tenha coeficientes re-
ais (Moreolo et al. 2012). Ao contrario do DFT-OFDM, OFDM baseado na transformada
discreta de Hartley (DHT-OFDM) é uma transformacao trigonométrica real, ou seja, néo
precisa de recorrer a simetria Hermitiana para gerar simbolos OFDM com coeficientes
reais. Além disso, DHT-OFDM usa o mesmo algoritmo para multiplexar e demultiplexar
os dados, ou seja, a transformada direta e a transformada inversa usam o mesmo algoritmo.
Isto faz com que a complexidade computacional exigida para implementacao do DHT-
OFDM seja metade a requerida pelo DET-OFDM. Segundo (Moreolo et al. 2012), para o
mesmo numero de subportadoras de dados, um sinal DHT-OFDM mapeados em BPSK
possui 0 mesmo desempenho que um sistema DFT-OFDM com modulagao 4-QAM. O
problema relacionado a esta técnica prende-se ao o fato dela sé ser aplicavel a constelagoes

unidimensionais.



4.10. OFDM com Envoltdria Constante - CE-OFDM 59

4.10 OFDM com Envoltéria Constante - CE-FOFDM

Em 2008, (Thompson et al. 2008) propuseram uma técnica de transformagao do
sinal OFDM que se baseia na modulagao de fase elétrica, cujo sinal resultante possui
envoltéria constante CE (Constant envelope) e que consegue reduzir o valor de PAPR para
0 dB. Embora o foco do trabalho proposto por (Thompson et al. 2008) fosse combater as
nao linearidades encontradas nas transmissoes feitas em canais sem fios, essa ideia é de
particular interesse para as comunicagoes épticas. Sinais com alto valor de PAPR, ao se
propagar na fibra éptica, geram distor¢oes e também, devido a saturacao dos dispositivos
nao lineares, quando as amplitudes do sinal de entrada ultrapassem um certo limite sao
ceifados (clipping), levando a ocorréncia de vazamento espectral e consequentemente
ocorréncia da ISI (Chanda et al. 2004).

4.10.1 Envoltéria Constante Usando Modulador de Fase éptico

A Figura 21 ilustra uma das formas de gerar um sinal CO-OFDM o6ptico com
envoltoria constante. No transmissor, o modulador IQ convencional é substituido por um
modulador de fase éptico resultando num sinal 6ptico com um PAPR 6timo de 0 dB. Este
método requer que o sinal OFDM elétrico que modula uma portadora éptica seja real.
Para gerar um sinal OFDM (banda base) com coeficientes reais, recorre-se a um artificio

matematico designado de Simetria Hermitiana.

OFDM TX XN Filtro Hibrida 180° _BD
Banda Base ASE J—_ \\Z;S

CW I %
o i Pl
EDFA EDFA B

LO

OFDM RX
Banda Base

Figura 21 — CO-CE-OFDM usando um modulador de fase éptico

ASE: Ruido espontaneo amplificado(amplified spontaneous emission); BD: Detector balanceado;

CW: Laser de feixe continuo (continuous wave laser); EDFA: Amplificador 6ptico a fibra dopada

com Erbio ; FO: Filtro éptico; LO: Oscilador Local; PM: Modulator de fase éptico; SSMF: Fibra
monomodo padrao (Standard Single Mode Fiber)

Apés insergao do prefixo ciclico, o sinal OFDM eletrico gerado é dado por:

Ns—1

z(t)=C"- Z {Re [X (k)] cos(

(62)

2kt 2kt
)~ ] cos )

onde, {X (k) kNifl representa os simbolos mapeados em M-QAM , T = Fﬂs representa a

duragao do simbolo OFDM, N = 2N — s 4+ 2 é o nimero de entradas do bloco IFFT, F}

¢ a taxa de amostragem, e C' uma constante que normaliza a variancia de z(¢). O sinal
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optico resultante apos a modulacao de fase é dado por:
¥(t) = 2mha(t) + op(t) (63)

onde h representa o indice de modulacao de fase e ¢ p(t) representa o ruido de fase do

laser no transmissor.

O parametro h desempenha um papel importante em sistemas CE-CO-OFDM
e esta diretamente ligado a largura do espetro ocupado pelo sinal 6ptico e também ao
desempenho do sistema (Deng et al. 2013). Se por um lado, a poténcia das bandas laterais
aumentam com o valor de h resultando num aumento da sensibilidade do sistema, por
outro lado, o aumento de h aumenta a probabilidade de erro de fase devido a ambiguidade
de fase na faixa [0 — 27, causando degradagao do desempenho. Portanto, o valor de h

deve ser otimizado para cada sistema.

No receptor, os blocos de conversao do sinal do dominio éptico para o dominio
elétrico e pré-processamento eléctrico sao os mesmos utilizados no receptor de CO-OFDM
convencional. Devido a transformacao nao linear da modulagao de fase, a equalizacao no
dominio da frequéncia (FDE), que pode ser implementada por um equalizador de um tnico
estagio (tap), deve ser feita antes da demodulacao fase. Uma operacao de IFFT adicional
é necessaria porque a demodulagao de fase precisa ser realizada no dominio de tempo. O
demodulador de fase é implementado usando a funcao arco-tangente seguido por um bloco
unwrap® para evitar saltos de fase no caso em que a fase do sinal recebido atravessa a

fronteira 27 radianos. O sinal na saida do demodulador de fase é dado por(Yi et al. 2016):
r(n) = 2rhm(n) + ¢rp(n) — ¢ro(n) (64)

onde ¢1p(t) representa o ruido de fase do laser no receptor. Na Equagao 64 é possivel
observar que o ruido de fase que é multiplicativo no sistema CO-OFDM convencional,
se torna aditivo apds a demodulagao de fase. Uma vez que a largura de banda do ruido
de fase é definida pela largura de linha do laser e esta é muito menor que a largura de
banda do sinal, é possivel eliminar o efeito do ruido de fase, zerando (nao preenchendo

com dados) algumas subportadoras centrais do sinal OFDM em banda base.

Por possuir menor PAPR do que CO-OFDM convencional, CE-CO-OFDM é menos
sensivel as nao linearidades da fibra éptica, geradas pelo aumento da poténcia éptica, ou
pela fibra compensadora da dispersao, oferecendo um desempenho muito melhor que o

sistema convencional (Deng et al. 2013, Hoyningen-Huene et al. 2011).

Umas das desvantagens deste método é o aumento da largura de banda do si-
nal éptico que é aproximadamente o dobro da banda ocupada pelo sistema convencio-

nal (Deng et al. 2013, Hoyningen-Huene et al. 2011). Outro ponto negativo, é que este

1 Funcdo que corrige os desvios de fase quando dois simbolos consecutivos apresentarem uma diferenca

de fase superior a 27w
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método gera um sinal 6ptico com duas bandas laterais e ambas precisam ser transmitidas
para que o sinal 6ptico possa manter as caracteristicas de envoltéria constante. Contudo,
devido ao fato de em meios que introduzem dispersao, diferentes componentes espectrais se
propagam com velocidades diferentes e sofrem diferentes desvios de fase, causando variagoes
de amplitude do sinal CE-CO-OFDM e limita a poténcia éptica maxima suportada em

regime nao linear (Hoyningen-Huene et al. 2011).

4.10.2 Envoltoria Constante Usando Modulador de Fase Elétrico

A técnica, segundo a proposta de (Silva 2011) para sistemas IM-DD, consiste em
modular a fase de uma portadora elétrica com sinais OFDM convencionais, de coeficientes
reais, para reduzir para 3 dB o valor da PAPR do referido sinal. Dessa forma, atenua-se
bastante as distorcoes provenientes de amplificadores de poténcia e modulador MZM
utilizados no transmissor 6ptico. Modular a fase de uma portadora elétrica com um sinal
OFDM resulta em um sinal multiportadora em banda passante com envoltoria e poténcia
instantanea constante, doravante denominado de sinal OFDM com envelope constante (CE-
OFDM). Este origina-se portanto, de um mapeamento cujo “mapeador” é um modulador
de fase que tem como principal vantagem reduzir ou até mesmo anular a PAPR de sinais

multiportadoras convencionais.

Se z(t) representa o sinal OFDM em banda base, o sinal CE-OFDM em banda

passante c(t), é dado por:
c(t) = Acos 2 fot + 2mh - Cy - z(t)], (65)

onde A é a amplitude do sinal, f. é a frequéncia central da portadora elétrica, h é o indice

de modulacao elétrica e C'y uma constante que normaliza a varidncia do sinal. Neste caso,

a poténcia de pico é dado por |AJ?, a poténcia média por @ e, consequentemente, o valor
A 2
da PAPR dado por % = 2 = 3dB.

A Figura 22 ilustra o principio de funcionamento da modulagao CE-OFDM. O sinal
na saida do multiplexador OFDM de PAPR elevado é transformado em um sinal de PAPR
baixo por um deslocamento em frequeéncia realizado por um modulador de fase analégico
antes de sua insercao no canal de comunicacao. Realiza-se na recepc¢ao a transformacao
inversa através de um demodulador de fase, o qual realiza a conversao do sinal da banda

passante para a banda base, antes do demodulador OFDM convencional.

Por motivos de adaptacao em sistemas Opticos, esta é ligeiramente diferente da
concegao original detalhada em (Thompson et al. 2008), a qual, designada para comuni-
cagao em tecnologias sem fio reduz a PAPR para 0dB utilizando-se de uma exponencial

complexa antes de um amplificador para maximizar sua eficiéncia de poténcia.

Este processo de reducao de PAPR de sinais OFDM, mostrou-se bastante eficaz
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Figura 22 — Implementagao da técnica CE-OFDM, usando um modulador de fase elétrico

no combate das distor¢gdes em canais sem fios estudadas por (Thompson et al. 2008). Em
sistemas IMDD estudados por(Silva 2011) porém, a custa de um alargamento espectral
que deve ser considerado na intengao de aplicar esta técnica para reduzir efeitos de nao

linearidades inerentes a outros sistemas de comunicacao.
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5 OFDM em Sistemas de Comuni-

cacao via Fibra ()ptica

Devido a forma eficiente de combater as nao linearidades resultantes da propagacao
multipercurso, alta eficiéncia espectral e facilidade de equalizagao no dominio da frequéncia,
a multiplexacao por divisao de frequéncias ortogonais OFDM (Orthogonal Frequency-

Division Multiplezing) tem atraido bastante interesse em comunicagoes pticas.

Duas arquiteturas foram propostas para a implementagao da OFDM em sistemas
6pticos. OFDM éptico com detecgao direta DDO-OFDM(Direct Detection Optical OFDM)
e OFDM éptico com detecgao coerente CO-OFDM(Coherent Optical OFDM). Estas duas
técnicas diferem uma da outra ,basicamente, pela sua eficiéncia espectral e pela comple-
xidade do transmissor e do receptor (Hoyningen-Huene et al. 2011). CO-OFDM é visto
como potencial candidato para melhorar os sistemas épticos comerciais instalados, por apre-
sentar boa eficiéncia espectral, escalabilidade para modulacoes de mais alta ordem, grande
tolerancia a dispersao cromatica e dispersao por modo de polarizagao (Deng et al. 2013).
No entanto, apesar de ser imune aos problemas lineares apresentados pela fibra, o alto valor
da razao entre a poténcia de pico e a poténcia média dos sinais OFDM causam grandes
flutuagoes de intensidade ao longo da fibra de transmissao, tornando CO-OFDM susceptivel
a nao linearidades da fibra e do modulador Mach-Zehnder. Estas nao linearidades, por sua
vez, limitam a poténcia de inser¢ao em cada trecho de fibra (span de fibra) e a distancia
de transmissao(Adhikari et al. 2013).

5.1 Sistemas com Modulacao de Intensidade e Deteccao Direta

DDO-OFDM tem muitas mais variantes do que CO-OFDM. Isto decorre principal-
mente da maior gama de aplicacoes devido ao seu menor custo. Por exemplo, a variante
do DDO-OFDM proposta em (Pan e Green 1996), tira vantagem do fato do sinal OFDM
ter maior imunidade ao ruido provocado pelo clipping em redes de acesso de televisao a
cabo (CATV). Outro exemplo é OFDM 6ptico com banda lateral tnica, propostos por
(Lowery et al. 2006, Djordjevic e Vasic 2006), visando transmissdo em longas distancias.
Em (Tang e Shore 2007, Jin et al. 2008) propuseram um OFDM déptico (AMO-OFDM)
com modulacao adaptativa, onde se usa balanceamento de bits e de poténcia. Isto mostrou
resultados promissores tanto para ligacao SMF como para fibra multimodo de curto alcance.
Geralmente, DDO-OFDM ¢ classificado em duas categorias de acordo com o sinal OFDM
éptico é gerado: DDO-OFDM com mapeamento linear (LM-DDO-OFDM), onde o espectro
optico OFDM ¢é uma réplica de OFDM de banda de base e DDO-OFDM nao linearmente
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mapeado (NLM-DDO-OFDM), em que o espectro 6ptico nao representa uma réplica do

espectro do sinal em banda base.
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Figura 23 — Possivel arquitetura para implementacao de sistemas DDO-OFDM

Conforme ilustrado na Figura 23, o espectro do sinal éptico de um sistema LM-
DDO-OFDM na entrada da fibra éptica é uma cépia linear do sinal na saida do transmissor
OFDM ( OFDM TX) acrescentado de uma portadora 6ptica, cuja poténcia é tipicamente
50% superior & poténcia do sinal. Para este tipo de sistema, é preciso deixar uma banda
de guarda (Bg) igual & banda do sinal (B) entre a portadora 6ptica (fy) e a frequéncia
central do sinal (f.), ou seja, f. > fo+ %B (Shieh e Djordjevic 2009).

Matematicamente, este tipo de sistema pode ser descrito por:
So(t) = eIZmhot 4 o . ei2m(fotfa)t x(t) (66)

onde, s,(t) é o sinal OFDM O6ptico, fa representa a banda de guarda entre a poténcia
optica e a frequéncia central do sinal, o representa a razao entre a poténcia do sinal e a
poténcia optica e z(t) representa o sinal OFDM em banda base dado por:

In
PR PA )
z(t)y= Y el (67)
k:—%fot—‘rl
onde ¢, e fr sao, respectivamente, os simbolos de informacao e a frequéncia de cada

subportadora.

Ap6s propagacao em uma fibra que introduz dispersao, o sinal OFDM pode ser

aproximado por:

3Ngse
T(t) _ ej(27rf0t+‘l>D(_fA)+¢(t)) +a- eI2m(fotfa)t+o(t) QZ CkejQWfkt-l-‘I)D(fk) (68)

k:—%fot—f—l
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2
onde ®p(fy) =m-c- Dy - ;—(’%, representa o atraso causado pela dispersao cromatica, D; é a
dispersao total medido em picossegundo por nanometro [ps/nm]|, f, representa a frequéncia

da portadora optica e ¢ representa a velocidade de propagacao da luz no véacuo.

Na recepcao, apds o sinal passar por um fotodetector, a corrente resultante I(t) é

dado pela seguinte expressao:

3Ny
[IMDD(t) x \r(t)|2 —1+2aRe el2mfat QZ CkejQWfkt+¢D(fk)*CDD(*fA)
k:—%fot-l-l
. Ly (69)
2Vfft 21V fft
+ |a2| Z Z CZZCklejQW(fm—sz)t+‘1>D(fk1)—‘I’D(fk1)

klz—%fot—l-l kQZ—%fot—‘rl

O primeiro termo da Equacao 69 representa uma componente DC, que pode ser
facilmente filtrada. O segundo termo é o termo fundamental que consiste em subportadoras
OFDM lineares que devem ser recuperadas. O terceiro termo sao as nao linearidades de

segunda ordem que precisam ser removidas.

Para minimizar os efeitos do termo de nao linearidades, as seguintes técnicas foram

propostas:

e Uma banda de guarda suficiente é alocada de tal forma que os espectros de RF
de segundo e terceiro termos nao se sobrepoem. Como tal, o terceiro termo na

Equacao 69 pode ser facilmente removido usando um filtro RF (Lowery et al. 2006).

e O coeficiente « é reduzido tanto quanto possivel de tal modo que a distor¢ao resultante

do terceiro termo é reduzida para um nivel aceitavel (Djordjevic e Vasic 2006).

e Se somente as subportadoras impares forem preenchidas, isto é, ¢, é diferente de
zero apenas para as subportadoras impares, a intermodulacao de segunda ordem
serd em subportadoras par, que sao ortogonais ao sinal original nas frequéncias de
subportadora impares. Subsequentemente, o terceiro termo nao produz qualquer

interferéncia (Peng et al. 2008).

e Reducao distorcida Iterada: A ideia basica consiste em fazer varias iteragoes de
estimativa do termo linear e calcular o termo de segunda ordem usando a estimativa do

termo linear, removendo o termo de segunda ordem na Equacao 69 (Peng et al. 2008).

Existem vantagens e desvantagens para todas as quatro abordagens. Por exemplo, a
primeira técnica apresenta baixa eficiéncia espectral. A utilizagao de técnicas de otimizacgao
para reducao dos efeitos nao lineares bem como a banda de guarda necessaria foi proposta
em (Pereira et al. 2015). A segunda abordagem tem a vantagem de uma melhor eficiéncia

espectral, mas a sensibilidade do receptor é sacrificada. A quarta abordagem tem boa
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eficiencia espectral e sensibilidade do receptor, mas a custa de uma elevada complexidade

computacional.

5.2 Sistemas ()pticos com Deteccao Coerente

Sistemas Opticos com deteccao coerente foram extensivamente estudados na década
de 80, principalmente, por causa da melhor sensibilidade ao ruido apresentado pelos recep-
tores coerentes. Inicialmente, esses estudos visavam aumentar a distancia de transmissao
sem ter que recorrer a repetidores. Contudo, os rapidos avangos verificados nas redes
WDM ( wavelength-division multiplexing) que emprega a modulacdo de intensidade e
deteccao direta (IM-DD) e o surgimento do EDFA (erbium-doped fiber amplifier) fizeram
com que deixasse de haver interesse em sistemas épticos com deteccao coerente por um

longo periodo.

Em 2005, apds (Tsukamoto et al. 2005) demonstrar um sistema 6ptico coerente
cuja recuperacao da fase e da portadora eram feitas no dominio digital, voltou a crescer
o interesse neste tipo de sistemas. Os principais motivos do renovar do interesse pelos
sistemas coerentes digitais advém do fato deste permitir a utilizacao de varios formatos
de modulagao espectralmente eficientes, tais como, M-PSK(M-ary phase-shift keying) e
M-QAM (M-ary quadrature-amplitude modulation ) e uma estavel recuperacao da fase
e frequéncia no dominio digital, dispensando assim a necessidade de usar o circuito de
bloqueio da fase da portadora éptica OPLL(optical phase-locked loop) éptico. Além disso,
o fato da conversao opto-elétrico ser um processo linear, faz com que a fase do sinal seja
preservada apds a deteccao e como tal, fenomenos lineares como a dispersao cromatica e
dispersao por modo de polarizacao podem ser compensados digitalmente. Estas vantagens
oferecidas pelo receptor 6ptico coerente trazem um potencial enorme para inovar os sistemas

opticos atualmente existentes.

Recentemente, sistemas de transmissao a 100 Gbit/s, que empregam a modulagao
4PSK, multiplexagao por divisdo de polarizacdo PDM (polarization-division multiplexing),
e com detecgao homdédina assistida por um DSP de alta velocidade e com uma taxa de

simbolo de 25 Gbaud foi desenvolvido e aplicado em redes comerciais (Kikuchi 2016).

5.3 Historia dos Sistemas Opticos Coerentes

As pesquisas relacionadas com sistemas de comunicagao através da fibra optica
datam do inicio da década de 1970. Tais sistemas baseiam-se na modulacao de intensidade
e detecgao direta(IM-DD) e, ainda hoje, é amplamente utilizado em comunicagoes Gpticas.
Sistemas IM-DD possui uma vantagem que consiste no fato da sensibilidade do receptor ser

independente da fase da portadora e do estado da polarizagao SOP(state of polarization)
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do sinal de entrada, que varia de forma aleatdria em sistemas reais (Kikuchi 2016).

Por outro lado, um receptor no qual o sinal 6ptico é misturado com o oscilador
local LO(local oscilator) a fim de extrair a fase do sinal é designado de receptor coe-
rente, dos quais fazem parte receptores homoédinos e receptores heterodinos. O primeiro
sistema dptico com detecgao coerente (deteccao heterédina) proposto em (DeLange 1970)
no inicio dos anos 70 nao se revelou muito atrativo. Contudo, apds alguns autores
(Okoshi e Kikuchi 1980, Favre e Guen 1980), de forma independentemente, terem demons-
trados uma estabilizacao precisa da frequéncia dos lasers semicondutor para receptores
heterédinos, muitas demonstragoes com sistemas épticos com deteccao coerente comecaram

a ser publicados.

Tabela 1 — Comparacao entre sistemas épticas coerentes e IM-DD

Coerente IM-DD
Parametros de Modulagao I e Q ou Aplitude e Fase Intensidade
Deteccao Heterédino ou Homédino  Detegao Direta
sensibilidade a fase da portadora Sim Nao
sensibilidade a polarizacao Sim Nao

A Tabela 1 apresenta uma comparacao entre sistemas épticos com detecgao coerente
com e sistemas IM-DD. No caso dos sistemas 6pticos com deteccao coerente, é possivel
recuperar a amplitude, a fase e o estado de polarizacao do campo elétrico. Contudo,
receptores coerentes sao altamente sensiveis as variacoes aleatérias na fase e SOP do sinal
de entrada. Para tratar este problema, a configuracao dos sistemas coerentes torna-se

muito mais complicada do que a de sistemas IM-DD .

A aplicabilidade dos lasers semicondutores em sistemas épticos com deteccao
coerente comecou a ser investigado no inicio da década de 1980 com Favre e Guen
(Favre e Guen 1980) e Okoshi e Kikuchi (Okoshi e Kikuchi 1980). Eles demonstraram que
era possivel manter o desvio de frequéncia entre o laser no transmissor e o oscilador local
em um valor inferior a 10 MHz. Mesmo quando o problema do desvio de frequéncia era
superado, havia um outro fator impeditivo, relacionado com a flutuacao aleatéria da fase,
causando um elevado ruido de fase dos lasers semicondutores. Portanto, estreitar a largura
de linha dos lasers tornou-se um requisito crucial para a implementacao de sistemas 6pticos
com deteccao heterédina. Apds anos de investigacoes, descobriu-se que lasers feitos com
GaAlAs(Gallium-Aluminum-Arsenide ) possuem largura de linha em torno dos 10 MHz.
Este valor, em conjunto com um controle rigoroso da frequéncia central, aceleraram o
estudo de sistemas Opticas coerentes, aplicando lasers semicondutores. O problema da
dependéncia da sensibilidade do receptor com o SOP veio a ser ultrapassado com técnicas
de diversidades de polarizacao onde cada componente depolarizacao é detectado usando

osciladores locais polarizados ortogonalmente e processado por um receptor independente.
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Por outro lado, solugdes tais como fibra que mantém a polarizacao (linear e circular), foram

testadas, como uma forma de ultrapassar a dependéncia da sensibilidade com o SOP.

Anélises acerca da sensibilidade do receptor para vérios tipos de modulagao/de-
modulac@o foram realizadas em (Okoshi et al. 1981, Yamamoto 1980). Verificou-se que o
limite na sensibilidade do receptor face ao ruido quantico, chamado shot-noise, pode ser
superado utilizando um oscilador local com um nivel de poténcia suficientemente elevado.
A motivacao para a pesquisa e desenvolvimento relacionados com as comunicagoes épticas
coerentes nesta fase resultou da alta sensibilidade do receptor e uma maior distancia de

transmissao.

Receptores homddinos também foram investigados na década de 1980. A vanta-
gem deste tipo de receptor esta relacionado ao fato do sinal em banda base ser obtido
diretamente, em contraste com o receptor heterédino que requer a utilizacao de uma
frequéncia intermedidria (FI). Por outro lado, a sua constru¢ao é muito mais dificil, pois o
oscilador local deve ser controlado por um circuito de bloqueio de fase éptico OPLL (optical
phase-locked loop). Um dos maiores problemas relacionados com este tipo de receptor, é a
recuperagao da fase da portadora. O sinal éptico modulado no formato PSK nao possui a
componente da portadora. Portanto, para se recuperar a fase da portadora é necessario

recorrer a algum tipo de processamento de sinal nao linear. (Kikuchi 2016).

O Surgimento do EDFA, no inicio da década de 1990, fez com que o ruido (shot-
noise) deixasse de ser o principal limitador da sensibilidade dos receptores coerentes. Isto
deve-se ao fato da relagao sinal-ruido de um sinal transmitido através de uma cadeia de
amplificadores ser essencialmente determinada pela quantidade acumulada do ruido de
emissao espontanea amplificada ASE (amplified spontaneous emission). Além disso, mesmo
em sistemas de transmissao que nao usam repetidores, um EDFA quando usado como um
pré-amplificador de baixo nivel de ruido reduz a necessidade de um receptor coerente com

sensibilidade superior.

Na verdade, receptor coerente apresenta outras vantagens. Além de melhorar
a sensibilidade do receptor, permite implementar formatos de modulagao multinivel e
utilizagao de funcoes de pds-processamento, tais como a compensacao para GVD e PMD
das fibras. No entanto, na época, tais vantagens nao eram necessidades urgentes para o

sistema, nem constituiam solugoes economicamente viaveis.

Na década de 1980, sistemas 6pticos com detecgao coerente possuiam ainda algumas
dificuldades técnicas que precisavam ser resolvidas antes de serem implementadas na pratica.
Dentre essas dificuldades, destacam-se a necessidade de uma FI nos receptores heterddinos,
cujo valor deve ser muito maior do que a taxa de bits, e a complexidade do bloqueio estavel

do desvio de fase da portadora nos receptores homddinos(Kikuchi 2016).

Os fatores acima mencionados fez com que houvesse uma interrupcao de novas



5.8. Historia dos Sistemas Opticos Coerentes 69

atividades de investigacao e desenvolvimento relacionados a comunicacoes épticas coerentes
por mais de dez anos. Por outro lado, Sistemas IM-DD usando EDFA, comegaram a explorar
técnicas WDM para aumentar a capacidade de transmissao em uma tnica fibra, conforme
ilustra a Figura 24. O hardware necessario para redes WDM foram produzidas em larga
escala devido a sua simplicidade e custo relativamente baixo associado a amplificadores
opticos, onde varios canais WDM podiam ser amplificados simultaneamente, usando um
tunico EDFA. A técnica WDM marcou o inicio de uma nova era na historia dos sistemas
de comunicacgao éptica e trouxe um aumento de mil vezes na capacidade de transmissao
na década de 1990.
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Figura 24 — Tecnologias que influenciaram a capacidade das redes dpticas e tendencias
atuais de crescimento do trafego. Fonte: (Matsuoka 2011)

A Figura 24 ilustra bem a evolucao das redes 6pticas, bem como as tecnologias
que contribuiram para o seu avango. Nela é possivel observar que com o desenvolvimento
dos EDFAs em conjunto com a tecnologia WDM a capacidade de transmissao por fibra,
em redes comerciais, passou de 10 Gbit/s para préximo dos 3 Thit/s. Adicionalmente, é
possivel observar que a partir dos anos 2003, a tecnologia éptica coerente e técnicas de
processamento digital de sinais comegaram a ser utilizadas como resposta ao crescente

trafego, que possui um crescimento estimado de 50 % ao ano.
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5.4 Comunicagoes ()pticas Coerentes na Era Digital

Com o aumento na capacidade de transmissao em sistemas WDM, tecnologias para
sistemas coerentes tiveram uma renovacao do interesse generalizado a partir dos anos
2000. A principal motivacao consistia em desenvolver técnicas para atender a crescente
demanda por largura de banda, taxas cada vez mais elevadas e formatos de modulagao
multinivel com base em tecnologias coerentes. O primeiro passo no renascimento da pesquisa
sobre comunicagoes Opticas com deteccao coerente foi desencadeada pela demonstragao
experimental da modula¢ao/demodulagao QPSK dptico, utilizando a configuragao mostrada,
na Figura 25. Neste esquema de modulacao, é possivel dobrar a taxa de bits, mantendo a
taxa de simbolo (Kikuchi 2016).

A fase seguinte emergiu com DSP de elevada velocidade de processamento. No
campo das comunicagoes via radio, técnicas digitais tém sido amplamente aplicadas a

transmissores e receptores.

(a)

DAC

Dados Portadora OH Sinal
X Optica Optico
—> P

—| DSP

DAC

Sinal
Optico
— — Es ADC Dados
RX >

DSP

ADC

Figura 25 — Configuracdo do Transmissor/Receptor éptico coerente, com diversidade de
fase, Baseado em DSP: (a)transmissor, (b) receptor.

Em (a), O sinal anal6gico ap6s passar por DSP e pelo DAC | Modula o Modulador 1Q. Em (b),
a saida do receptor com diversidade de fase é processado pelo DSP e pelo ADC

No transmissor, o DSP realiza fun¢oes tais como pré-distor¢ao/compensagao, coédigos
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corretores de erro e conformagao espectral usando pulso de Nyquist (Nyquist spectral shaping).
Recentes avangos na area de processamento digital de sinais e na eletronica, permitiram
desenvolver circuitos integrados que possibilitam o processamento de sinais elétricos com
altas taxas e separar as componentes em fase (I) e em quadratura(Q) de um sinal éptico
com amplitude complexa, proveniente de um receptor heterédino, de forma muito estavel.
Este conceito apareceu em (Shimotsu et al. 2001, McGhan et al. 2005) e posteriormente
(Ly-Gagnon et al. 2006) demonstrou um sistema a 20 Gbit/s mapeado em QPSK e um
receptor homodino com diversidade de fase e seguido de um bloco DSP que realiza a uma
estimativa da portadora, apesar da taxa de erro de bits ser calculado no modo offline.
Decorrente do fato da estimativa da fase da portadora ser recuperado apds a deteccao
pelo DSP, este tipo de receptor é comummente chamado de “Deteccao Digital Coerente”.
Enquanto um OPLL eficiente, que consiga bloquear a fase de LO a fase do sinal permanece
dificil de alcangar devido ao problema do atraso de loop, circuitos que implementam DSPs
estao se tornado cada vez mais rapidos, perfilando-se como meios simples e eficientes para
estimar a fase da portadora. O rapido acompanhamento da fase da portadora melhora

a estabilidade do sistema drasticamente quando comparado com o esquema baseado no
OPLL.

5.4.1 Vantagens da Deteccao Digital Coerente

Sistemas Opticos com detecgao coerente permitem usar qualquer formato de mo-
dulagao multinivel. Considerando que a eficiéncia espectral de formatos de modulacao
binaria NRZ-OOK (non-return-to-zero ON-OFF keying ), utilizada nos sistemas IM-DD,
é limitada a 1 bit/s/Hz/polarizagao, que é chamado o limite de Nyquist, formatos de
modulacao com mb bits de informacao por simbolo pode alcancar uma eficiéncia espectral

de até mb bit/s/Hz/polarizagao.

Outra vantagem importante é a fungao de pds-processamento de sinal. A demodula-
cao 1Q feita pelo receptor digital coerente é um processo totalmente linear. Por conseguinte,
todas as informacoes sobre a amplitude complexa do sinal 6ptico transmitido é preservado,
mesmo depois da detecgao, e as fungoes de processamento de sinal tais como filtragem
e compensacao de dispersao, podem ser realizadas no dominio elétrico apds a deteccao.
A compensacao elétrica da GVD elimina assim a necessidade da fibra compensadora de

dispersao (DCF).

O alinhamento da polarizacao é também possivel apos deteccao através da introdu-
¢ao de esquemas de diversidade de polarizagao nos receptores homdédinos. A amplitude
complexa das polarizacoes horizontal e vertical sao simultaneamente medidos e processados
através de DSP. A demultiplexagao de polarizagao e compensacao para PMD também
foram demonstrados com o receptor digital coerente (Savory 2008), onde os controladores

de polarizacao éptica, volumosos e lentos, bem como linhas de atraso éptico sao eliminados.



72 Capitulo 5. OFDM em Sistemas de Comunica¢do via Fibra Optz'ca

Na maioria dos experimentos reportados no inicio dos anos 2000, ADC e DSP
foram realizados de forma offline, Ou seja, apos a deteccao, os dados sao armazenadas
em um computador e métricas como taxa de erro de bits sao analisados recorrendo,
por exemplo, a programas como o Matlab. Isto se deve ao fato de que os receptores
coerentes digitais requererem ADC e DSP de alta velocidade (Os DACs/ADCs devem
possuir taxas de amostragem de pelo menos o dobro da taxa de bits). No entanto, um
circuito integrado de aplicagao especifica ASIC (application-specific integrated circuit)
com uma taxa de simbolos de 11,5-Gbaud utilizando a modulacao QPSK em dupla
polarizagao (DP-QPSK) foi desenvolvido (Sun et al. 2008). Uma operac¢ao em tempo real
dos receptores digitais coerentes, a uma taxa de 46 Gbit/s, foi demonstrada utilizando
tal ASIC (Nelson et al. 2009). Esta conquista ¢ um marco na histéria das comunicagoes
Opticas coerentes modernas. A combinagao de detecgao coerente e DSP tornou-se assim
uma parte fundamental da proxima geragao de sistemas de comunicagoes épticos e fornece
NOVOoS recursos que nao eram possiveis sem a deteccao de fase do sinal éptico. Atualmente,
um ASIC operando a 32 Gbaud tem permitido até 127 Gbit/s, incluindo um overhead
de 27 para FEC em um tnico canal (Yamazaki et al. 2011). Sinais WDM sao colocados
em grades espacadas de 50 GHz e a capacidade total agregada pode chegar a 8 Thit/s
(Kikuchi 2016).

5.0 Principio de Funcionamento da Deteccao Coerente

A Figura 26 mostra a configuracao basica de um sistema oéptico com deteccao
coerente. O alinhamento entre os estados de polarizacao do sinal transmitido e do oscilador
local é feito através do controlador de polarizacao (PC). A ideia fundamental subjacente a
deteccao coerente é determinar o produto do campo elétrico do sinal modulado e de um

laser com largura de linha estreito, chamado de oscilador local (LO).

Seja Es(t) o campo elétrico complexo do sinal 6ptico transmitido, descrito por:
Eq(t) = As(t)ej(“5t+¢s) (70)

onde A (t) é a amplitude complexa, ¢5 é a fase e w, representa a frequéncia angular. O

Campo elétrico é dado por:

Es(t) = Re{Es(t)} (71)
De forma similar, o campo elétrico complexo do LO é dado por:

ELO(t) — ALO (t>€j(wLot+¢Lo) (72)
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Figura 26 — Configuracao de um detector coerente que mede o batimento entre o sinal
optico recebido e o oscilador local. Detecgao balanceada elemina a componente
DC e maximiza o sinal resultante do batimento.

BD: Detector balanceado; F,: Campo elétrico do sinal de informacao na entrada do receptor; Ejy:
Campo elétrico do oscilador local(LO), I(¢): Sinal na saida do BD; PC: Controlador de
Polarizacao.

onde Arp(t) é a amplitude complexa, ¢ro é a fase e wrp representa a frequéncia angular

do LO. O campo elétrico é dado por:
Ero(t) = Re{ELo(t)} (73)

Note-se que as amplitudes complexas As(t) e Aro(t) estao relacionadas com as poténcias

P4 e Pro da seguinte forma:

All*
P.. =
* 2k
All*
Pro = .
LO ok

A contante k é dado por %, onde S,¢s corresponde a area efetiva do feixe e £ ¢ a

impedancia do espaco livre.

A detecgao balanceada foi introduzida na deteccao coerente como uma forma de
suprimir a componente continua (DC), e maximizar o batimento entre o sinal e o oscilador
local. O conceito reside na utilizagao de um acoplador éptico 3-dB que adiciona um
deslocamento de fase de 180° em um dos campos de entrada. Quando o sinal e LO sao
acoplados, os campos eléctricos incidentes sobre os dois fotodiodos (superior e inferior) sao

dadas como (Kaminow et al. 2010):

Elz\}ix(&—i—é’Lo) (74)
Ey— — x (6, —€ 75
2—ﬁ><(s— 10) (75)
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As correntes em cada um dos fotodetectores sao dados por:

L(t) = |Bf = kR [Re {AS(t)ej(wM) + Ago(t)eiterortoo) H |

V2

(76)
R
=5 [Psig(t) + Pro + 24/ Psig(t) - Pro - cos(wrrt + ¢ — ¢LO)}
A, (#)ed@sttes) — Ap o (t)edwrottoro |12
L(t) = |Ea|* = kR |Re{ ==
2(t) = | B [ e{ V2
(77)
R
= 5 [Pualt) + Pro = 2/Puy{t) - Pro - cos(wrrt + 6, — 610)
onde R denota a responsividade do fotodetector dada por:
_
R = o, (78)

com h representando a constante de Planck dividido por 27, ¢ denota a carga do elétron,
e n é a eficiencia quantica do fotodiodo. A corrente elétrica na saida do fotodetector

balanceado, é dada por:

I(t) = L(t) — L(t)
— QR\/m cos(wrpt + 05 — 010)

A poténcia do oscilador local Prp, é sempre constante, e ¢ inclui unicamente

(79)

o ruido de fase que varia aleatoriamente com o tempo. Ressalta-se ainda que a corrente
dado pela Equacao 79 é proporcional a v/Pro. Desse modo, aumentando a poténcia do
LO, um ganho na corrente pode ser obtido, eliminando assim os efeitos do ruido térmico
do receptor. Esse ganho tem como consequéncia uma melhoria na relacao sinal-ruido, que
passa a ser limitada pelo ruido intrinseco do sinal de luz e pode atingir o nivel do ruido
quantico(Kikuchi 2016, Kaminow et al. 2010).

O termo fir = wyr/27 é designada frequéncia intermediaria onde w;r = |ws — wrol
representa a diferenca entre as frequéncias do oscilador local e da portadora 6ptica. Quando
ws # wro, a demodulacao do sinal éptico é feito em dois estagios. Em uma primeira etapa,
o sinal é demodulado para uma frequéncia intermediaria f;f, tipicamente com valores
entre 0,1 GHz a 5 GHz. O sinal de radiofrequéncia (RF) resultante é entao processado
eletronicamente para recuperar a sequéncia de bits. Nem sempre é necessario a utilizacao
da frequéncia intermediaria. Na verdade, existem duas formas distintas de fazer a deteccao
coerente. Elas sao designadas de deteccao homddina ou detecgao heterédina, dependendo

do valor de wyp ser igual ou nao a zero (Agrawal 2011).
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5.6 Receptor Coerente com Diversidade de Fase e de Polarizacao

A funcao de um receptor coerente com diversidade de fase e de polarizagao é
mapear de forma linear, o campo éptico de entrada para o dominio elétrico. Para que
esta funcao seja cumprida, normalmente, recorre-se a uma arquitetura que combina um
par de receptores com diversidade de fase para formar um receptor com diversidade de
polarizacao, conforme ilustrada Figura 27. O sinal de entrada, cuja polarizacao é arbitraria,
¢é decomposto em duas componentes lineares de polarizacao, utilizando o divisor de feixe
de polarizagao (PBS). Estas componentes sao entao detectadas usando o mesmo oscilador

local.

PBS

Figura 27 — Configuracao de um detector coerente com diversidade de fase e de polarizagao.

BD: Detector Balanceado; PBS: divisor de feixe de polarizacao; PC: Controlador de polarizagao;

Considerando que, o campo elétrico do sinal de entrada Eg(t) é composto por dois
componentes de polarizagao,denominados aqui por polarizacio x e y, Es = [Esz, Es,]”,
onde [.]7 simboliza a operagao transposta. Considere também que divisor de feixe de
polarizagao (polarization beam splitter) possui alta taxa de extin¢do e consequentemente
nao exite batimento entre os componentes das duas polarizacoes (Re {ng . Egy} =0
e Im{Esx . Egy} = 0). Neste caso, é possivel determinar a corrente na saida dos 8

fotodetectores recorrendo a matriz de espalhamento de poténcia, Sy, das duas hibridas
90° (Savory 2010).

As expressoes que relacionam os campos de entrada com as correntes na saida

podem ser escritas da seguinte forma:
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1
1
1
I

I 100 0 ro iy -
- 21 ;1 51; Re{Es.Elo}
Ixo = 0 0 0 : 0 =
2 1 8 *
1 1 | (Im{Es. ETo}
Ixs o s 0 0 3 0 z
i Lo 1| |Re{EsyEio}
Ixaf |0 5 0 0 7 0 g .
=R 1 v [Im{EsyElo} (80)
Iy, 0o 0 2 0 0 1 %
2 4 8 |ES |2
Iy 0 03 0 0% % B
s
Iys 0 0 O % 0 i é Y )
I 00 0 =L g 11 |ELol
Y4 L 2 1 8]
Sh
o que resulta em
Iy sRe{Es,E;p} + 3| Esel® + 2| Erol?
Ixs S Re{Es.E;o} + 3Es:|* + £ Erol?
Ixs sIm{Es.E;o} + 1 Es.* + g1 Erol
Ixa| _ S Im{Es.Eio} + §|Esel” + §|Erol? &)
Iy s Re{Es,Eio} + §|Esy” + 5| Erol?
Iy 5 Re{Es,Eio} + i1 Esyl> + §|ELol?
Iys s {Es, B0} + 31 Esyl* + 5| Erol®
[ Iya) 5 I {Es. Eio} + | Esyl” + 51 Erol’]

Note que na Equacao 81, cada fotocorrente é composto por trés componentes: o
primeiro termo esta relacionada a deteccao coerente, o segundo, a envoltoria do sinal e o

terceiro refere a envoltdria do oscilador local.

Apé6s amplificacao diferencial, os dois tltimos que compoem cada expressao das
correntes serao eliminados e entao, é possivel detectar simultaneamente as componentes

em fase (I7) e em quadratura(lg) de cada componente de polarizagao.

17, Re{FEs.E;o}
1, Im{FEs. E*
Qz _9R. m { Eg, fo} (82)
Iy Re{Es,Eio}
Ig, Im {Es, Ejo}

Obviamente, as expressoes de corrente apresentadas na Equacao 82 representa
uma situagao ideal, onde os pares diferenciais (detectores balanceados) possuem razao de
rejeicao do modo comum infinito e as hibridas conseguem um defasamento exato de 90°

entre as componentes I e Ig.
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5.7 OFDM Optico com Deteccao Coerente - CO-OFDM

O sistema OFDM éptico com detecgao coerente CO-OFDM representa um grande
avanco em termos de desempenho no que se refere a sensibilidade do receptor, eficiencia
espectral e robustez contra dispersao cromatica e de polarizagao, mas, por outro lado, requer
maior complexidade no que se refere ao projeto dos transceptores (Shieh e Djordjevic 2009).
Foi proposto pela primeira vez por (Shieh e Athaudage 2006) e o conceito de CO-OFDM
com multiplas entradas e multiplas saidas (MIMO) foi formalizado por (Shieh et al. 2007).
Os primeiros resultados experimentais de sistemas CO-OFDM foram reportados por
(Shieh et al. 2007), onde apresentaram um sistema funcionando a uma taxa de 8 Gb/s
e atingiram um alcance de 1000 quilémetros de fibra SSMF, e por (Jansen et al. 2007),
onde eles conseguiram uma taxa de 20 Gb/s para uma distancia de transmissao de
1000 quilometros de fibra SSMF. Um outro trabalho extremamente interessante foi o
proposto por (Yamada et al. 2008), onde foi demonstrado um sistema CO-OFDM que nao
necessita de intervalo de guarda ( prefixo ciclico). No entanto, o principio fundamental
do CO-OFDM permanece o mesmo: alcancar uma eficiéncia espectral elevada através da
sobreposicao do espectro de subportadoras, evitando interferéncias utilizando a deteccao

coerente e a ortogonalidade do conjunto de sinais.

Nesta secao, descrevemos o principio detalhado do CO-OFDM, incluindo a anélise

do projeto do transmissor e do receptor.

A alianga entre o OFDM e comunicagoes épticas com detecgao coerente traz
beneficios mutuos. Sistemas dpticos com deteccao coerente beneficiam-se da maior eficiéncia
computacional , facilidade de estimagao de canal e de fase oferecidas pelo OFDM. OFDM
por seu lado, tira vantagem da grande linearidade oferecida pelos sistemas épticos com
deteccao coerente na conversao do sinal do dominio 6ptico para o dominio elétrico. Um
sistema CO-OFDM, conforme ilustrado na Figura 28, pode ser subdividido em cinco

partes:

1. O transmissor OFDM -Responsavel por gerar o sinal OFDM, no dominio elétrico,

a partir de um fluxo de bits, conforme descrito na Subsecao 3.4.1.

2. Conversor eletro-optico - Composto pelo modulador Mach-Zehnder, e pelo laser
CW, e tem como fungao a conversao linear do sinal de RF do dominio elétrico para

o dominio 6ptico.

3. Canal éptico- o canal pode ser linear ou apresentar nao linearidades, dependendo

do nivel de poténcia do sinal de entrada, conforme descrito no Capitulo 2.

4. Conversor optico-elétrico-Pode ser um receptor coerente simples, com diversidade

de fase e ou com diversidade de fase e de polarizagao.
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5. O Receptor OFDM-Recupera fluxos de bits a partir do sinal OFDM recebido,

descrito na Subsecao 3.4.2 .
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Figura 28 — Possiveis arquiteturas para implementagao de CO-OFDM. (a) conversao direta;
(b) conversao usando frequéncia intermediaria

AO: Amplificador 6ptico; ASE: Filtro que limita o ruido espontéaneo amplificado; BD: Detector
balanceado; CW: Laser de feixe continuo ; DOWN: demodulador elétrico (para banda base) FE:
Filtro elétrico; FO:Filtro 6ptico; LO: Oscilador Local; MZM: Mach-Zehnder Modulator; SSB:
Filtro que elimina uma das bandas laterais; SSMF: Fibra monomodo padrao; UP: Modulador
elétrico (para banda passante)

5.7.1 Tipos de Conversores Eletro—Optico e Optico—Elétrico

A Figura 28 mostra duas arquiteturas possiveis para a implementacao de sistemas
CO-OFDM. Na Arquitetura ilustrada na Figura 28 (a) as conversoes do sinal do dominio RF
para dominio éptico (RTO) e do dominio éptico para RF (OTR) sao feitos de forma direta.
Isto é, sem a necessidade de recorrer a um circuito adicional que faca o deslocamento em
frequéncia. Nesta arquitetura, a conversao eletro-optico é feito recorrendo a um modulador
Mach-Zehnder 1Q (MZM-1Q), composto por dois Mach-Zehnders independentes, necessario
para converter a parte real e a parte imaginaria do sinal RF. Note que a saida de um dos
MZMs ¢ defasado de 7, fazendo com que o sinal éptico tenha uma componente em fase (I)

e outra em quadratura (Q).

Na recepcao, o sinal passa por um filtro éptico que limita a largura de banda do

ruido ASE e as componentes I e () sao separadas pela hibrida de 90o. A conversao do
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sinal éptico para o dominio elétrico é feita por um par de detectores balanceados que
processa cada componente do sinal de forma separado. As vantagens desta arquitetura

relativamente a aquela representada na Figura 28 (b) sao as seguintes:

e O sinal na saida do MZM-IQ é de banda lateral tinica, eliminando assim a necessidade

da utilizagao de um filtro 6ptico para eliminar uma das bandas laterais.

e Requer muito menos banda (no dominio elétrico) , quer no transmissor, quer no

receptor.

e Requer menos quantidade de componentes (DAC/ADC e filtros).

Na arquitetura que usa frequéncia intermediaria, ilustrada na Figura 28 (b), o sinal OFDM
elétrico é primeiro convertido da banda base para banda passante usando a frequéncia
intermediaria f;, filtrado para remover uma da sub-bandas laterais e depois convertido
para o dominio 6ptico usando o modulador MZM de tnica entrada RF. O sinal de
banda lateral dupla que é gerado pelo MZM, passa por um filtro éptico, para remocao
de uma das sub-bandas laterais. Na recepcao, o sinal éptico passa por um filtro éptico
novamente, para limitar a banda de ruido e é convertido do dominio 6ptico para o dominio
elétrico usando apenas um unico detector balanceado. O sinal ODFM elétrico, na saida
do detector demodulado para a banda base, recorrendo a um demodulador elétrico 1/Q
e filtrado para remover a componente em 2f;. A vantagem desta arquitetura é que os
conversores Optico-elétrico e eletro-6ptico utilizam uma estrutura mais simples do que os
da Figura 28 (a).

5.8 Projeto de sistemas CO-OFDM

Numerosos parametros sao criticos para a concepcao de um sistema CO-OFDM. A
seguir discute-se o calculo dos parametros mais importantes, bem como os compromissos
necessarios estabelecer durante a fase do projeto de sistemas OFDM. Os aspectos gerais
do projeto aqui discutidos sao vélidas tanto para CO-OFDM e DDO-OFDM.

5.8.1 Tamanho do Bloco de FFT/IFFT

O tamanho do bloco de FFT/IFFT é provavelmente o principal parametro de
um sistema uma vez que ele determina o nimero de subportadoras de um sinal OFDM.
Em sistemas OFDM com coeficientes complexos, o niimero de subportadoras é igual ao
tamanho do FFT/IFFT, enquanto que, em sistemas com coeficientes reais o nimero
de subportadoras corresponde & metade do tamanho do bloco FFT/IFFT por causa da

necessidade da simetria hermitiana. O tamanho do bloco FFT é normalmente uma poténcia
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de dois e o seu valor depende da taxa de transmissao e varia entre 64 e 8192. Aumentar
o tamanho do bloco FFT tem como consequéncia a diminuicao da taxa de simbolos e a
redundancia relativamente ao prefixo ciclico. Por outro lado, quanto maior for o seu valor,
maior é a complexidade no transmissor e no receptor OFDM. Ademais, para sistemas com
deteccao coerente, quanto maior for o tamanho do FF'T, maior é a sensibilidade do sistema
OFDM ao ruido de fase do laser (Jansen et al. 2008).

5.8.2 Sequeéncias de Treinamento

Em sistemas de comunicagoes baseado em OFDM, simbolos de treinamento sao
usados para efetuar a sincronizagao no receptor. Um procedimento comum consiste em
enviar dois ou mais simbolos com a mesma sequéncia de dados. Dado que essas sequéncias
sao iguais, possuem um alto valor de correlagao entre si. Dessa forma, a sincronizacao pode
ser feito correlacionando os simbolos subsequentes. Além disso, sequéncias de treinamento
também sao usadas para calcular os coeficientes do equalizador. No receptor os simbolos
recebidos Rx (k) sdo comparados com os simbolos transmitidos T'x (k) e é calculada a
resposta do canal H(k) = Rx(k)/Tx (k). Os simbolos recebidos que transportam dados
sao equalizados, multiplicando-os pelo inverso de H (k), isto é, D(k) = Rx(k)/H (k). Dessa
forma, é possivel compensar as distor¢oes lineares da fibra tais como, dispersao cromatica
e dispersao por modo de polarizacao que ocorrem ao longo da transmissao. Essa simples
forma de equalizacao é conhecido como equalizacao de um tnico estégio one tap equalizer,

ou equalizagao zero-forcing.

5.8.3 Intervalo de Guarda ou Prefixo Ciclico

O prefixo ciclico, muitas vezes conhecido como intervalo de guarda ou extensao
ciclica é uma forma eficaz de combater a interferéncia intersimbdlica (ISI) em sistemas
OFDM. Em sistemas OFDM 6éptico, a ISI pode ser provocado por exemplo pela dispersao
cromatica ou pela PMD que ocorrem ao longo da transmissao. Além disso, o prefixo ciclico
ajuda a compensar os efeitos do offset nos simbolos de sincronizagao (Jansen et al. 2008).
O intervalo de guarda é realizado copiando as NN, amostras finais de um simbolo OFDM e
colocando-os no inicio do mesmo simbolo. A constante /N, ¢ normalmente conhecida como

tempo de guarda ou comprimento do intervalo de guarda (medido em amostras).

O prefixo ciclico contém informagoes redundantes e pressupoe uma relacao de
compromisso entre a eliminacao da ISI e maximizacao da taxa de transmissao, ou seja,
o seu valor deve ser grande o suficiente para evitar que a ISI ocorra. Por outro lado, a
redundancia que ela introduz deve ser minimizada de forma a nao penalizar a taxa de
transmissao. Segundo (Jansen et al. 2008, Shieh et al. 2008, Jansen et al. 2009) o minimo

valor de tempo de guarda necessario para eliminar a interferéncia intersimboélica causada
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pela dispersao cromatica pode ser expressa por:

7> Dy By - (83)

c
2
onde D, é a dispersao cromatica total ao longo do comprimento da fibra de transmissao,
medido em [s/m |, By ¢ a largura de banda nominal ocupada pelo sinal OFDM [Hz], f.
representa a frequéncia da portadora éptica [Hz] e ¢c[m/s] é a velocidade de propagacao da

luz no espago livre.

H.8.4 Taxa de Transmissao

Quer os simbolos de treinamento, quer o prefixo ciclico introduzem redundancias
em sistemas OFDM. Assim sendo, a taxa de dados 1til (Net Data rate) é menor que a
taxa nominal (taxa medido antes da codificagao). Levando em conta as redundancias do
prefixo ciclico e dos simbolos de treinamento a taxa de dados (taxa de linha) pode ser

expressa por:

1 1
I+ers 1+ecp

(84)

RRaw = RNominal :

onde erg representa a redundancia introduzida pela sequéncia de treinamento e ecp € a

redundancia introduzida pelo prefixo ciclico € Ryominar T€Presenta a taxa nominal.

A taxa 1til ( R,e) é dada por

1
Rne =R aw © 3 85
! f 1+ e€rrc (85)

onde eppc representa as redundancias introduzidas pelos codigos corretores de erro.

5.9 Calculo dos Principais Parametros do Sinal OFDM

Segundo (Jansen et al. 2009), para sistemas de altas taxas da préxima geragao,
prevé-se que cerca de sete porcento (eppc = 7 %) do total de dados transmitidos cor-
respondem a redundancias impostas pelos codigos corretores de erro, e quatro porcento
(€cthernet = 4 %), pelo protocolo Ethernet ( 64B/66B). Por exemplo, em um sistema de
100 Gb/s resultard em uma taxa de linha R,,, = 111 Gb/s. Para sistemas OFDM, sao
necessarias redundancias adicionais devido a utilizagao do prefixo ciclico, simbolos de
treinamento e portadoras piloto. Para esses sistemas é de capital importancia minimizar
estas redundancias uma vez que elas aumentam significativamente a largura de banda do
sistema. Segundo (Jansen et al. 2009), a porcentagem dessas redundancias em relagao a

taxa 1til se situa em torno dos oito porcento (eorpy = 8%).
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Combinando todos estas redundancias, a taxa de dados nominal para um sistema
OFDM a 100Gb/s, calculada utilizando as Equagoes 84 e 85 é dada por:

Rnomminal = Rnet : (1 + 6FEC’) . (1 + Eethernet) : (1 + EOFDM)
=100 (140,07) - (1+0,04) - (1+0,08) ~ 120 Gb/s

A largura de banda total ocupada pelo sinal OFDM sera dado pela seguinte relacao:

Rnomminal
By = ——— 86)
p - loga(M) (
onde M representa o nivel de modulacao presente em cada subportadora e p
descreve o nimero de polarizagoes da fibra ( polarizacao horizontal e vertical) usada para
transmitir informagao. Utilizando a Equacao 86, para o sistema do exemplo anterior,
explorando apenas uma polarizagao da fibra (p = 1) e simbolos mapeados em 16-QAM, a

largura de banda ocupada serd de aproximadamente 30 GHz.

O prefixo ciclico necessario para combater a ISI, que podera ocorrer devido a
dispersao, ¢ dependente da largura de banda ocupada pelo sinal OFDM e do comprimento
do enlace de fibra. Uma boa estimativa do tempo de guarda necessario pode ser obtido

através da Equacgao 83.

Continuando ainda com o exemplo supracitado, considerando uma distancia de
transmissao de 1000 km de fibra SMF com dispersao Dgyr = 16 [ps/nm/km] o valor

minimo do tempo de guarda é de 7, ~ 4 ns.

Uma vez calculada a duragao do tempo de guarda, o tamanho do bloco FFT deve
ser escolhido tal que a redundancia total do prefixo ciclico e dos simbolos de treinamento
nao ultrapasse os oito porcento (8%) alocados na taxa nominal. Considerando um fator
de reamostragem de 6, 7% a taxa de amostragem no transmissor OFDM serd de aproxi-
madamente f; = 32 GSamp/s. Assumindo que dos 8% do overhead, 3% ¢ imposta pelo

- - N
prefixo ciclico (e, = 3%) , usando as relagoes fs -7y = Ny e €;, = N, pode-se calcular o

Np
tamanho do bloco FFT(Ngpgr), lembrando que, este deve ser uma poténcia de 2.

s T,
f g|’ nfft GN
€r, (87)

nfft = 13;

neit > |

assim sendo, o tamanho necessario é dado por:

NFFT = NIt = 8192,

A duragao do simbolo OFDM ¢, pode ser calculado através da relagao t, =

% = 256 ns. O espacamento entre as subportadoras ortogonais (Ay) é dado pelo
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inverso da duracao do simbolo, ou seja, Ay = i ~ 3,91 M Hz. Retirando os 6, 7% impostas
pela superamostragem (subportadoras zeradas N, = 548), o numero de subportadoras
de dados, N, é calculando fazendo N = Nppr - (1 — 0,067) = 7644. Destes 7644, ainda
é necessario retirar os 5% das subportadoras reservados para sequéncia de treinamento
e portadoras pilotos. Entdo o nimero de subportadoras de dados tteis (/Ng) é calculado
fazendo Ng = N x (1 —0,05) = 7260 subportadoras.

Em situacoes em que se requer que o sinal na saida do bloco IFFT tenha coefi-
cientes reais, é comum recorrer-se a utilizacao da simetria hermitiana. Nesta situacao,
N = % e Ng = N x (1 —0,05) se reduzem para 3821 e 3630 subportadoras
respectivamente.

5.10 Tecnologias do Modulador Optico

A taxa de dados em sistemas de comunicacoes Opticas tradicionalmente foi limitada
pela velocidade dos componentes optoeletronicos. Por isso, na hora de projetar novos
formatos de modulacao, um aspecto de maior importancia a considerar sao as caracteristicas
dos dispositivos de modulagao e de deteccao. O que acontece com muita frequéncia em
comunicagoes Opticas é a descoberta da forma mais eficiente de utilizar um dispositivo
existente, dando origem a um novo formato de modulacao. Descobrir a técnica de modulacao
que traz melhor relacao custo-beneficio para um dado sistema de aplicagao envolve aspectos

de formato de modulacao e tecnologias do modulador éptico.

Basicamente, existem tres tecnologias de moduladores 6pticos atualmente sao
amplamente utilizadas: Laser diretamente modulado (DMLs), Moduladores de eletro-
absor¢ao (EAMs) e Moduladores Mach-Zehnder (MZMs).

5.11 Lasers Diretamente Modulados

A utilizagao de lasers diretamente modulado (DML) constitui a forma mais facil de
imprimir informacao em portadoras épticas. O seu principio de funcionamento encontra-se
ilustrado na Figura 29. Neste tipo de modulador, os dados a serem transmitidos sao
traduzidos em variagoes da corrente do laser fazendo variar a intensidade de emissao do
laser, o que resulta em um formato de modulagao binario designado de OOK (On-Off
Keying). DMLs sao amplamente utilizados em aplicagbes com taxas que variam entre 2,5 a
10 Gb/s, mas ja existem pesquisas para a sua aplicacdo em taxas de transmissao maiores
(até 40 Gb/s)(Kaminow et al. 2010, Winzer e Essiambre 2006).

A sua utilizagdo tem um custo reduzido, pois nao necessita de nenhum outro
componente além da sua prépria fonte de luz (laser/LED), mas apresentam uma grande

desvantagem em altas taxas, que é o chirp provocado nos pulsos transmitidos, fenomeno no
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Figura 29 — Principio de operagao do DML

qual a frequéncia da portadora dos pulsos varia ao longo do tempo, causando o alargamento

do espectro transmitido (Winzer e Essiambre 2006, Kaminow et al. 2010).

5.12  Moduladores de Eletro-Absor¢ao - EAMs

Moduladores de eletro-absor¢ao (EAMs) sdo dispositivos semicondutores do tipo
pin que podem ser usados para controlar (modular) a intensidade de um feixe de laser
através de uma tensao elétrica. Suas propriedades de absorcao podem ser controladas
aplicando uma tensao externa, alterando assim o indice de refracao do dispositivo. O
principio de operacao do EAM encontra-se ilustrado na Figura 30. Eles apresentam tensoes
de polarizacao relativamente baixas (tipicamente 2 V), apresenta um bom custo beneficio
quando produzidos em grande volume e suportam taxas de transmissao até 40 Gbit/s.
Algumas pesquisas demonstraram operacao em até 80 Gbit/s (Yu et al. 2005). Contudo,
a semelhanca dos DMLs, os moduladores de eletro-absorcao produzem um chirp residual
que pode ser controlado para aumentar a distancia de transmissao em sistemas limitados
pela dispersao. Outra vantagem dos EAMs, é que eles podem ser feitos do mesmo material
de que sao feitos os lasers, o que permite a integracao dos dois dispositivos, diminuindo
assim as perdas na interface fibra-circuito integrado e torna os dispositivos mais compactos.
Como pontos negativos dos EAMs, pode-se citar a dependéncia das suas caracteristicas

com o comprimento de onda de operacao, a baixa razao de extin¢ao(razao entre a maxima
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Figura 30 — Principio de operacao do EAM

e a minima poténcia do pulso modulado), que sao tipicamente de 10 dB.
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5.13 Modulador Mach-Zehnder -MZM

Diferente dos EAMs, que usam o principio da absorcao, os moduladores Mach-
Zehnder (MZMs) baseiam-se no principio da interferéncia, controlado pela tensao de
modulagao de fase éptica(Winzer e Essiambre 2006). A estrutura do modulador é mostrada,
na Figura 32. A luz na entrada do dispositivo é dividida em dois caminhos em um acoplador
de entrada. Um (ou ambos) caminhos sdo equipados com moduladores de fase que permitem
que os dois campos épticos tenham uma diferenca de fase entre eles, controlada pelas
tensoes de modulagao de fase V1,2 (t) na Figura 32. Finalmente, os dois campos interferem
em um acoplador de saida. Dependendo da tensao elétrica aplicada, a interferéncia pode

ser destrutiva ou construtiva, produzindo assim, modulacao em intensidade.

O bloco principal de um modulador MZM ¢é um acoplador 3dB, cuja funcgao de

transferéncia é dado pela seguinte expressao:

|ty
J

Alimentando apenas uma das entradas do acoplador com a luz CW, a relagao entre

os campos 6pticos de entrada (E;y) e de saida (E% e JE%) ¢ mostrada na Figura 31.

Eoq
Eoo

E;
E;

X (88)
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Figura 31 — Acoplador 6ptico com apenas uma entrada alimentada

Uma caracteristica importante dos acopladores épticos, é a mudanca de fase de 90°
entre a saida de passagem direta e a saida de acoplamento cruzado. Essa mudanca de fase
de 90° permite implementar MZMs e hibridas épticas de 90° (necessarios para recepgao

coerente).

Recorrendo a dois acopladores, entao um modulador MZM pode ser construido

usando a arquitetura mostrada na Figura 32.

O campo elétrico na saida do Modulador é dado pela seguinte expressao (vide
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.A J_ELN e Eout
7 L 2

(t)
Figura 32 — principio de operacao do MZM

Apéndice B):

1 Ezn Ezn -2
EOUTZE ]\/§'€2+1\/§'62
Epn (2 -
=i .[e§+eﬂ (89)
d
- Ezn a
j COS<2

A Equacao 89 mostra que a relacao entre o campo de saida e o campo de entrada é
representado por uma funcao peridédica. Na maioria das vezes, o angulo ® varia linearmente

com o sinal V(t) (& = Kyza - V(). Neste caso, ela pode ser reescrita da seguinte forma:

(90)

K - A
Eoyr = jE;, - cos ( MZM2 V(t)>

onde AV (t) representa a diferenga entre Vi (t) e Va(t).

Se a diferenca de tensao for escolhido de tal forma que AV (t) = Vi(t) — Va(t), o
que é conhecido como modo de operagao balanceado (push—pull operation), os dois bragos
sao configurados com a mesma intensidade de sinal, mas com sinais diferentes. Neste caso,
Vi(t) =3 (%) e Vo(t) = 5° (%), onde u(t) representa o sinal modulante V,

¢ a minima tensao que causa uma defasagem de 7 radianos entre os seus bragos.

Substituindo AV (t) na Equacao 90 por V;(t) — Vi(t) e considerando Kpzy = 1
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obtém-se :

AV (t
Eour = jEi, - cos < ‘;( )>

— By - cos ( (M) ‘2 G )) (91)

t ,
— ]Em + COS lg (u( ) ;ﬂ%za5>1

ol

o que leva a seguinte funcao de transferencia para o campo optico:

|Eour| T (u(t) + Vhias
= . — -~ 7 2
o cos 5 i (92)

A maioria dos moduladores Mach-Zehnder sao fabricados utilizando Niobato de
Litio (LiNbOs), Arseneto de Gélio (GaAs) e Fosfeto de Indio (InP). Os valores tipicos da
tensao V; variam de aproximadamente 3V a cerca de 6V (Kaminow et al. 2010). MZMs,
principalmente os fabricados com LiNbO3, possuem caracteristicas de modulagao pouco
dependentes do comprimento de onda de transmissao, excelente taxa de extingao(~ 20 dB)

e menor perda(x 5 dB) de inser¢ao quando comparado os EAMs.

5.13.1 Polarizacao do Modulador Optico MZM

A polarizacao do modulador Mach-Zehnder no ponto de quadratura (Vs = %)
tem sido amplamente adotado em sistemas 6pticos com detecgao direta. Para sistemas
6pticos com deteccao coerente, conforme foi demonstrado em (Shieh e Djordjevic 2009,
Tang et al. 2007, Shieh et al. 2008), o ponto 6timo para a polarizagdo do modulador MZM
acontece quando Vs = V, e é designado de ponto de polarizagao nula. O ponto de
polarizagao nula representa a principal diferenca entre a modulacao de intensidade 6ptica
e a modulagao campo 6ptico. Diferentemente do caso da modulagao de intensidade e
deteccao direta em que a principal preocupacao é a conversao linear entre sinal modulante
(sinal RF) e a poténcia dptica, em sistemas com detecgao coerente, o principal objetivo é

obter uma conversao linear entre o sinal RF e a intensidade do campo 6ptico.

A Figura 33 mostra a fungao de transferéncia do modulador MZM, da poténcia
Optica e do campo Optico, em funcao da tensao de polarizacao. Nela pode-se observar que
o ponto étimo (ponto de maior linearidade) de polarizagdo para modulacdo de intensidade
é o ponto de quadratura (Vi,s = %), enquanto que para modulagao do campo 6ptico o

ponto 6timo é o ponto de nulo, ou seja, quando Vy;es = V.
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Figura 33 — Ponto de operacao do MZM.

5.13.2 Indice de modulagao 6ptica - OMI

A partir da Equagao 92 pode-se observar que quando o modulador é polarizado no

seu ponto de nulo (Vis = Vi), exibe caracteristica eletro-éptica bem conhecida.

[Eour(t)] _ sin (u(t) . W)

a2 )

Além disso, é possivel observar que o modulador se comporta de forma linear para
pequenos valores de u(t), mas a medida que u(t) cresce para valores préximo de £V, o
modulador se torna altamente nao linear. O indice de modulacao 6ptica (OMI) é definido
como razao entre o valor eficaz do sinal modulante e a tensao V, multiplicada pelo valor
de 7, ou seja:

OM[ _ URMs(U(t>) i
Vr

De uma forma simples, pode-se afirmar que o OMI mede o quanto o valor eficaz do
sinal modulante afeta a poténcia do sinal na saida do modulador MZM. Pequenos valores
de OMI asseguram a linearidade da curva caracteristica e evita a ocorréncia do clipping.
Por um lado, se o indice de modulacao 6ptica for muito baixo, as poténcias das bandas
laterais serao muito menores do que a poténcia da portadora dptica, portanto, o sistema
serd mais vulneravel ao ruido. Por outro lado, se o valor do indice de modulacao éptica for
muito grande, a parte nao linear da curva caracteristica sera explorada e consequentemente,

os valores mais altos da amplitude do sinal modulante serao ceifados. A interacao entre
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esses efeitos nao lineares e a dispersao cromatica da fibra ird destorcer as caracteristicas

do sinal transmitido e causa degradacao do desempenho do sistema.

Para sistemas em que o principal limitador é o ruido, aumentar o indice de modula-
¢ao optica ajuda a melhorar o desempenho do sistema. Em contrapartida, se o sistema for
limitado pela dispersao cromatica, o indice de modulacao nao pode ser demasiado elevado,
caso contrario, comegam a surgir harmonicas de ordem superior, o que ird aumentar no
espectro (Zhang et al. 2010).

5.13.3 Problema do PAPR em Moduladores MZM

Conforme mostrado na Figura 33, o modulador MZM ¢é um dispositivo nao linear
e portanto, é altamente sensivel a sinais com elevado PAPR. Os picos ocasionais, cujo
valor é muito superior a média do sinal, faz com que o sinal elétrico na entrada do
Modulador MZM introduza nao linearidades no sinal de saida e consequentemente, a
ocorréncia de interferéncia entre as portadoras(ICI). London e Sadot demonstraram em
(London e Sadot 2011), que para sistemas épticos com detecgao coerente, na presenga de
alto valor de PAPR, mesmo quando polarizado na sua regiao de maxima linearidade, o sinal
na saida do modulador MZM é composto por duas parcelas: Uma que varia linearmente
com o sinal de entrada e uma outra, que é funcao do sinal de entrada elevado ao cubo.
Assim, mesmo quando o sinal se propagar por um canal linear, com ruido branco gaussiano
aditivo (AWGN), a relagao sinal-ruido do sistema sofre degradagao com o aumento do

valor do PAPR e consequentemente, degrada a qualidade de transmissao.

Amiralizadeh e Rusch em (Amiralizadeh e Rusch 2014), fizeram um estudo sobre
a sensitividade dos componentes que fazem parte do transmissor de um sistema éptico
com detecgao coerente. Eles demonstraram que, devido ao fato da curva caracteristica do
modulador MZM ser senoidal, sinais com alto valor de PAPR sofrem bastante distor¢ao
principalmente quando o indice de modulacao éptica é elevado. Adicionalmente, demons-
traram que, limitando a amplitude do sinal na entrada do modulador MZM dentro de uma
dada faixa de tal forma que a excursao ocorra na regiao linear da curva caracteristica, a
relagao sinal-ruido necessaria para atingir um determinado limite do desempenho (por
exemplo, taxa de erro de bits de 107*) é cerca de 4 dB menor do que no caso em que o
sinal de entrada explore toda a faixa da curva caracteristica do Modulador MZM. Ou seja,
o desempenho é melhor para baixos valores de indice de modulacao éptica. O problema do
sistema CO-OFDM operar com baixo valor de indice de modulacao éptica, é que a perda
de inser¢ao (Lgx), dada pela diferenga entre a poténcia de entrada e a poténcia de saida
do modulador (Lgx = P;,, — Pow-3) torna-se elevada e, consequentemente, leva a degra-
dagao do desempenho do sistema (Tang et al. 2007). Essa queda de desempenho, devido
a ineficiéncia na poténcia pode fazer com que seja necessario o uso de um amplificador

optico na saida do transmissor 6ptico para elevar o nivel do sinal.
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Uma solucao alternativa seria usar algoritmos de reducao de pico estudados no
Capitulo 4 em conjunto com técnicas de pré-distor¢ao. A maioria desses algoritmos de
reducao de pico levam a efeitos indesejdaveis como o aumento do overhead de codificagao
e/ou aumento da poténcia média transmitida. Aumento do overhead de codificagao requer
uma taxa de amostragem maior para manter a taxa de bits desejada e exige conversores
digital-analégico mais rapidos. Um aumento da poténcia média transmitida pode levar
ao surgimento de nao linearidades, nomeadamente, SPM e aumento da variancia de
ruido de fase causada pela mistura de quatro ondas que é proporcional a poténcia em
cada subportadora. Além disso, a maioria os algoritmos de reducao de pico, apresentam
um custo computacional que pode ser proibitivo as velocidades dos sistemas Opticos
(Barros e Kahn 2009).

Portanto, reduzir o valor do PAPR dos sinais a serem usados na entrada RF de

moduladores MZM ¢ de capital importancia no combate as nao linearidades.
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6 Transmissao de Sinais Elétricos

com Envoltoria Constante em
Sistemas CO-OFDM

A transmissao de sinais elétricos com envoltéria constante em sistemas OFDM
6pticos foi proposta em (Silva 2011) como uma medida de combate as nao linearidades
provenientes do modulador Mach-Zehnder e também da fibra 6ptica. Denominado de DDO-
CE-OFDM, o sistema de modulagao de intensidade éptica e detecgao direta mostrou-se
eficiente pois, ao reduzir o PAPR para apenas 3 dB, minimizou os efeitos indesejaveis
decorrentes da passagem de sinais OFDM convencionais pelo MZM, além de aumentar
a tolerancia a nao linearidades decorrentes do aumento da poténcia 6ptica na entrada
de fibras monomodo padrao. A proposta aqui apresentada consiste na transmissao dos
mesmos sinais CE-OFDM em sistemas épticos com modulacao de intensidade, porém com
deteccao coerente. A topologia do sistema proposto e designado CO-CE-OFDM, assim
como a dedugao de uma expressao analitica de seu desempenho e a validacao da mesma,

sao descritas neste Capitulo.

6.1 Metodologia Utilizada nas Simulacoes

Com o objectivo de Avaliar o desempenho do sistema CE-OFDM, quando aplicado
em sistemas opticos com deteccao coerente, utilizou-se uma serie de procedimentos que a

seguir sao descritos.

6.1.1 Programas e Procedimentos utilizados na Simulacao

Para simular os sistemas CO-OFDM e CO-CE-OFDM foi utilizado o software
Matlab@®)2016. Esta escolha prende-se com o fato de ja existirem prontos, no laboratério
de pesquisa, modelos de alguns dispositivos tais como modulador Mach-Zehnder e da fibra
Optica monomodo padrao feitos em linguagem Matlab. Além disso, utilizando este software,
¢é possivel tracar graficos de forma facil. Essa caracteristica ¢ importante pois, permite ter

uma percepcao visual do desempenho do dos sistemas.
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6.1.2  Configuracao do Sistema CO-CE-OFDM Proposto

A topologia proposta para a implementacao do sistema CE-CO-OFDM ¢é mostrada
na Figura 34. A geracao dos sinais CE-OFDM é a mesma descrita em (Silva 2011) e o
sistema éptico é similar ao apresentado na Figura 28 (b). Como o sinal CE-OFDM em
banda passante é gerado recorrendo-se a um modulador de fase elétrico,implementado
em Matlab, este possui coeficientes reais. Assim, necessita-se de um modulador 6ptico
de apenas uma entrada de sinal RF e o sinal éptico de banda lateral tinica SSB (Single
Side-Band) é obtido mediante o uso de filtros épticos. Além disso, reduz-se o custo da
deteccao coerente, uma vez que apenas um detector balanceado, auxiliado por uma hibrida

de 180, se faz necessario.
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Figura 34 — Topologia do sistema CO-CE-OFDM proposto.

Arg: Argumento; ASE: Ruido amplificado de emissao esponténea ; BD Detector balanceado;

BPF: Filtro passa faixa; CW: Laser continuo; EDFA: Amplificador de fibra dopado com érbio;

LO: Oscilador Local; LPF: Filtro passa baixo; MZM: Modulador Mach-Zehnder; SSB: Banda
lateral tinica; SSMF: Fibra monomodo padrao; PD: Fotodetector; PM: Modulador de fase.

Observa-se pela Figura 34 que a geracao dos sinais CE-OFDM necessita do artificio
matematico da simetria Hermitiana, devido ao emprego de um simples modulador de fase
elétrico. Apdés modulagao de fase elétrica, utiliza-se um filtro passa faixa para eliminar
uma das bandas laterais. Espectros de frequéncia, ilustrando a presenca da portadora
elétrica, de diferentes sinais CE-OFDM gerados sao mostrados no interior da Figura 34. O
alargamento espectral caracteristico deste tipo de modulacao de fase é eminente e depende
do indice de modulacao de fase(27h). Quanto maior o indice maior o alargamento espectral

e melhor o desempenho do sistema (Silva 2011).

Os sinais multiportadoras com envoltéria constante sao entao convertidos para o
dominio 6ptico por um Mach-Zehnder de uma tnica entrada RF, polarizado na regiao de

minima poténcia ou ponto de nulo (Vis = V). Apds modulagao 6ptica de intensidade,
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os sinais OFDM o6pticos sao filtrados para a geragao de sinais SSB. Estes propagam-se
em enlaces de fibra compostos por varios trechos (spans), sendo que, apds cada trecho,
os sinais sao opticamente amplificados por amplificadores do tipo EDFA para compensar
os efeitos da atenuacao. Um filtro optico é utilizado na entrada do receptor coerente com
a finalidade de limitar a largura de banda do ruido amplificado de emissao espontanea
ASE (Amplified Spontaneous Emission) introduzido pela cadeia de amplificadores 6pticos

existentes ao longo do enlace.

Os sinais elétricos sao recuperados mediante a detecgao coerente que faz uso do
batimento dos sinais 6pticos com um oscilador local. Constata-se pela Figura 34 que o
unico detector balanceado é precedido de um hibrida que tem como funcao principal inserir
uma defasagem de 180° entre os sinais OFDM o6pticos e o sinal do oscilador local para

uma das entradas do referido detector.

Os sinais elétricos recebidos sao entao filtrados e demodulados para a banda base
utilizando o demodulador de fase mostrado na Figura 34 (Silva 2011). Apds conversao serial
para paralelo, remoc¢ao do prefixo ciclico e demodulagao/demultiplexagao via transformada
de Fourier FFT, é feita a equalizacao eletronica no dominio da frequéncia para corrigir
os desvios de fase introduzidos pelo sistema como um todo. O cédlculo dos coeficientes do
equalizador é feito comparando-se os simbolos recebidos com simbolos conhecidos pelo

receptor mediante o uso de simbolos de treinamento e/ou portadoras pilotos.

6.1.3 Modelo da fibra

Os principais parametros de configuracao adotados nas simulagoes foram o coefici-
ente de atenuagio de @ = 0,2 dB/km, a drea efetiva A.;y = 8107 m?, o coeficiente
de dispersao D = 17 ps/nm/km e o comprimento de onda de operagdo A = 1550 nm.
Os 1200 km de fibra foram divididos em 12 trechos (spans) de 100 km cada, conforme
ilustra a Figura 34. Apds a parametrizagao , resolveu-se a Equagao 2 recorrendo ao método

Split-Step Fourier.

6.1.4 Modelo do Modulador Mach-Zehnder

O Modelo do Modulador MZM utilizado nas simulagoes foi derivado do modelo
do Modulador existente no Laboratorio de telecomunicacoes e cuja a curva caracteristica,
tedrica e medida, se encontra ilustrada na Figura 35 (b). O procedimento utilizado para
medir a forma como a poténcia de saida do modulador MZM varia com a tensao de
polarizagao é mostrada na Figura 35 (a). Fixando a poténcia do laser CW em -7 dBm,
variou-se a tensao de polarizagao (Vyas) de -4 V a +8 V e recorrendo a um medidor de

poténcia 6ptica, mediu-se a poténcia (P,ut) na saida do modulador MZM.
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Figura 35 — Configuracao utilizada para caracterizar o modulador MZM.

A partir das medigoes Feitas, Determinou-se o Modelo analitico (tedrico) para o
modulador. Segundo (Leibrich et al. 2009), a relac¢ao entre a poténcia de saida do MZM e

a tensao de polarizacao é dada por:

B 7ws(t)  TVhias
Eyzu(t) = cos [ oV A ] V2P cos(wt), (94)

sendo w, a frequéncia da portadora optica, Vi, e Vis a tensao de chaveamento e
a tensao de polarizagao do modulador MZM, respectivamente e P representa a poténcia

éptica proveniente de um laser operando em modo continuo (laser CW).

A partir da figura Figura 35 (b), é possivel observar que realmente a resposta
obtida experimentalmente, corresponde a uma cossenoide, mas atrasada de de uma de
aproximadamente 2,5 Volts. Com isso, foi obtido o seguinte modelo:

ws(t)  TVhias  TAy,,.
2V 2V 2V,

- V2P cos(w,t), (95)

EMZM(t) = COS
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Ainda, observando Figura 35 (b), é possivel constatar a excelente aproximagcao entre as
curvas medidas experimentalmente e as curva tedrica obtida através da Equacao 95. Além
disso, é possivel observar que a tensao de chaveamento (V) e o atraso (Ay,,.. ) sdo de
~ 4,7 e =~ 2.5 Volts, respectivamente. Para o sistema proposto, foi utilizado Vj;.s = Vi, da

forma a suprimir a portadora optica.

6.2 Descricao Tedrica do Modelo CO-CE-OFDM

Apresenta-se nesta se¢ao uma analise tedrica do modelo CO-CE-OFDM mostrado na
Figura 34. Para tal, considera-se que um tnico simbolo OFDM pode ser matematicamente

representado por (Pereira et al. 2015):

x(t) = \/7\7;]\;5:01 Re[X (k)] cos (2mAskt) — Im[X (k)] sin (2mAfkt) (96)
onde {X (k)}n=7" representa os stmbolos modulados em M-QAM, T, = N%T é o periodo
do simbolo, Nppr = 2N, + 2 é o tamanho dos blocos IFFT e FFT, N, representa o
numero de subportadoras que transportam dados, Fs a taxa de amostragem e o, exprime
a poténcia média . Quando sinais do mesmo tipo que a representada pela Equacao 96 sao
utilizados para modular a fase de uma portadora elétrica, obtém-se o sinal CE-OFDM em

banda passante. Esse sinal com envoltéria constante e PAPR = 3 dB pode ser descrito por

c(t) = Acos2m fot + ¢(t)]
= Acos2m fot + 6, + 2rhCnx(t)], (97)

onde A representa amplitude do sinal, fy é a frequéncia de oscilacao da portadora elétrica,
¢(t) é a fase do sinal no intervalo nT < t < (n + 1)T, 6, representa a meméria da
modulacao.Ela é utilizada com o proposito de tornar a fase do sinal continua ao longo
do tempo, h representa o indice de modulacao de fase elétrica, e C'y é uma constante
que normaliza a variancia de z(t) (Silva et al. 2012). Assumindo 6#,, = 0 (modulac¢ao sem
memoria) e Cy = 1, o sinal CE-OFDM pode ser representado por ¢(t) = A cos[wot + s(t)],
com wy = 27 fy e s(t) = 2wha(t).

Utilizando ¢(t) para modular a amplitude de uma portadora 6ptica, o campo na

salda do modulador MZM ¢é um sinal centrado na frequéncia w, = 27 f. e é dado por

me(t)  T™Vhias
E t) = cos — - V2P cos(w,t), 98
(0 = cos | ") = T | B cos(ut (99
sendo fc a frequéncia da portadora optica, Vi e V. a tensao de chaveamento e a
tensao de polarizagao do modulador MZM, respectivamente. P representa a poténcia

éptica proveniente de um laser operando em modo continuo (laser CW) e que serve como
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portadora éptica. Como o MZM é polarizado na regido de minima poténcia (Vyias = Vi), 0
sinal de campo na sua saida pode ser reescrito como
t
sin e V2P cos(w,t)
2V,
= V2P -sin[F(t)] - cos(w,t), (99)

Ervizum(t)

onde F'(t) = mc(t)/2V,. Considerando o sistema configurado em modo back-to-back (B2B)
e que o sinal é amplificado por um amplificador éptico com ganho! G, o campo na entrada,

do detector balanceado, corrompido por ruido AWGN introduzido pelo EDFA, é dado por
(Leibrich et al. 2009),

Es(t) = V2GP-sin[F(t)] - cos(w.t)
+ n;(t) cos(wet) + ng(t) sin(wet), (100)

onde n;(t) e n,(t) representam respectivamente as componentes em fase em quadratura do
ruido de um amplificador éptico com densidade espectral de poténcia N,gp/2 e variancia

02 = Nagg - B,, sendo B, a largura de banda do filtro éptico na saida do amplificador.

Assumindo que o campo 6ptico do oscilador local (Los na Figura 34) é definido
como Ero = Aro cos(wrot), onde Arp e wro designam respectivamente, a amplitude e a
frequéncia de oscilagao da portadora éptica e 00 a fase (por questoes de simplificacao foi
considerada nula). Assim, o batimento entre o sinal éptico recebido Eg e o oscilador local
Ero é proporcional a corrente na saida do fotodetector e é obtido pela diferenca entre
as correntes individualmente detectadas por cada fotodetector que compoem o detector
balanceado. Ou seja, I;(t) = R Re{%(ES + Ero)}? e I(t) = R| Re{%(ES — Ero)}?,
sendo R a responsividade dos fotodetectores (Kaminow et al. 2010). Entao, a corrente

I,(t) pode ser matematicamente descrita conforme a seguinte expressao:

Ii(t) = R{2GPsin*(F(t))cos®(wct) + n; cos®(wct) + ng sin®(wt) +
+ A%, cos*(wiot) + 2[V2G Psin(F(t)) cos? (wet)n; +
+ V2GPsin(F(t)) cos(wet) sin(wet)ng + ning sin(wet) cos(wt) +
+ Ao cos(wrot)(V2GP sin(F(t)) cos(wet) + n; cos(wet) + ng sin(wet))]}101)

Usando a mesma abordagem matemadtica, a corrente I5(t) pode ser expressa da seguinte

forma:

L(t) = R{2GPsin*(F(t)) cos®(wet) + n; cos®(wet) + n_ sin®(wt) +
+ A2, cos*(wiot) + 2[V2G P sin(F(t)) cos?(wet)n; +
+ V2GPsin(F(t)) cos(wet) sin(wgt)ng + ning sin(wet) cos(w,t) —
—  Apo cos(wpot)(V2GPsin(F(t)) cos(wet) + n; cos(wet) + ng sin(w,t))] }102)

Foi considerado que o ganho G é suficientemente elevado, de forma a que o ruido ASE fosse dominante.

1



6.2. Descrigao Teorica do Modelo CO-CE-OFDM 99

A corrente na saida do detector balanceado que dada pela diferenga entre I;(t) e
I(t) é dada por:

Ity = I -1y
= 4RALo cos(wrot)[V2GPsin(F(t)) cos(w.t) +
+  n;cos(wet) + ngsin(w,)]. (103)

Assumindo que nao existe desvio de frequéncia ? entre o laser do transmissor e o

oscilador local (wpo = w,.), a Equacao 103 pode ser reescrita como

I(t) = 2RALo[V2GPsin(F(t))cos®(wet) + n; cos?(wet) + ng sin(wet) cos(w,t)]
= RALo[V2GPsin(F(t))(1 + cos(2wt)) +
+ n;(1 + cos(2wt)) +
+ ngsin(2w,t)]. (104)

Ap6s filtragem da componente do sinal centrada em 2w, e uma vez que o sinal
transmitido contém apenas coeficientes reais (apenas a componente em fase) pode-se

reescrever a Equacao 104 conforme

I(t) = 2RAs0 [V2GPsin(F(t)) +n;| = RAzo [\/QGP_ (77‘2 c‘(/t)> —i—ni] . (105)

Considerando aproximacao em serie de Taylor de primeira ordem?, o que permite
afirmar que sin[F'(t)] = sin (M) ~ mc(t)/2V,, e substituindo ¢(t) e F'(t) na Equagao 105,

2V,
o sinal recebido em banda passante pode ser reescrita como

RAoV2GP
I(t) = LOV GPr - Acos[wot + s(t)] + 2RALo - n,.

(106)
= K cos[wot + s(t)] + K - n;.

para Ky = (RALoV2GPTA)/V, e Ky = 2RA[g. Note-se pela Equagao 106 que a primeira

parcela de I(t) representa o sinal de interesse e a segunda representa o ruido interferente.

Para recuperar o sinal CE-OFDM aplica-se a transformada de Hilbert (H) para a
geracao do equivalente analitico do sinal de corrente recebido. Assim, se Hy; : R — Ce

consequentemente Hy, : g(¢t) — (g(¢), H{g(t)}),

Hy {1(t)} = K 1Hyy {cos[wot + s(t)]} + KoHpy {n;}

(107)
= K cos|wot + s(t)] + Kan; + j (Kj sinfwot + s(t)] + KoHyy {n;})

2 Ou ap6ds o sincronismo de frequéncia.
s

3 c(t)
5y < 1

considerando
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O deslocamento para a banda base da-se apds multiplicacao por uma exponencial

complexa conforme

H {I(t)}e vt

+ o0+ o+ + + o+ I+ + o+

+ + +

K, coswgt + s(t)]e 70" +
Kgn,-e_jwot
G{K, sin[wg + s(t)]e™ 70! +
KoH{n;}e "ot}

pilwotts(t)] | oiluot+s(t)]

K1 9 €

Kyn;e /w0t 4

edlwot+s(t)] _ o—jlwot+s(t)]
. 2j

KQH{ni}e_jwot)

ps(t) | g-il2uwot+s(t)

A 2

Kgnie_]wot —I—

ois(6) _ pmil2wnt+s(0)
. 2j

KQH{TLZ'}€_ont)

Klejs(t) + Kgnie_jwot —|—

J (K H{n; e 7"

K cos(s(t)) +

Ks[n; cos(wot) + H{n;} sin(wot)] +

—Jjwot

e—jwot

J(Ky

1

J(K1

JIK; sin[s(t)] + Ka(—n; sin(wot) +
H{n;} cos(wot))]. (108)

A partir da Equacao 108, o sinal CE-OFDM pode recuperado fazendo

5(t) = arctan <

ou entao de forma equivalente

K sin[2rhz(t)] + Ko(—n; sin(wot) + H{n;} cos(wot))

(109)

Im{H {7 (t)}ejwot}>
Re{HaA1(t)}e=7wot} )

§(t) = arctan {

K cos2mha(t)] + Ka(n; cos(wot) + H{n,} sin(wyt))

} . (110)

Observa-se pela Equacao 110 que, na auséncia do ruido n;, obtém-se §(t) = s(t) =

2mhx(t). Ou seja, o sinal x(t) gerado no transmissor OFDM é recuperado recorrendo-

se a demodulacao de fase descrito pela fungao arctan(.). Normalmente, utiliza-se uma

compensagao de fase (phase unwrapper) para eliminar ambiguidades de fase que possam

ocorrer.
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6.3 Desempenho Tedrico do Sistema CO-CE-OFDM

Para a determinacao de uma equacao ou da expressao fechada que exprime o
desempenho do sistema proposto na configuracao B2B, considere o sinal de corrente

descrito na Equagao 106. Se esta for multiplicada por cos(wgt + ) obtém-se

rr(t) = K cos(wot + s(t)) - cos(wot + Z) + Kon; - cos(wot + z)
2 2 (111)

K
= 71 [cos (ngt + g + s(t)) + cos (;T — s(t))} + Kon; - cos(wpt + g)
Apés filtragem do termo de sinal centrado em 2wy, e algumas manipulagoes algébri-
cas, este sinal pode ser simplificado em:

re(t) = I; sin [s(t)] + Kan; - cos(wot + g) (112)

Considerando a expansao em serie de Taylor de primeira ordem que permite fazer

sin[s(t)] ~ s(t) = 2whx(t) encontra-se:
rp(t) = Kimha(t) + Kon; - cos(wot + g) (113)

Determina-se a relacao entre a poténcia de sinal e poténcia do ruido (%) a partir

da Equagao 113 fazendo

(114)

N

| K 2V, RAL, V2g2

V29n on

2

S (Klﬂ'hO'x) (RALO\/2GP7T2A>2 022 (01)2 GPrtA%h%o?
— | = 7r —) =—=.
Se a relagao sinal-ruido 6ptica for definida por OSNR = P,,.4B,/ (202 B,.;), onde

B, representa a largura de banda do sinal éptico e B,y ¢ uma largura de banda de

referéncia normalmente igual a 12,5 GHz, o que em 1550 nm (frequéncia portadora igual

a 193,4 THz) corresponde a uma resolugao de 0,1 nm de em um analisador de espectro

optico. Determina-se a poténcia do ruido de largura de banda B, através da seguinte

igualdade:

2 _ PmedBo

" 2 OSNR B’

g

(115)

com P4 representando a poténcia média do sinal éptico (Essiambre et al. 2010). Consi-
derando que a poténcia do sinal 6ptico é basicamente a poténcia do sinal proveniente do
laser CW, pode-se determinar P,,.q fazendo s(t) = 0 na Equacao 99 a partir de
GP (T wA cos(wot

[”] it

— 11
T Jo 2V, (116)

Pmed:

Ao definir uma grandeza Ieq = % Jo sin? 1A cos(wot)/(2V,)] dt (vide Apéndice A)

e obtendo P,,.q = GP1I,,.q, reescreve-se a relagao sinal-ruido da seguinte maneira:
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é B (2GPA?m*h*02%) OSNR B,..s B (2A427*h?%02) OSNR B,/ (117)
N GPV2I,.4B, B V2ImeaBo '
Sabendo que, para mapeamento QPSK nas subportadoras, a taxa de erro de bits
em um canal que apenas insere ruido AWGN ¢é dado por BER = merfc (\/%)
(Proakis e Salehi 2007), encontra-se a seguinte expressao para o desempenho do sistema

CO-CE-OFDM

1 A%7252 - OSNR - B
BER = —erfc | 27h 0y OSNR - Bres (118)
4 V2 [1 - Jo(F2)] B.

onde Jy(+) representa a funcao de Bessel de primeira espécie e ordem zero. De Acordo com
(Leibrich et al. 2009), ap6s a filtragem elétrica é preciso substituir B,/2 pela largura de

banda elétrica B, do sinal de interesse.

Para os niveis de modulagao 16 e 64-QAM, as expressoes mateméaticas que permitem
determinar a taxa de erro de simbolos a partir da relacao sinal ruido, podem ser encontradas
em (Proakis e Salehi 2007, Capitulo 4, Eq. 4.3-30). Neste caso, admitindo que todos
os M simbolos tém a mesma probabilidade de ocorréncia, a taxa de erro de simbolos

é dado por Psy—gam < 4Q( 3lﬁ2(¥)?\}’>. Fazendo % = % . loggl(M) e sabendo que

_ Psv—gam 44
BERy-gaMm = “loga (M) tém-se que

3 A2r%2- OSNR - Bref) 119)

2
BER,,_ = —— .erfc | 2wh
MmQAT Jogy(M) ( J (M =1) av2[1 - Jo(22)] B.

A importancia do indice de modulagao de fase (2wh) no desempenho do sistema
CO-CE-OFDM ¢ evidente na Equagao 118 e na Equacao 119. Além disso, a avaliagao do
efeito da amplitude do sinal CE-OFDM (A) através do indice de modulagao 6ptica, bem

como da variancia (o,) do mesmo é de especial interesse.

6.4 Validacao via Simulagao do Modelo Teorico

A validade do desempenho tedrico dado pela Equacao 118 foi verificada para
sistemas CO-CE-OFDM operando a 10, 40 e 100 Gb/s. Para a medida de BER empregou-
se 0 método de contagem direta de bits errados em um total de 30 realizacoes em que 21
bits foram utilizados para gerar o sinais CE-OFDM em cada uma. A Tabela 2 mostra os
principais parametros projetados de acordo com as expressoes apresentadas nas secoes 5.8 e
5.9, para 4, 16 e 64-QAM como mapeamentos nas subportadoras. As primeiras simulagoes

foram feitas mantendo-se fixa o indice de modulacao de fase e variando-se a OSNR.
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Tabela 2 — Parametros do sistema CO-CE-OFDM utilizados nas simulagoes para 4, 16 e

64 QAM.

4-QAM
Parametros 10 Gb/s 40 Gb/s 100 Gb/s
Tamanho de FFT/IFFT 256 4096 32768
Numero de subportadoras com dados 118 1910 15286
Duracgao do tempo ttil do simbolo (ns) 39,93 159,70 511,06
Duragao do Prefixo ciclico (ns) 0,92 3,70 9,24
Duragao total do simbolo( ns) 40,85 163,40 520,30
Espagamento entre as subportadoras (MHz) 25,05 6,26 1,96

16-QAM
Parametros 10 Gb/s 40 Gb/s 100 Gb/s
Tamanho de FFT/IFFT 256 1024 8192
Nimero de subportadoras com dados 118 476 3820
Duragao do tempo 1til do simbolo (ns) 79,85 79,85 255, 6
Duracao do Prefixo ciclico (ns) 0,462 1,85 4,62
Duragao total do simbolo( ns) 80,31 81,70 260,15
Espacamento entre as subportadoras (MHz) 12,52 12,52 9,91

64-QAM
Parametros 10 Gb/s 40 Gb/s 100 Gb/s
Tamanho de FFT/IFFT 256 1024 4096
Numero de subportadoras com dados 118 476 1910
Duragao do tempo ttil do simbolo (ns) 119,78 95,82 191,65
Duracgao do Prefixo ciclico (ns) 0,30 1,54 3,08
Duragao total do simbolo( ns) 120,08 97,36 194,73
Espagamento entre as subportadoras (MHz) 8,35 10,44 5,22

As Figuras 36, 37 e 38 mostram graficos comparativos de desempenho entre as curvas
obtidas via simulagao numérica e as tedricas, para taxas de transmissao de 10, 40 e 100
Gb/s respectivamente. Resultados para dois distintos valores de indice de modulagao Gptica
OMI (Optical Modulation Index) sao mostrados para ilustrar o efeito da insergao de nao
linearidades por parte do MZM. Matematicamente definido como OMI = (Vrars X )/ Vi,
para Vgas o valor quadratico médio dos sinais CE-OFDM, este parametro permite variar
a amplitude do sinal elétrico na entrada do MZM de forma a estimular regioes nao lineares

do mesmo.

Observa-se pelas Figuras 36, 37 e 38 que as curvas tedricas e simuladas sao muito
proximas principalmente para baixos niveis de modulacao nas subportadoras, baixas taxas
de transferéncia e principalmente baixos valores de OMI. A boa concordancia entre as
curvas ocorre para OMI = 0,5 porque nesta condi¢cao a excursao dos sinais simulados

ocorre na regiao linear da curva caracteristica do modulador MZM, condigao esta, assumida



104

Capitulo 6. Transmissdo de Sinais Elétricos

com Envoltdria Constante em

Sistemas CO-OFDM

nas analises tedricas.
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Figura 36 — Comparacao entre os desempenhos teérico e simulado para 4 QAM como
modulagao nas subportadoras. (a) OMI = 0,5 e (b) OMI = 2.,5.

Quando o valor de OMI ¢ elevado e nivel de modulacao 4-QAM nas subportadoras

ainda continua havendo uma boa concordancia entre as curvas tedricas e simuladas. Para

a taxa de transferéncia de 100 Gb/s, as curvas demonstram que, & medida que o nivel de

modulagao e a OSNR aumentam, aparece uma ligeira discrepancia entre as referidas curvas

de desempenho. Essas divergéncias ocorrem por causa das nao linearidades causadas pelo

modulador MZM devido ao aumento do OMI que faz com que o sinal modulante explore
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as faixas nao lineares da curva caracteristica do MZM.
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Figura 37 — Comparacao entre os desempenhos teodrico e simulado para 16 QAM como
modulagao nas subportadoras. (a) OMI = 0,5 e (b) OMI = 2.,5.
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Figura 38 — Comparacao entre os desempenhos tedrico e simulado para 64 QAM como
modulag@o nas subportadoras. (a) OMI = 0,5 e (b) OMI = 2,5.
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6.5 Efeito do Indice de Modulacao de Fase no Desempenho

Conforme antecipado na analise tedrica, o indice de modulacao de fase reveste-se de
fundamental importancia no que diz respeito ao desempenho do sistema CO-CE-OFDM
proposto. No entanto, uma avaliacao numérica de seu efeito, bem como uma fiel comparagao
de desempenho simulado com o analitico aqui desenvolvido se fazem necessarias para
enfatizar uma escolha otimizada do parametro 27h que advém do compromisso que este

estipula entre espalhamento espectral e desempenho (Silva et al. 2012).

Para analisar tal efeito no desempenho foram feitas simulacoes do sistema mostrado
na Figura 34 e parametrizado conforme dados da Tabela 2, variando-se os parametros 27h
e a OSNR, medindo-se a taxa de erro de bits para valores fixos de OMI e 64-QAM como
mapeamento nas subportadoras. A Figura 39 mostra o resultado das simulagoes obtido
para o sistema a 100 Gb/s, OMI = 0,5 e valores do indice 2rh = {0,5; 1,5; 2,0; 3,0 e 4,0}.

Efeito do parametro h para M= 64
T T T T T
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-3 | |= === teorica 100Gb/S, 2rh= 0.5
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-6 1 1 1
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OSNR

Figura 39 — Variacao da taxa de erro de bits em funcao da OSNR para mapeamento
64-QAM, OMI = 0.5 e vérios valores do indice de modulagao de fase 27h.

Observa-se pela Figura 39 que a influéncia do parametro 2wh no desempenho do
sistema pode ser dividida em duas etapas. Constata-se na primeira que, para baixos valores
de 2mh, o desempenho é muito fraco pois o sistema nao consegue atingir a BER = 1073,
mesmo para um valor de OSNR = 40 dB. A medida em que aumenta-se o valor de 2m7h, a
OSNR requerida para um determinado limiar de BER (por exemplo, BER = 1073) diminui
até que atinge o valor minimo de OSNR & 24 dB para 27h = 3. A titulo de exemplo, a
OSNR requerida para a BER = 1072 passa de aproximadamente 30 dB quando o valor de

2mh = 1.5 para aproximadamente 24 dB quando 2wh = 3. Observa-se ainda que as curvas
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tedricas e simuladas sao muito préoximas, validando assim a deducao descrita na Secao 6.2.

Constata-se ainda, que o demasiado aumento do indice de modulacao de fase traduz-
se na degradacao do desempenho do sistema, conforme ilustra a curva de desempenho
simulado para 2mh = 4 na Figura 39. Ainda pelo exemplo anterior observa-se que a OSNR
requerida para BER = 1073 passa de aproximadamente 24 dB quando 2wh = 3 para
valores superiores a 40 dB quando 27h = 4. O forte alargamento espectral que ocorre para
este valore de indice de modulacao de fase explicam este comportamento, uma vez que
qualquer patamar de ruido afeta o desempenho do sistema nestas situagoes (vide espectros
no interior da Figura 34). Nestas ocasides o desempenho teérico ndo acompanha o simulado

devido as simplificacoes assumidas na sua descricao analitica®.

O comportamento acima referido pode ser melhor observado para o caso em que o
valor da OSNR é mantido fixo e se faz a medicao da taxa de erro de bits em funcao do
parametro 27h. Outra de forma equivalente de ver isso, seria tracar na Figura 39 uma reta
vertical que intercepta todas as curvas (linhas cheias com marcadores) nela representadas
e capturar os valores nos pontos de intercepcao. O resultado dessa captura é ilustrado na
Figura 40, para valores de OSNR iguais a 20,24 e 28 dB.

Note-se pelo comportamento das curvas mostrada na Figura 40 que para 2mh = 0.5,
a taxa de erro de bits é muito alta (BER = 107!) devido & influéncia do ruido em baixos
valores do referido indice. A taxa de erro diminui com o aumento de 27h e atinge o seu
menor valor minimo (aproximadamente 107°) para 2rh préximo de 3. Aumentar ainda
mais o valor deste indice de modulacao acarreta em piora de desempenho devido aos efeitos
nao lineares inerentes a modulacao de fase, dentre os quais o supracitado alargamento
espectral. Os diagramas de constelagdo mostradas nas Figuras 40 (b), 40 (c) e 40 (d)

ilustram bem esse comportamento quando o valor de OSNR ¢é fixado em 28 dB.

Convém ressaltar que o valor 6timo de 27wh nao é fixo pois varia como o valor do
OMI escolhido e com o nivel de modulacao nas subportadoras. Nas simulagoes realizadas

os minimos ocorreram para valores entre 2,5 e 3, 5.

4 No modelo analitico assumiu-se que o sistema se comporta de forma linear, independentemente do

valor de 2mh e do OMI. Os resultados aqui apresentados demonstram que isso nem sempre é verdade,
especialmente, para altos valores de OMI e de 27h.
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BER Vs 2awrh para OSNR= 20, 24 e 28 dB
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Figura 40 — (a)Variacado da BER em funcao de 27h; (b), (c) e (d) mostram diagramas de
constelagao para 2rh = 1,3 e 4 respectivamente para OSNR = 28 dB.
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7 CO-OFDM x CO-CE-OFDM:

Comparacao de Desempenhos

Para uma melhor percepcao da robustez do sistema CO-CE-OFDM, simulou-se
também um sistema CO-OFDM convencional, cuja arquitetura encontra-se representada
na Figura 28 (b), com parametros de projeto semelhantes aos do sistema proposto.
Comparagoes de desempenho BER entre os dois sistemas a 100 Gb/s foram realizadas
face a variacao dos parametros OSNR e OMI, na configuracao B2B e apds propagacao em

1200 km de fibra monomodo padrao nos regimes linear e nao linear.

Além disso, as tolerancias a nao linearidades inseridas pela fibra dos dois sistemas
foram confrontadas pela métrica EVM ! (Error Vector Magnitude) mediante variagao da
poténcia do sinal na entrada da fibra. Ressalta-se que os efeitos da largura de linha do laser
de transmissao e do oscilador local foram desconsiderados em todas as simulagoes realizadas.
Além de modelar a ASE como um ruido AWGN, a responsividade dos fotodetectores que

compdem o detector balanceado foi ajustada para R = 1 (fotodetectores ideais).

7.1 Desempenho BER x OSNR dos Sistemas em B2B

As Figuras. 41, 42 e 43 ilustram graficos comparativos entre os desempenhos
do sistema proposto e o sistema CO-OFDM convencional em B2B éptico, ou seja na

configuragao em que a saida do MZM ¢ a entrada de sinal do detector éptico coerente.

A Figura 41 (a) mostra os resultados para o caso em que as subportadoras foram
mapeadas em 4-QAM e o indice de modulagao éptica (OMI) escolhido foi de 0,5. Observa-
se que o sistema convencional apresenta um desempenho ligeiramente superior ao proposto
para baixos valores de OSNR. Para a BER = 1072 existe uma penalidade de cerca de 2 dB
no desempenho do sistema CO-CE-OFDM em relacao ao sistema convencional, penalidade
essa que diminui a medida que a OSNR aumenta, passando de aproximadamente 1,8 dB

em BER = 1073 para praticamente 0 quando a BER alcanca 1075.

A Figura 41 (b) ilustra os resultados para o caso em que o OMI escolhido é
elevado (2, 5). Para a mesma modulagao nas subportadoras, observa-se um comportamento
semelhante por parte das duas curvas, embora neste caso a diferenga de 0 dB ocorre para
BER = 10~*. Note-se ainda que o desempenho do sistema CO-CE-OFDM manteve-se
praticamente inalterado com o aumento do OMI, enquanto que o desempenho do sistema

convencional(= 10™*) deteriorou-se em aproximadamente uma década logaritmica.

L Recorra ao Apéndice C para detalhes sobre como esta métrica é calculada.
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Figura 41 — Variacao da taxa de erro de bits em funcao da OSNR para 4-QAM como
mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0, 5; (b) OMI = 2, 5.

A degradacao no desempenho do sistema CO-OFDM convencional devido ao
aumento do OMI é mais evidente para os niveis de mapeamentos maiores( 16 e 64-QAM).
Os resultados das Figuras 42 (a) e 43 (a) demonstram que para niveis de modulagao
QAM superiores a 4, baixos valores de OMI e com a adequada escolha do parametro 27h,
CO-CE-OFDM atinge o mesmo desempenho do convencional. Contudo, o desempenho
do sistema CO-OFDM degrada com o aumento do OMI, conforme ilustram as Figuras
42 (b) e 43 (b). Para 16 QAM, CO-CE-OFDM necessita de cerca de 18 dB de OSNR para
atingir uma BER de 1073, enquanto que CO-OFDM requer cerca 28 dB de OSNR, ou seja,
o desempenho do sistema convencional apresenta uma penalidade de aproximadamente
10 dB relativamente ao CO-CE-OFDM.

O mesmo comportamento é observado para o caso apresentado na Figura 43 (b)
onde a penalidade é ainda mais acentuada, mesmo quando a relacao sinal-ruido é elevada.
Isto mostra que niveis de modulagoes elevados e altas taxas (100 Gb/s), CO-CE-OFDM
¢ muito mais robusto as distor¢oes nao lineares oriundas do modulador MZM. Embora,
dependendo do indice de modulagao escolhido(2rh > 3.5), o sistema proposto pode

apresentar um alargamento e, consequentemente, perda na eficiéncia espectral.
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Figura 42 — Variacao da taxa de erro de bits em funcao da OSNR para 16-QAM como
mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0, 5; (b) OMI = 2, 5.
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Figura 43 — Variacao da taxa de erro de bits em funcao da OSNR para 64-QAM como
mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0,5; (b) OMI = 2, 5.
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7.2 Propagacao em 1200 km de Fibra SSMF em Regime Linear

Os resultados de simulagao que permitam comparar os desempenhos dos sistemas
CO-CE-OFDM e CO-OFDM convencional apds propagacao em 1200 km de fibra SSMF
em regime linear sao discutidos nesta Subsecgao. Os principais parametros de configuragao
adotados nas simulagoes foram o coeficiente de atenuagao de @« = 0,2 dB/km, a area
efetiva Aepp = 8-107M m?, o coeficiente de dispersao D = 17 ps/nm/km e o comprimento
de onda de operacao A = 1550 nm. Os 1200 km de fibra foram divididos em 12 trechos

(spans) de 100 km cada, conforme ilustra a Figura 34.

7.2.1 Efeito da Variacao do Indice de Modulagao ()ptica OMI

De forma a analisar o efeito da variacao do indice de modulacao 6ptica OMI no
desempenho dos dois sistemas, foram realizadas simulagoes onde se fez com que este variasse
entre 0,1 e 4,0 mantendo-se fixa a OSNR. A Figura 44 mostra graficos comparativos de

desempenho dado pela variacao da taxa de erro de bits em funcao da variacao do OMI.

M= 16, Rb= 100 Gb/s e OSNR=22 dB M= 64, Rb= 100 Gb/s e OSNR=28 dB
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Figura 44 — Comparacao do desempenho BER x OMI para os sistemas CO-CE-OFDM e
CO-OFDM operando a 100 Gb/s. (a) Para 16-QAM como mapeamento nas
subportadoras; (b) para 64-QAM como mapeamento nas subportadoras.

Conforme esperado, o desempenho de ambos os sistemas piora com o aumento
do indice de modulagao éptica. A Figura 44 (a) ilustra o caso em que foram utilizados
niveis de modulagao de 16-QAM nas subportadoras e OSNR = 22 dB. Os resultados

mostram que, com excecao do caso em que 2wh = 3,5 foi usado no sistema proposto, o
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sistema CO-OFDM convencional apresenta melhor desempenho para valores de OMI < 1, 5.
Para valores de OMI > 2,0 o seu desempenho é pior em comparagao com o do sistema
CO-CE-OFDM em todos os indices de modulagao de fase considerados. Essa degradacao é
explicada pelo efeito causado pela clipagem de sinais OFDM resultante da caracteristica
nao linear da curva do modulador 6ptico MZM. A tolerancia a estas nao linearidades,
geradas pelo modulador MZM, é maior no sistema CO-CE-OFDM precisamente devido a
reducao de PAPR nele proposta.

A Figura 44 (b) ilustra os resultados em que as subportadoras foram mapeadas
em 64-QAM e o valor do OSNR foi fixado em 28 dB. Observa-se que para valores de OMI
inferiores a 1, o sistema CO-OFDM convencional apresenta uma taxa de erro de bits menor
do que o sistema proposto. De forma analoga ao que acontece para 16-QAM, o aumento
ocorrido no OMI traduz-se em uma acentuada degradagao na curva do desempenho do
sistema CO-OFDM. Ja para o sistema CO-CE-OFDM as curvas de desempenho mantém-se
quase que constantes para valores de OMI inferiores a 2,0. A partir dai o desempenho
degrada-se de forma linear, mas com um declive menor do que o do sistema CO-OFDM.
Por exemplo, fixando um limiar de taxa de erro de bits BER = 1073, observa-se que o
sistema convencional atinge o limiar muito antes que o sistema proposto. Enquanto que
CO-OFDM atinge o limiar para valores de OMI =~ 1,4, CO-CE-OFDM s6 o atinge para
valores de OMI = 3,0. Demonstra-se com isso que o sistema CO-CE-OFDM apresenta
melhor tolerancia a variagao do indice de modulacao éptica, portanto, menos sensivel as

nao linearidades inseridas pelo modulador éptico Mach-Zehnder.

7.2.2 Desempenho BER x OSNR

Para avaliar o desempenho da taxa de erro de bits face a variacao da OSNR, foram
feitas simulagoes com ambos os sistemas parametrizados conforme dados resumidos na
Tabela 2. Assumiu-se que o ruido ASE é dominante e mais uma vez foi modelado como
ruido aditivo Gaussiano branco. Para o sistema CO-CE-OFDM, as curvas de BER x
OSNR foram obtidas para diversos valores de 2wh. O efeito do indice de modulagao optica
foi averiguado considerando os desempenhos para OMI = 0,5 (pequena excursao de sinal)
e OMI = 2,5 (larga excursao) em ambos os sistemas. A poténcia éptica na entrada da

fibra foi mantida constante e o seu valor foi ajustado para 0 dBm.

As Figuras 45 e 47 mostram resultados obtidos para os niveis de modulacao 16 e
64-QAM, respectivamente. Observa-se que a semelhanga do comportamento apresentado
pelas curvas mostradas na Secao 7.1, em uma primeira fase o sistema CO-CE-OFDM
beneficia-se com o aumento do indice de modulacao de fase, onde a melhor curva de
desempenho ocorre para valores de 27h entre 3,0 e 3,5. Doravante, a menos que seja
explicitamente indicado, quando se fala das curvas de desempenho BER x OSNR de

sistemas CO-CE-OFDM, refere-se as curvas para 2wh = 3,0 e 2rh = 3,5. Embora nao
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Figura 45 — BER x OSNR para mapeamento 16-QAM. (a) OMI = 0,5; (b) OMI = 2, 5.

estejam representados nas Figuras, os desempenhos para valores do indice de modulacao
de fase superiores a 3,5 sao piores que os reportados nas figuras 45 e 47. Essa degradacao
¢é explicada pela intolerancia ao ruido dada pelo demasiado alargamento espectral que

ocorre nestas ocasioes.

Conforme esperado, para baixos valores do indice de modulagao 6ptica, o desem-
penho é semelhante entre os dois sistemas para 2mh = 3,5 como ilustram as Figuras
45 (a) e 47 (a). Com excegao da curva CO-CE-OFDM para 27h = 3,0 ilustrada na Figura
47 (a), o desempenho do sistema proposto é inferior ao sistema convencional simulado.
Observa-se que para 16-QAM, tanto o sistema CO-OFDM quanto CO-CE-OFDM com
27h = 3,5 necessitam de aproximadamente 17 dB de OSNR para atingir a BER = 1073.
Para 64-QAM, esse limiar é atingido para valores de OSNR proximos de 27 dB. Essa
similaridade no desempenho é reforcada pelos diagramas de constelagao mostrados na

Fig. 46, para mapeamento 16-QAM, OMI = 0,5 e OSNR = 28 dB.

O ganho de desempenho do sistema CO-CE-OFDM torna-se evidente quando o
indice de modulacao éptica é alto(> 2), conforme ilustram as curvas mostradas nas
Figuras 45 (b) e 47 (b) em que o OMI escolhido foi 2, 5. No entanto, algumas curvas de
desempenho do sistema CO-CE-OFDM (27h = 2 e 2h = 2, 5) apresentam uma estagnagao
no decaimento apesar do aumento da relagao sinal-ruido éptica devido a sensibilidade ao

ruido.

Constata-se nas curvas mostradas na Figura 45 (b) que a OSNR necessaria para

se atingir uma taxa de erro de bits de 1073 é de cerca de 18 dB para o sistema CO-CE-
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Figura 46 — Diagramas de constelagao para OMI = 0,5, OSNR = 28 dB. (a) CO-CE-
OFDM com 27h = 3,0; (b) CO-CE-OFDM com 27h = 3.5; (¢) CO-OFDM.
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Figura 47 — BER x OSNR para mapeamento 64-QAM. (a) OMI = 0,5; (b) OMI = 2,5.

OFDM, enquanto que para o sistema CO-OFDM, esse valor é superior a 30 dB. Para o
nivel de modulagao de 64-QAM percebe-se pela Figura 47 (b) que para OSNR = 36 dB,
CO-CE-OFDM alcanca a BER = 107° enquanto que o sistema CO-OFDM sé atinge uma
BER igual 107!, O menor valor de OSNR requerido pelos sistemas CO-CE-OFDM mostra
a robustez da técnica CE-OFDM no combate as nao linearidades inseridas pelo modulador
MZM. Esse ganho no desempenho é enfatizado observando-se os diagramas mostrados na
Figura 48 obtidos para mapeamento 64-QAM, OSNR = 35 dB e OMI = 2, 5.

Figuras. Figura 48 (a) e Figura 48 (b) correspondem a um sistema CO-CE-OFDM
com 27h = 3 e 2rh = 3.5 respectivamente, e Figura 48 (c) ao sistema CO-OFDM.
Observa-se que para o sistema CO-CE-OFDM, os simbolos do centro da constelagao estao

bem definidos enquanto que alguns mais afastados estao mais dispersos o que mostra a
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Figura 48 — Diagramas de constelagao obtidas para OMI = 2, 5; OSNR = 35 dB e 64-QAM.
(a) CO-CE-OFDM 27h = 3; (b) CO-CE-OFDM 27h = 3.5; (¢) CO-OFDM

sensibilidade ao ruido provocado pelo aumento do OMI. Ja no caso do sistema CO-OFDM,

a constelacao apresenta-se totalmente dispersa.

7.3 Tolerancia a Nao Linearidades da Fibra

Conforme descrito no Capitulo 2, a propagacao de um pulso E(z,t) através de uma
fibra 6ptica monomodo, para transmissao de polarizacao unica, é governada pela equacao
nao linear de Schréedinger (NLSE). De uma forma simplificada, a NLSE pode ser escrita
como %—f = (ZA? +N )E, onde D é um operador diferencial que representa a dispersao e a
atenuacao, e N = Jv|E|?* expressa o operador nao linear que regula os efeitos nao lineares

no sinal de propagacao e y representa o parametro de nao linearidade da fibra 6ptica.

A NLSE ¢ tipicamente resolvida numericamente pelo método split-step Fourier
(SSF). A solu¢ao numérica dada pelo método SSF envolve a divisao da fibra 6ptica em
pequenos segmentos de comprimento A,, em que os efeitos da dispersao e nao-linearidade

sao considerados separadamente.

Nas analises apresentadas nesta Secao foi considerada uma fibra monomodo padrao
com coeficiente nao linear v = 1.365 W~tkm™!. A propagacio dos sinais ao longo da
fibra foi simulada pelo método split-step Fourier para a equagao nao linear de Schréedinger
generalizada, a qual inclui a atenuacao, a dispersao cromética e as nao linearidades
provenientes do efeito Kerr. Para comparar a tolerancia a efeitos nao lineares da fibra, os
desempenhos foram obtidos medindo-se a EVM dos sistemas a 100 Gb/s, fazendo variar a
poténcia da entrada da fibra entre —8 e +12 dBm. Para se isolar os efeitos da degradagao

causadas pelo aumento da poténcia optica dos efeitos causados pelo ruido 6ptico, o valor
do OSNR foi fixado em 35 dB.

As Figuras. 49, 50 e 51 mostram respectivamente as curvas de desempenhos obtidos
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para os mapeamentos 4, 16 e 64-QAM, apds propagacao por 1200 km de fibra SSMF. De
uma forma geral, constata-se pelas Figuras 49 (a), 50 (a) e 51 (a) que para baixos valores
de OMI e poténcias de insercao na fibra P, < —4 dBm os dois sistemas apresentam

desempenhos semelhantes.
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Figura 49 — Variacao da EVM em funcao da poténcia éptica na entrada da fibra, para
4-QAM como mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0, 5; (b) OMI = 2, 5.

Com o aumento da poténcia éptica Pj,, os efeitos nao lineares, principalmente
a SPM, comecam a tornar-se dominantes, degradando assim o desempenho do sistema
CO-OFDM enquanto que o desempenho do sistema CO-CE-OFDM mantem-se constante
até aproximadamente 10 dBm. Por exemplo, para 16-QAM e uma poténcia na entrada

da fibra de 4 dBm, o sistema convencional apresenta uma penalidade no desempenho de
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aproximadamente 13,5 dB em relacao ao sistema CO-CE-OFDM, penalidade essa que

aumenta para cerca de 24 dB quando a poténcia ¢é ajustada para 10 dBm.
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Figura 50 — Variagao da EVM em fungao da poténcia na entrada da fibra, para 16-QAM
como mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0,5; (b) OMI = 2,5.

Para o caso em o valor de OMI foi ajustado para 2,5 , situacao representada
nas Figuras. 49 (b), 50 (b) e 51 (b) para 4, 16 e 64-QAM respectivamente, CO-OFDM-
apresenta uma penalidade no desempenho de aproximadamente 13 dB quando comparado
com o sistema proposto, penalidade essa que mantém-se constante praticamente ao longo
da faixa de valores de poténcia 6ptica simulados. Nota-se ainda que para os valores
de poténcias de entrada na fibra P, < 8 dBm, as curvas de desempenho dos sistemas

praticamente nao se alteram. Isso deve-se ao fato dos efeitos nao lineares gerados pelo
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modulador MZM serem dominantes em relacao aos efeitos nao lineares gerados na fibra.
Para poténcias superiores a 8 dBm, o efeito do aumento da poténcia de entrada na fibra
comeca a dominar, reduzindo assim a tolerancia supracitada. No entanto, um ganho médio
na EVM de aproximadamente 13 dB foi registrado no sistema proposto quando comparado

com o convencional.
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Figura 51 — Variacao da EVM em funcao da poténcia na entrada da fibra, para 64-QAM
como mapeamento nas subportadoras. (a) OMI = 0,5; (b) OMI = 2, 5.

Conclui-se, portanto que, devido ao seu baixo valor de PAPR, o sistema CO-CE-
OFDM proposto é menos sensivel aos efeitos nao lineares introduzidos pela fibra e, portanto,
tolera maiores valores de poténcia na sua entrada. Isso acontece, porque conforme foi

demostrado em (Goebel et al. 2008), existe uma forte correlacao entre a FWM e o valor do
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PAPR do sinal. No dominio do tempo, os efeitos nao lineares sao proporcionais a poténcia
instantanea do sinal, de modo que uma abordagem intuitiva para reduzir os efeitos nocivos
da FWM ¢ manter a poténcia instantanea do sinal préoximo da sua média em todos os
momentos, o que equivale a manter o PAPR do sinal em um nivel baixo. No entanto, um
sinal CO-CE-OFDM nao consegue manter a sua caracteristica de envoltéria constante
ao longo de todo comprimento da fibra de transmissao e, portanto, apresenta um limite
de tolerancia aos efeitos nao lineares causados pelo aumento da poténcia éptica. Esse
limite deve-se a combinacgao dos efeitos da dispersao cromaética e dos efeitos nao lineares.
A dispersao cromatica faz com que diferentes componentes espectrais sofram diferentes
deslocamentos de fase e somem-se de uma forma diferente. Assim sendo, a envoltoria
complexa do sinal éptico sofre uma variacao da amplitude ao logo do tempo. Esta distor¢ao
linear em si nao é tao critica porque pode ser corrigida mediante o uso de equalizadores
no receptor. Contudo, devido as diferentes amplitudes, o sistema CO-CE-OFDM sofre
com distor¢oes nao lineares, também. Esta é a razao para o limite da poténcia de sinal na

entrada da fibra registrada no sistema proposto (Hoyningen-Huene et al. 2011).
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8 Conclusoes e Trabalhos Futuros

O uso de modulagoes avangadas, a capacidade de compensar dispersoes eletronica-
mente, a adaptabilidade a diferentes situacoes de trafegos e o aumento das distancias de
transmissao sao caracteristicas atrativas que estao na base da aplicagao da multiplexacao
por divisao de frequéncias ortogonais OFDM em sistemas de comunicagao éptica com
deteccao coerente. No entanto, ao contrario das modulacoes de portadora tnica, sinais
OFDM possuem grandes variacoes de amplitude, o que resulta numa elevada razao entre a
poténcia de pico e a poténcia média dos sinais traduzido pelo parametro PAPR e, portanto,

podem sofrer com nao linearidades antes mesmo da sua insercao na fibra optica.

Nesta tese de Doutoramento, um sistema de comunicacao via fibra éptica que
combina a transmissao de sinais OFDM elétricos com envoltéria constante com detecgao
coerente, designado de CO-CE-OFDM foi proposto como uma medida de redugao de
PAPR para mitigar as nao linearidades originadas pelo modulador Mach-Zehnder (MZM)
e pelo aumento da poténcia éptica na fibra. Recorrendo-se a modulacao de fase elétrica, o
sinal a saida do transmissor OFDM que serve de sinal modulante na modulacao éptica

possui envoltéria constante com PAPR = 3 dB.

Simulagoes numéricas foram realizadas com o intuito de avaliar o impacto de alguns
parametros considerados importantes, tais como o indice de modulacao de fase elétrica
2mh, o indice de modulagao 6ptica OMI, a relagao sinal-ruido éptico OSNR e variacao da
potencia na entrada da fibra P;,, no desempenho do sistema proposto. Para efeitos de
validacao dos resultados obtidos via simulagdes numéricas, foi desenvolvido um modelo
analitico que permite avaliar de forma rapida e eficiente quais os efeitos da OSNR, indice
de modulacao de fase e indice de modulacao optica sobre taxa de erro de bits, considerando-
se as nao linearidades do MZM. Resultados mostraram que é possivel estabelecer uma
série de valores para 2wh e OMI para os quais o modelo proposto se comporta de forma
linear, estabelecendo uma grande aproximacao entre as curvas de desempenho dos modelos

analitico e simulado.

O impacto da fibra éptica no desempenho do sistema CO-CE-OFDM também foi
analisado, quer no regime linear, quer no modo nao linear de funcionamento da fibra
optica. Para tal, as curvas de desempenho do sistema proposto, para varios niveis de
modulacao e para varias taxas de transferéncias, foram comparadas aos de um sistema
CO-OFDM convencional, face a variacao de parametros como 27h, OMI, OSNR e F;,.
Em regime linear, resultados mostraram que CO-CE-OFDM apresenta maior tolerancia as
nao linearidades introduzidas pelo modulador MZM quando o indice de modulacao éptica
OMI cresce para valores superiores a 1. Para 100 Gb/s e com OMI = 2,5 e 16-QAM, o
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desempenho de um sistema CO-CE-OFDM com 27h = 3,5 mostrou-se bastante superior
ao sistema convencional, apresentando uma taxa de erro de bits préximo de BER = 107°
contra 1072 do sistema CO-OFDM. Para altos valores de OMI, o sistema CO-OFDM
apresentou pior desempenho que o proposto, devido a sua menor robustez contra efeitos
nao lineares do modulador MZM. Penalidades no desempenho BER x OSNR na ordem
dos 10 dB foram registradas para valores de OSNR maiores do que 30 dB.

O impacto dos efeitos nao lineares que ocorrem na fibra, decorrente do aumento da
poténcia optica também foi analisado neste trabalho. Mesmo para baixos valores de OMI e
altos valores de OSNR, devido ao seu baixo PAPR e envoltéria constante, CO-CE-OFDM
apresentou ganhos de desempenhos de aproximadamente 26 dB, quando a poténcia 6ptica
na entrada é de 10 dBm e 64-QAM a modulacao nas subportadoras. Para altos valores
de OMI e para poténcia de entrada na fibra inferior a 6 dBm, os efeitos nao lineares do
MZM dominam sobre os efeitos causados pela poténcia éptica. Para valores de poténcia
de entrada superiores a 6 dBm, ambos os sistemas mostraram tendencia de degradagao
com aumento. Ainda assim, o sistema CO-CE-OFDM proposto apresentou um ganho de

desempenho de cerca de 13 dB e para 16-QAM como mapeamento nas subportadoras.

Em suma, na presenca de nao linearidades, provocadas quer pela fibra, quer pelo
modulador MZM, devido ao seu menor PAPR, o sistema CE-CO-OFDM apresentou
um desempenho superior ao sistema convencional, o que mostra a robustez da técnica
no combate as tais nao linearidades. Apesar dos ganhos alcancados concluiu-se que o
desempenho do sistema proposto é fortemente dependente do indice de modulacao de
fase 2mh, o que estabelece uma relacao de compromisso entre o ganho de desempenho e o

alargamento espectral causado pelo aumento do parametro 27h.

Por se tratar de um trabalho inteiramente de simulacoes alguns parametros como
a largura de linha do laser e a responsividade do fotodetector foram considerados ideais.
Além disso, foi assumido perfeito sincronismo entre a portadora optica e o oscilador local.
Por isso, entende-se que seria de capital importancia a realizacao de testes laboratoriais

com o objetivo de verificar o desempenho do sistema em ambientes praticos.

Devido a quantidade de parametros que precisam ser ajustados para se obter
o melhor desempenho do sistema proposto, acredita-se que a utilizacao de técnicas de
otimizagao traria muitos beneficios. Além disso, para taxas de dados mais elevados, acredita-
se que a subdivisao do sinal em sub-bandas diminuird as exigéncias de complexidade trazidas

por grandes quantidades de amostras nos blocos IFFT/FFT.



125

Referéncias

Adhikari et al. 2012 ADHIKARI, S. et al. Investigation of spectrally shaped dfts-ofdm
for long haul transmission. Opt. Express, OSA, v. 20, n. 26, p. B608-B614, Dec 2012.
Citado na pagina 56.

Adhikari et al. 2013 ADHIKARI, S. et al. Analysis of spectral shaping on dft-ofdm.
Photonics Technology Letters, IEEE, v. 25 n. 3, p. 287-290, Feb 2013. ISSN 1041-
1135. Citado 2 vezes nas paginas xv e 56.

Adhikari et al. 2013 ADHIKARI, S. et al. Analysis of spectral shaping on dft-ofdm.
Photonics Technology Letters, IEEE, v. 25 n. 3, p. 287-290, Feb 2013. ISSN 1041-
1135. Citado na pégina 63.

Agrawal 2011 AGRAWAL, G. P. Fiber-Optic Communication Systems. 4. ed. [S.L]:
John Wiley & Sons, Inc., 2011. Citado 5 vezes nas paginas xv, 15, 16, 21 e 74.

Agrawal 2013 AGRAWAL, G. P. Nonlinear fiber optics. 5. ed. [S.l.]: Academic press,
2013. Citado 2 vezes nas paginas 21 e 22.

Amiralizadeh e Rusch 2014 AMIRALIZADEH, S.; RUSCH, L. Transmitter sensitivity to
high papr in coherent optical ofdm systems. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA.
CLEO: Science and Innovations. [S.1.], 2014. p. SW1J-5. Citado na pagina 90.

Armstrong 2009 ARMSTRONG, J. Ofdm for optical communications. Lightwave Te-
chnology, Journal of, v. 27, n. 3, p. 189-204, Feb 2009. ISSN 0733-8724. Citado 3 vezes
nas paginas 5, 6 e 30.

Bai et al. 2016 BAI, G. F. et al. Delay division multiplexing dft spread fdma pon by sub-
nyquist sampling rate receiver. In: 2016 Optical Fiber Communications Conference
and Exhibition (OFC). [S.l.: s.n.], 2016. p. 1-3. Citado na pagina 56.

Barros e Kahn 2009 BARROS, D. J. F.; KAHN, J. M. Optical modulator optimization for
orthogonal frequency-division multiplexing. Journal of Lightwave Technology, IEEE,
v. 27, n. 13, p. 2370-2378, 2009. Citado na pagina 91.

Bauml et al. 1996 BAUML, R. W.; FISCHER, R. F.; HUBER, J. B. Reducing the peak-
to-average power ratio of multicarrier modulation by selected mapping. Electronics
letters, IET, v. 32, n. 22, p. 20562057, 1996. Citado na pagina 51.

Bingham 1990 BINGHAM, J. A. C. Multicarrier modulation for data transmission: an
idea whose time has come. IEEE Communications Magazine, v. 28, n. 5, p. 5-14,
May 1990. ISSN 0163-6804. Citado na pagina 34.

Chacko e Jeevitha 2014 CHACKO, A.; JEEVITHA, J. Papr reduction techniques for
performance improvement in ofdm systems. In: [EEE. Electronics and Communication
Systems (ICECS), 2014 International Conference on. [S.1], 2014. p. 1-4. Citado
na pagina 6.



126 Referéncias

Chanda et al. 2004 CHANDA, D.; SESAY, A.; DAVIES, B. Performance of clipped
ofdm signal in fiber. In: Electrical and Computer Engineering, 2004. Canadian
Conference on. [S.1.: s.n.], 2004. v. 4, p. 2401-2404 Vol.4. ISSN 0840-7789. Citado 2
vezes nas paginas 6 e 59.

Chang e Gibby 1968 CHANG, R.; GIBBY, R. A theoretical study of performance of an
orthogonal multiplexing data transmission scheme. IEEE Transactions on Communi-
cation Technology, v. 16, n. 4, p. 529-540, August 1968. ISSN 0018-9332. Citado na
pagina 29.

Chang 1966 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. ISSN 0005-8580. Citado na pagina 29.

Chen e Haimovich 2003 CHEN, H.; HAIMOVICH, A. M. Iterative estimation and cancel-
lation of clipping noise for ofdm signals. IEEE Communications Letters, IEEE, v. 7,
n. 7, p. 305-307, 2003. Citado na pagina 48.

Cimini 1985 CIMINI, L. Analysis and simulation of a digital mobile channel using ortho-
gonal frequency division multiplexing. IEEE Transactions on Communications, v. 33,
n. 7, p. 665-675, Jul 1985. ISSN 0090-6778. Citado na péagina 30.

Cimini e Sollenberger 2000 CIMINI, L.; SOLLENBERGER, N. R. Peak-to-average power
ratio reduction of an ofdm signal using partial transmit sequences with embedded side
information. In: IEEE. Global Telecommunications Conference, 2000. GLOBE-
COM’00. IEEE. [S.1.], 2000. v. 2, p. 746-750. Citado na pégina 51.

Davis e Jedwab 1997 DAVIS, J. A.; JEDWAB, J. Peak-to-mean power control and error
correction for ofdm transmission using golay sequences and reed-muller codes. Electronics
Letters, IET, v. 33, n. 4, p. 267-268, 1997. Citado na pagina 49.

Davis e Jedwab 1999 DAVIS, J. A.; JEDWAB, J. Peak-to-mean power control in ofdm,
golay complementary sequences, and reed-muller codes. IEEE Transactions on Infor-
mation Theory, IEEE, v. 45, n. 7, p. 23972417, 1999. Citado na pagina 47.

DeLange 1970 DELANGE, O. E. Wide-band optical communication systems: Part ii
#8212;frequency-division multiplexing. Proceedings of the IEEE, v. 58 n. 10, p. 1683—
1690, Oct 1970. ISSN 0018-9219. Citado na pagina 67.

Deng et al. 2013 DENG, M. et al. Constant envelope modulation enabled fiber nonlinea-
rity mitigation for co-ofdm transmissions. In: Optical Communications and Networks
(ICOCN), 2013 12th International Conference on. [S.1.: s.n.|, 2013. p. 1-4. Citado
2 vezes nas paginas 60 e 63.

Djordjevic e Vasic 2006 DJORDJEVIC, 1. B.; VASIC, B. Orthogonal frequency division
multiplexing for high-speed optical transmission. Optics Express, Optical Society of
America, v. 14, n. 9, p. 3767-3775, 2006. Citado 2 vezes nas paginas 63 e 65.

Doelz et al. 1957 DOELZ, M. L.; HEALD, E. T.; MARTIN, D. L. Binary data transmis-
sion techniques for linear systems. Proceedings of the IRE, v. 45, n. 5, p. 656-661, May
1957. ISSN 0096-8390. Citado na pégina 29.



Referéncias 127

Eetvelt et al. 1996 EETVELT, P. V.; WADE, G.; TOMLINSON, M. Peak to average
power reduction for ofdm schemes by selective scrambling. Electronics letters, IET,
v. 32, n. 21, p. 1963-1964, 1996. Citado na pagina 47.

Essiambre et al. 2010 ESSIAMBRE, R.-J. et al. Capacity limits of optical fiber networks.
Journal of Lightwave Technology, IEEE, v. 28 n. 4, p. 662-701, 2010. Citado na
péagina 101.

Faruk e Savory 2017 FARUK, M.; SAVORY, S. Digital signal processing for coherent
transceivers employing multilevel formats. Journal of Lightwave Technology, p. 1-1,

2017. Citado na pagina 1.

Favre e Guen 1980 FAVRE, F.; GUEN, D. le. High frequency stability of laser diode
for heterodyne communication systems. Electronics Letters, v. 16, n. 18, p. 709-710,
August 1980. ISSN 0013-5194. Citado na pagina 67.

Goebel et al. 2008 GOEBEL, B. et al. On the effect of fwm in coherent optical ofdm
systems. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. Optical Fiber Communication
Conference. [S.1.], 2008. p. JWA58. Citado na pagina 121.

Goebel et al. 2009 GOEBEL, B. et al. Papr reduction techniques for coherent optical
ofdm transmission. In: 2009 11th International Conference on Transparent Optical
Networks. [S.1.: s.n.], 2009. Citado 2 vezes nas paginas 6 e 44.

Gordon e Mollenauer 1990 GORDON, J. P.; MOLLENAUER, L. F. Phase noise in pho-
tonic communications systems using linear amplifiers. Optics letters, Optical Society of
America, v. 15, n. 23, p. 1351-1353, 1990. Citado na pagina 25.

Guel e Palicot 2009 GUEL, D.; PALICOT, J. A figure-of-merit for evaluating the overall
performance of ofdm papr reduction techniques in the presence of high power ampli-
fier. In: IEEE. Wireless and Mobile Communications, 2009. ICWMC’09. Fifth
International Conference on. [S.1.], 2009. p. 217-222. Citado na pagina 6.

Han e Lee 2004 HAN, S. H.; LEE, J. H. Papr reduction of ofdm signals using a reduced
complexity pts technique. IEEE Signal Processing Letters, IEEE, v. 11, n. 11, p.
887-890, 2004. Citado na pagina 51.

Han e Lee 20056 HAN, S. H.; LEE, J. H. An overview of peak-to-average power ratio
reduction techniques for multicarrier transmission. IEEE wireless communications,
[EEE, v. 12, n. 2, p. 5665, 2005. Citado 4 vezes nas paginas 6, 48, 53 e 54.

Hanzo et al. 2000  HANZO, L. L. et al. Single- and Multi-carrier Quadrature Am-
plitude Modulation : Principles and Applications for Personal Communicati-
ons, WLANs and Broadcasting. [S.1.]: Wiley, 2000. ISBN 0471492396. Citado 3 vezes
nas paginas 33, 34 e 42.

Hill et al. 2000 HILL, G.; FAULKNER, M.; SINGH, J. Reducing the peak-to-average
power ratio in ofdm by cyclically shifting partial transmit sequences. Electronics Letters,
IET, v. 36, n. 6, p. 560-561, 2000. Citado na pagina 47.

Hirosaki 1980 HIROSAKI, B. An analysis of automatic equalizers for orthogonally multi-
plexed qam systems. IEEE Transactions on Communications, v. 28, n. 1, p. 73-83,
Jan 1980. ISSN 0090-6778. Citado na pagina 30.



128 Referéncias

Hirosaki 1981 HIROSAKI, B. An orthogonally multiplexed qam system using the discrete
fourier transform. IEEE Transactions on Communications, v. 29, n. 7, p. 982-989,
Jul 1981. ISSN 0090-6778. Citado na pagina 30.

Ho 2005 HO, K.-P. Phase-modulated optical communication systems. [S.1.]: Sprin-
ger Science & Business Media, 2005. Citado na pagina 26.

Ho e Kahn 2004 HO, K.-P.; KAHN, J. M. Electronic compensation technique to mitigate
nonlinear phase noise. Journal of Lightwave Technology, IEEE, v. 22 n. 3, p. 779-783,
2004. Citado na pagina 25.

Hoyningen-Huene et al. 2011 HOYNINGEN-HUENE, J. von et al. Constant envelope
optical ofdm for improved nonlinear and phase noise tolerance. In: Optical Fiber Com-
munication Conference and Exposition (OFC/NFOEC), 2011 and the National
Fiber Optic Engineers Conference. [S.1.: s.n.], 2011. p. 1-3. ISSN pending. Citado 4
vezes nas paginas 60, 61, 63 e 122.

Ip et al. 2008 IP, E. et al. Coherent detection in optical fiber systems. Optics express,
Optical Society of America, v. 16, n. 2, p. 753-791, 2008. Citado na pagina 1.

Jansen et al. 2008 JANSEN; S. et al. Coherent optical 25.8-gb/s ofdm transmission over
4160-km ssmf. Lightwave Technology, Journal of, v. 26, n. 1, p. 6-15, Jan 2008. ISSN
0733-8724. Citado 3 vezes nas paginas 31, 32 e 80.

Jansen et al. 2009 JANSEN, S. L. et al. 121.9-gb/s pdm-ofdm transmission with 2-b/s/hz
spectral efficiency over 1000 km of ssmf. Journal of Lightwave Technology, IEEE,
v. 27, n. 3, p. 177188, 2009. Citado 2 vezes nas paginas 80 e 81.

Jansen et al. 2007 JANSEN, S. L. et al. 20-gb/s ofdm transmission over 4,160-km ssmf
enabled by rf-pilot tone phase noise compensation. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA.
National Fiber Optic Engineers Conference. [S.1.], 2007. p. PDP15. Citado na pégina
e

Jansen et al. 2009 JANSEN, S. L. et al. 100gbe: Qpsk versus ofdm. Optical Fiber
Technology, Elsevier, v. 15, n. 5, p. 407-413, 2009. Citado 2 vezes nas paginas 10 e 81.

Jayalath e Tellambura 2000 JAYALATH, A.; TELLAMBURA, C. Adaptive pts approach
for reduction of peak-to-average power ratio of ofdm signal. Electronics Letters, IET,
v. 36, n. 14, p. 1226-1228, 2000. Citado na pagina 51.

Jayalath e Tellambura 2000 JAYALATH, A.; TELLAMBURA, C. Reducing the peak-to-
average power ratio of orthogonal frequency division multiplexing signal through bit or
symbol interleaving. Electronics Letters, IET, v. 36, n. 13, p. 1161-1163, 2000. Citado
na pagina 47.

Jin et al. 2008 JIN, X. et al. Optimization of adaptively modulated optical ofdm modems
for multimode fiber-based local area networks [invited]. Journal of Optical Networking,
Optical Society of America, v. 7, n. 3, p. 198-214, 2008. Citado na pagina 63.

Jones e Wilkinson 1996 JONES, A.; WILKINSON, T. Combined coding for error control
and increased robustness to system nonlinearities in ofdm. In: IEEE. Vehicular Techno-
logy Conference, 1996. Mobile Technology for the Human Race., IEEE 46th.
[S.L], 1996. v. 2, p. 904-908. Citado na pagina 49.



Referéncias 129

Jones et al. 1994 JONES, A. E.; WILKINSON, T. A.; BARTON, S. Block coding scheme
for reduction of peak to mean envelope power ratio of multicarrier transmission schemes.
Electronics letters, IET, v. 30, n. 25, p. 2098-2099, 1994. Citado na pagina 49.

Kahn e Ho 2004 KAHN, J. M.; HO, K.-P. Spectral efficiency limits and modulation/de-
tection techniques for dwdm systems. IEEE Journal of selected topics in quantum
electronics, [EEE, v. 10, n. 2, p. 259-272, 2004. Citado na pagina 1.

Kaminow et al. 2010 KAMINOW, I.; LI, T.; WILLNER, A. E. Optical fiber telecom-
munications VB: systems and networks. [S.1.]: Elsevier, 2010. Citado 8 vezes nas
paginas 1, 2, 73, 74, 83, 84, 88 e 98.

Kato et al. 2000 KATO, T.; KOYANO, Y.; NISHIMURA, M. Temperature dependence
of chromatic dispersion in various types of optical fiber. Optics letters, Optical Society
of America, v. 25, n. 16, p. 1156-1158, 2000. Citado na pagina 20.

Kikuchi 2016 KIKUCHI, K. Fundamentals of coherent optical fiber communications.
Journal of Lightwave Technology, v. 34, n. 1, p. 157-179, Jan 2016. ISSN 0733-8724.
Citado 6 vezes nas péaginas 66, 67, 68, 70, 72 e 74.

Kim e Stuber 1999 KIM, D.; STUBER, G. L. Clipping noise mitigation for ofdm by
decision-aided reconstruction. IEEE Communications Letters, IEEE, v. 3, n. 1, p. 4-6,
1999. Citado na pégina 48.

Krongold e Jones 2003 KRONGOLD, B. S.; JONES, D. L. Par reduction in ofdm via
active constellation extension. IEEE Transactions on broadcasting, IEEE, v. 49 n. 3,
p- 258-268, 2003. Citado 2 vezes nas paginas 47 e 54.

Krongold e Jones 2004 KRONGOLD, B. S.; JONES, D. L. An active-set approach for
ofdm par reduction via tone reservation. IEEE transactions on signal processing,
IEEE, v. 52, n. 2, p. 495-509, 2004. Citado na pagina 47.

Lang 2012 LANG, Y. Communications technology laboratory The OFDM multi
carrier system. 2012. <http://www.ant.uni-bremen.de/sixcms/media.php/102/11263/
OFDM2012.pdf>. [Online; acessado em 30 de Marco de 2016]. Citado 2 vezes nas péaginas
35 e 43.

Leibrich et al. 2009 LEIBRICH, J. et al. Impact of modulator bias on the osnr requirement
of direct-detection optical ofdm. IEEE Photonics Technology Letters, IEEE, v. 21,
n. 15, p. 1033-1035, 2009. Citado 3 vezes nas paginas 96, 98 e 102.

Li et al. 2012 LI, A. et al. Transmission of 1.63-tb/s pdm-16qam unique-word dft-spread
ofdm signal over 1,010-km ssmf. In: Optical Fiber Communication Conference and
Exposition (OFC/NFOEC), 2012 and the National Fiber Optic Engineers Con-
ference. [S.1.: s.n.], 2012. p. 1-3. ISSN pending. Citado na pagina 56.

Li e Cimini 1997 LI, X.; CIMINI, L. J. Effects of clipping and filtering on the performance
of ofdm. In: IEEE. Vehicular Technology Conference, 1997, IEEE 47th. [S.1.], 1997.
v. 3, p- 1634-1638. Citado na pagina 47.

Liu et al. 2007 LIU, C. et al. A survey on ofdm papr reduction techniques for 60 ghz
wireless cmos radio. In: IEEE. Telecommunication Networks and Applications
Conference, 2007. ATNAC 2007. Australasian. [S.1.], 2007. p. 317-321. Citado na
pagina 6.


http://www.ant.uni-bremen.de/sixcms/media.php/102/11263/OFDM2012.pdf
http://www.ant.uni-bremen.de/sixcms/media.php/102/11263/OFDM2012.pdf

130 Referéncias

London e Sadot 2011 LONDON, Y.; SADOT, D. Nonlinear effects mitigation in coherent
optical ofdm system in presence of high peak power. Journal of lightwave technology,
IEEE, v. 29, n. 21, p. 3275-3281, 2011. Citado na pagina 90.

Lowery et al. 2006 LOWERY, A.; DU, L.; ARMSTRONG, J. Orthogonal frequency di-
vision multiplexing for adaptive dispersion compensation in long haul wdm systems. In:
Optical Fiber Communication Conference, 2006 and the 2006 National Fiber
Optic Engineers Conference. OFC 2006. [S.1.: s.n.], 2006. p. 1-3. Citado na péagina
5.

Lowery et al. 2006 LOWERY, A. J.; DU, L.; ARMSTRONG, J. Orthogonal frequency
division multiplexing for adaptive dispersion compensation in long haul wdm systems.
In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. Optical fiber communication conference.
[S.L], 2006. p. PDP39. Citado 2 vezes nas péginas 63 e 65.

Ly-Gagnon et al. 2006 LY-GAGNON, D.-S. et al. Coherent detection of optical quadra-
ture phase-shift keying signals with carrier phase estimation. Journal of Lightwave
Technology, IEEE, v. 24, n. 1, p. 12, 2006. Citado na pagina 9.

Ly-Gagnon et al. 2006 LY-GAGNON, D. S. et al. Coherent detection of optical quadra-
ture phase-shift keying signals with carrier phase estimation. Journal of Lightwave
Technology, v. 24, n. 1, p. 12-21, Jan 2006. ISSN 0733-8724. Citado na pagina 71.

Matsuoka 2011 MATSUOKA, S. Ultrahigh-speed ultrahigh-capacity transport network
technology for cost-effective core and metro networks. NTT Technical Review, v. 9,
n. 8, 2011. Citado 2 vezes nas paginas xvi e 69.

McGhan et al. 2006 MCGHAN, D. et al. 5120 km rz-dpsk transmission over g652 fiber at
10 gb/s with no optical dispersion compensation. In: OFC/NFOEC Technical Digest.
Optical Fiber Communication Conference, 2005. [S.1.: s.n.], 2005. v. 6, p. 3 pp. Vol.
5-. Citado na pagina 71.

McKinley et al. 2005 MCKINLEY, M. D. et al. EVM Calculation for Broadband
Modulated Signals. [S.1.], 2005. Citado 2 vezes nas paginas 145 e 146.

Mehedy et al. 2012 MEHEDY, L. et al. Ofdm versus single carrier towards spectrally
efficient 100 gb/s transmission with direct detection. Journal of Optical Communica-
tions and Networking, Optical Society of America, v. 4, n. 10, p. 779-789, 2012. Citado
na pagina 1.

Moreolo et al. 2012 MOREOLO, M. S. et al. Experimental demonstration of a cost-
effective bit rate variable intensity modulation and direct detection optical ofdm with
reduced guard band. In: Optical Communications (ECOC), 2012 38th European
Conference and Exhibition on. [S.1.: s.n.], 2012. p. 1-3. Citado 2 vezes nas paginas 37
e 58.

Moreolo et al. 2011 MOREOLO, M. S. et al. Fht-based architectures for multicarrier
modulation in direct detection and coherent optical systems. In: Transparent Optical
Networks (ICTON), 2011 13th International Conference on. [S.l.: s.n.], 2011.
p. 1-4. ISSN 2161-2056. Citado na pagina 36.



Referéncias 131

Muller e Huber 1997 MULLER, S. H.; HUBER, J. B. A comparison of peak power
reduction schemes for ofdm. In: IEEE. Global Telecommunications Conference,
1997. GLOBECOM’97., IEEE. [S.1.], 1997. v. 1, p. 1-5. Citado na pégina 51.

Muller e Huber 1997 MULLER, S. H.; HUBER, J. B. A novel peak power reduction
scheme for ofdm. In: IEEE. Personal, Indoor and Mobile Radio Communicati-
ons, 1997. Waves of the Year 2000. PIMRC’97., The 8th IEEE International
Symposium on. [S.1.], 1997. v. 3, p. 1090-1094. Citado na pagina 50.

Muller e Huber 1997 MULLER, S. H.; HUBER, J. B. Ofdm with reduced peak-to-average
power ratio by optimum combination of partial transmit sequences. Electronics letters,
IET, v. 33, n. 5, p. 368-369, 1997. Citado na pagina 47.

Nelson et al. 2009 NELSON, L. E. et al. Performance of a 46-gbps dual-polarization
gpsk transceiver with real-time coherent equalization over high pmd fiber. Journal of
Lightwave Technology, v. 27, n. 3, p. 158-167, Feb 2009. ISSN 0733-8724. Citado na
pagina 72.

Nunes et al. 2015 NUNES, R. et al. Transmission of ce-ofdm signals over mmf links using
directly modulated 850-nm vcsels. Photonics Technology Letters, IEEE, v. 27, n. 3,
p. 315-318, Feb 2015. ISSN 1041-1135. Citado na pagina 6.

Nunes et al. 2014 NUNES, R. B. et al. Experimental validation of a constant-envelope
ofdm system for optical direct-detection. Optical Fiber Technology, Elsevier, v. 20,
n. 3, p. 303-307, 2014. Citado na pagina 6.

Nunes et al. 2015 NUNES, R. B. et al. Transmission of ce-ofdm signals over mmf links
using directly modulated 850-nm vcsels. Photonics Technology Letters, IEEE, IEEE,
v. 27, n. 3, p. 315318, 2015. Citado na pégina 6.

Ohm 2004 OHM, M. Optical 8-dpsk and receiver with direct detection and multilevel
electrical signals. In: IEEE. Advanced Modulation Formats, 2004 IEEE/LEOS
Workshop on. [S.1.], 2004. p. 45-46. Citado na pégina 4.

Ohm e Speidel 2005 OHM, M.; SPEIDEL, J. Receiver sensitivity, chromatic dispersion
tolerance and optimal receiver bandwidths for 40 gbit /s 8-level optical ask-dqpsk and optical
8-dpsk. In: CITESEER. Proc. 6th Conference on Photonic Networks, Leipzig,
Germany. [S.1], 2005. p. 211-217. Citado na pégina 5.

Okoshi et al. 1981 OKOSHI, T. et al. Computation of bit-error rate of various heterodyne
and coherent-type optical communication schemes. Journal of Optical Communicati-
ons, v. 2, n. 3, p. 89-96, 1981. Citado na pagina 68.

Okoshi e Kikuchi 1980 OKOSHI, T.; KIKUCHI, K. Frequency stabilisation of semicon-
ductor lasers for heterodyne-type optical communication systems. Electronics Letters,
v. 16, n. 5, p. 179-181, February 1980. ISSN 0013-5194. Citado na pagina 67.

Pan e Green 1996 PAN, Q.; GREEN, R. J. Bit-error-rate performance of lightwave hybrid
am/ofdm systems with comparison with am/qam systems in the presence of clipping impulse
noise. IEEE Photonics Technology Letters, IEEE, v. 8 n. 2, p. 278-280, 1996. Citado
2 vezes nas paginas 5 e 63.



132 Referéncias

Peled e Ruiz 1980 PELED, A.; RUIZ, A. Frequency domain data transmission using
reduced computational complexity algorithms. In: Acoustics, Speech, and Signal
Processing, IEEE International Conference on ICASSP ’80. [S.l.: s.n.], 1980. v. 5,
p- 964-967. Citado na pagina 30.

Peng et al. 2008 PENG, W.-R. et al. Experimental demonstration of a coherently modu-
lated and directly detected optical ofdm system using an rf-tone insertion. In: OPTICAL
SOCIETY OF AMERICA. Optical Fiber Communication Conference. [S.1.], 2008.
p. OMU2. Citado na pagina 65.

Peng et al. 2008 PENG, W.-R. et al. Experimental demonstration of 340 km ssmf trans-
mission using a virtual single sideband ofdm signal that employs carrier suppressed and
iterative detection techniques. In: IEEE. Optical Fiber communication/National
Fiber Optic Engineers Conference, 2008. OFC/NFOEC 2008. Conference on.
[S.L], 2008. p. 1-3. Citado na pagina 65.

Pereira et al. 2015 PEREIRA, E. d. V. et al. Impact of optical power in the guard-band
reduction of an optimized ddo-ofdm system. Journal of Lightwave Technology, IEEE,
v. 33, n. 23, p. 4717-4725, 2015. Citado 2 vezes nas paginas 65 e 97.

Pinto e Albuquerque 2002 PINTO, E. L.; ALBUQUERQUE, C. P. de. A técnica de
transmissao ofdm. Revista Cientifica, v. 1516, p. 2338, 2002. Citado 3 vezes nas paginas
35, 37 e 41.

Proakis e Salehi 2007 PROAKIS, J.; SALEHI, M. Digital Communications, 5th Edi-
tion. [S.1.]: McGraw-Hill Education, 2007. ISBN 0072957166. Citado 5 vezes nas paginas
38, 41, 42, 43 e 102.

Ramaswami et al. 2009 RAMASWAMI, R.; SIVARAJAN, K.; SASAKI, G. Optical
networks: a practical perspective. 3. ed. [S.1.]: Morgan Kaufmann, 2009. Citado
na pagina 23.

Rohde et al. 2000  ROHDE, M. et al. Robustness of dpsk direct detection transmission for-
mat in standard fibre wdm systems. Electronics Letters, The Institution of Engineering
& Technology, v. 36, n. 17, p. 1, 2000. Citado na pagina 3.

Rosenkranz 2005 ROSENKRANZ, W. Robust multi-level phase shift modulation in
high-speed wdm transmission. In: INTERNATIONAL SOCIETY FOR OPTICS AND
PHOTONICS. Asia-Pacific Optical Communications. [S.1.], 2005. p. 241-252. Citado
na pagina 4.

Ruiz et al. 1992 RUIZ, A.; CIOFFI, J. M.; KASTURIA, S. Discrete multiple tone mo-
dulation with coset coding for the spectrally shaped channel. IEEE Transactions on
Communications, v. 40, n. 6, p. 1012-1029, Jun 1992. ISSN 0090-6778. Citado 2 vezes
nas paginas 38 e 39.

Saeedi et al. 2002 SAEEDI, H.; SHARIF, M.; MARVASTI, F. Clipping noise cancella-
tion in ofdm systems using oversampled signal reconstruction. IEEE Communications
Letters, IEEE, v. 6, n. 2, p. 73-75, 2002. Citado na pagina 48.

Saltzberg 1967 SALTZBERG, B. Performance of an efficient parallel data transmission
system. IEEE Transactions on Communication Technology, v. 15, n. 6, p. 805-811,
December 1967. ISSN 0018-9332. Citado na péagina 29.



Referéncias 133

Savory 2008 SAVORY, S. J. Digital filters for coherent optical receivers. Optics Express,
Optical Society of America, v. 16, n. 2, p. 804-817, 2008. Citado na pagina 71.

Savory 2010 SAVORY, S. J. Digital coherent optical receivers: algorithms and subsystems.
IEEE Journal of Selected Topics in Quantum Electronics, IEEE, v. 16, n. 5, p.
1164-1179, 2010. Citado 2 vezes nas paginas 1 e 75.

Schneider 2013 SCHNEIDER, T. Nonlinear optics in telecommunications. [S.1.:
Springer Science & Business Media, 2013. Citado na pagina 24.

Secondini et al. 2009 SECONDINI, M.; FORESTIERI, E.; CAVALIERE, F. Novel optical
modulation scheme for 16-qam format with quadrant differential encoding. In: 2009
International Conference on Photonics in Switching. [S.1.: s.n.], 2009. p. 1-2. ISSN
2155-8507. Citado na pagina 5.

Seimetz 2009 SEIMETZ, M. High-order modulation for optical fiber transmission.
[S.1.]: Springer, 2009. v. 143. Citado 10 vezes nas péaginas xv, 2, 3, 4, 15, 17, 20, 22, 24 e 26.

Sekine et al. 2004 SEKINE, K. et al. Proposal and demonstration of 10-gsymbol/sec 16-
ary (40 gbit/s) optical modulation/demodulation scheme. In: Proceedings of European
Conference on Optical Communication (ECOC), We3. [S.1.: s.n.], 2004. v. 4. Citado
na pagina 5.

Senst e Ascheid 2009 SENST, M.; ASCHEID, G. Optimal output back-off in ofdm systems
with nonlinear power amplifiers. In: IEEE. Communications, 2009. ICC’09. IEEE
International Conference on. [S.1.], 2009. p. 1-6. Citado na pagina 44.

Serbay et al. 2005 SERBAY, M.; WREE, C.; ROSENKRANZ, W. Experimental investi-
gation of rz-8dpsk at 3x 10.7 gb/s. LEOS 2005, 2005. Citado na pagina 4.

Shafik et al. 2006 SHAFIK, R. A.; RAHMAN, M. S.; ISLAM, A. R. On the extended
relationships among EVM, BER and SNR as performance metrics. In: 2006 International
Conference on Electrical and Computer Engineering. Institute of Electrical and
Electronics Engineers (IEEE), 2006. Disponivel em: <http://dx.doi.org/10.1109/icece.
2006.355657>. Citado 3 vezes nas paginas 145, 146 e 147.

Shieh e Athaudage 2006 SHIEH, W.; ATHAUDAGE, C. Coherent optical orthogonal
frequency division multiplexing. Electronics Letters, v. 42, n. 10, p. 587-589, May 2006.
ISSN 0013-5194. Citado 2 vezes nas péaginas 6 e 77.

Shieh et al. 2008 SHIEH, W.; BAO, H.; TANG, Y. Coherent optical ofdm: theory and
design. Opt. Express, OSA, v. 16, n. 2, p. 841-859, Jan 2008. Citado 2 vezes nas paginas
80 e 88.

Shieh e Djordjevic 2009 SHIEH, W.; DJORDJEVIC, I. OFDM for optical communi-
cations. [S.1.]: Academic Press, 2009. Citado 8 vezes nas péaginas 4, 5, 7, 10, 36, 64, 77
e 88.

Shieh e Tang 2010 SHIEH, W.; TANG, Y. Ultrahigh-speed signal transmission over nonli-
near and dispersive fiber optic channel: The multicarrier advantage. Photonics Journal,
IEEE, v. 2, n. 3, p. 276283, June 2010. ISSN 1943-0655. Citado 2 vezes nas paginas 56
e o7.


http://dx.doi.org/10.1109/icece.2006.355657
http://dx.doi.org/10.1109/icece.2006.355657

134 Referéncias

Shieh et al. 2007 SHIEH, W. et al. Theoretical and experimental study on pmd-supported
transmission using polarization diversity in coherent optical ofdm systems. Optics Ex-
press, Optical Society of America, v. 15, n. 16, p. 9936-9947, 2007. Citado na pagina
77.

Shieh et al. 2007 SHIEH, W.; YI, X.; TANG, Y. Transmission experiment of multi-
gigabit coherent optical ofdm systems over 1000 km ssmf fibre. Electronics letters, The
Institution of Engineering & Technology, v. 43, n. 3, p. 1, 2007. Citado na pagina 77.

Shimotsu et al. 2001 SHIMOTSU, S. et al. Single side-band modulation performance
of a linbo3 integrated modulator consisting of four-phase modulator waveguides. IEEE
Photonics Technology Letters, v. 13, n. 4, p. 364-366, April 2001. ISSN 1041-1135.
Citado na pégina 71.

Silva et al. 2012 SILVA, J.; CARTAXO, A.; SEGATTO, M. A papr reduction technique
based on a constant envelope ofdm approach for fiber nonlinearity mitigation in optical
direct-detection systems. Optical Communications and Networking, IEEE/OSA
Journal of, v. 4, n. 4, p. 296-303, April 2012. ISSN 1943-0620. Citado 2 vezes nas paginas
97 e 107.

Silva 2011 SILVA, J. A. L. Transmissao de Sinais OFDM com Envelope Cons-
tante em Sistemas Opticos IMDD. Tese (Doutorado) — Universidade Federal do
Espirito Santo Centro, 2011. Citado 7 vezes nas paginas 6, 34, 61, 62, 93, 94 e 95.

Sun et al. 2008 SUN, H.; WU, K.-T.; ROBERTS, K. Real-time measurements of a 40
gb/s coherent system. Opt. Express, OSA, v. 16, n. 2, p. 873-879, Jan 2008. Citado na
pagina 72.

Supplement to IEEE standard for information technology telecommunications and information exchange
SUPPLEMENT to IEEE standard for information technology telecommunications and

information exchange between systems - local and metropolitan area networks - specific

requirements. Part 11: wireless LAN Medium Access Control (MAC) and Physical

Layer (PHY) specifications: high-speed physical layer in the 5 GHz band. IEEE Std
802.11a-1999, p. —, Dec. 1999. Citado na péagina 145.

Tang e Shore 2007 TANG, J.; SHORE, K. A. Maximizing the transmission performance
of adaptively modulated optical ofdm signals in multimode-fiber links by optimizing
analog-to-digital converters. Journal of lightwave technology, [EEE, v. 25, n. 3, p.
787-798, 2007. Citado na péagina 63.

Tang et al. 2010 TANG, Y.; SHIEH, W.; KRONGOLD, B. S. Dft-spread ofdm for fiber
nonlinearity mitigation. Photonics Technology Letters, IEEE, v. 22, n. 16, p. 1250~
1252, Aug 2010. ISSN 1041-1135. Citado na pagina 56.

Tang et al. 2007 TANG, Y. et al. Optimum design for rf-to-optical up-converter in cohe-
rent optical ofdm systems. IEEE Photonics Technology Letters, IEEE, v. 19, n. 7, p.
483-485, 2007. Citado na pégina 88.

Tang et al. 2007 TANG, Y. et al. Optimum design for coherent optical ofdm transmitter.
In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. National Fiber Optic Engineers Confe-
rence. [S.1.], 2007. p. JThA47. Citado na pédgina 90.



Referéncias 135

Tarokh e Jafarkhani 2000  TAROKH, V.; JAFARKHANI, H. On the computation and
reduction of the peak-to-average power ratio in multicarrier communications. IEEE

Transactions on Communications, IEEE, v. 48, n. 1, p. 3744, 2000. Citado na péagina
49.

Tellado-Mourelo 1999 TELLADO-MOURELOQO, J. Peak to average power reduction
for multicarrier modulation. Tese (Doutorado) — Stanford University, 1999. Citado 4
vezes nas paginas 47, 52, 53 e 54.

Tellambura 2001 TELLAMBURA, C. Improved phase factor computation for the par
reduction of an ofdm signal using pts. IEEE communications letters, IEEE, v. 5, n. 4,
p. 135-137, 2001. Citado na pagina 51.

Thompson et al. 2008 THOMPSON, S. et al. Constant envelope ofdm. Communicati-
ons, IEEE Transactions on, v. 56, n. 8, p. 1300-1312, August 2008. ISSN 0090-6778.
Citado 4 vezes nas paginas 6, 59, 61 e 62.

Thompson 2005 THOMPSON, S. C. Constant envelope OFDM phase modulation.
Tese (Doutorado) — Citeseer, 2005. Citado na pagina 45.

Tsukamoto et al. 2006 TSUKAMOTO, S.; KATOH, K.; KIKUCHI, K. Coherent demo-
dulation of optical 8-phase shift-keying signals using homodyne detection and digital signal
processing. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. Optical Fiber Communication
Conference. [S.1.], 2006. p. OThR5. Citado na pagina 5.

Tsukamoto et al. 2005 TSUKAMOTO, S. et al. Coherent demodulation of 40-gbit/s
polarization-multiplexed qpsk signals with 16-ghz spacing after 200-km transmission.
In: OFC/NFOEC Technical Digest. Optical Fiber Communication Conference,
2005. [S.1.: s.n.], 2005. v. 6, p. 3 pp. Vol. 5-. Citado na pagina 66.

Urick et al. 2004 URICK, V.; QIU, J.; BUCHOLTZ, F. Wide-band QAM-over-fiber using
phase modulation and interferometric demodulation. IEEE Photonics Technology
Letters, Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), v. 16, n. 10, p. 2374—
2376, oct 2004. Disponivel em: <http://dx.doi.org/10.1109/1pt.2004.834551>. Citado na
pagina 148.

Wang et al. 2016 WANG, S.-H. et al. Papr reduction in ofdm systems using active constel-
lation extension and subcarrier grouping techniques. IEEE Communications Letters,
IEEE, v. 20, n. 12, p. 2378-2381, 2016. Citado na pagina 6.

Wattanasuwakull e Benjapolakul 2005 WATTANASUWAKULL, T.; BENJAPOLAKUL,
W. Papr reduction for ofdm transmission by using a method of tone reservation and tone
injection. In: IEEE. Information, Communications and Signal Processing, 2005
Fifth International Conference on. [S.1.], 2005. p. 273-277. Citado na pagina 47.

Weinstein e Ebert 1971 WEINSTEIN, S.; EBERT, P. Data transmission by frequency-
division multiplexing using the discrete fourier transform. IEEE Transactions on Com-
munication Technology, v. 19, n. 5, p. 628634, October 1971. ISSN 0018-9332. Citado
na pagina 29.

Wilkinson e Jones 1995 WILKINSON, T.; JONES, A. Minimisation of the peak to mean
envelope power ratio of multicarrier transmission schemes by block coding. In: TEEE.


http://dx.doi.org/10.1109/lpt.2004.834551

136 Referéncias

Vehicular Technology Conference, 1995 IEEE 45th. [S.1.], 1995. v. 2, p. 825-829.
Citado na pégina 47.

Winzer e Essiambre 2006 WINZER, P. J.; ESSTAMBRE, R.-J. Advanced optical modu-
lation formats. Proceedings of the IEEE, IEEE, v. 94, n. 5, p. 952-985, 2006. Citado
5 vezes nas paginas 2, 3, 83, 84 e 86.

Wree et al. 2003 WREE, C.; LEIBRICH, J.; ROSENKRANZ, W. Differential quadrature
phase-shift keying for cost-effective doubling of the capacity in existing wdm systems.
Proc. ITG-Fachtagung Photonische Netze, p. 161-168, 2003. Citado na pagina 4.

Yamada et al. 2008 YAMADA, E. et al. Novel no-guard-interval pdm co-ofdm transmis-
sion in 4.1 tb/s (50 x 88.8-gb/s) dwdm link over 800 km smf including 50-ghz spaced roadm
nodes. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. National Fiber Optic Engineers
Conference. [S.1.], 2008. p. PDP8. Citado na pagina 77.

Yamamoto 1980 YAMAMOTO, Y. Receiver performance evaluation of various digital
optical modulation-demodulation systems in the 0.5-10 #181;m wavelength region. IEEE
Journal of Quantum Electronics, v. 16, n. 11, p. 1251-1259, Nov 1980. ISSN 0018-9197.
Citado na pagina 68.

YAMANOUCHI et al. 2006  YAMANOUCHI, S.; KUNIHIRO, K.; HIDA, H. OFDM error
vector magnitude distortion analysis. IEICE Transactions on Electronics, Institute
of Electronics, Information and Communications Engineers (IEICE), E89-C, n. 12, p.
1836-1842, dec 2006. Disponivel em: <http://dx.doi.org/10.1093/ietele/e89-¢.12.1836>.
Citado na pagina 145.

Yamazaki et al. 2011 YAMAZAKI, E. et al. Fast optical channel recovery in field de-
monstration of 100-gbit/s ethernet over otn using real-time dsp. Optics Express, Optical
Society of America, v. 19, n. 14, p. 13179-13184, 2011. Citado na péagina 72.

Yang et al. 2012 YANG, Q. et al. Coherent optical dft-spread ofdm transmission using
orthogonal band multiplexing. Opt. Express, OSA, v. 20, n. 3, p. 23792385, Jan 2012.
Citado 2 vezes nas péaginas 56 e 58.

Yang et al. 2008 YANG, Q.; SHIEH, W.; MA, Y. Bit and power loading for coherent
optical ofdm. IEEE Photonics Technology Letters, IEEE, v. 20, n. 15, p. 1305-1307,
2008. Citado 2 vezes nas paginas 9 e 10.

Yiet al. 2016 YI, X. et al. Phase noise effects on phase-modulated coherent optical ofdm.
IEEE Photonics Journal, IEEE, v. 8, n. 1, p. 1-8, 2016. Citado na pagina 60.

Yiet al. 2008 YI, X.; SHIEH, W.; MA, Y. Phase noise effects on high spectral efficiency
coherent optical ofdm transmission. Lightwave Technology, Journal of, v. 26, n. 10,
p. 1309-1316, May 2008. ISSN 0733-8724. Citado na pagina 6.

Yoon et al. 2005 YOON, H.; LEE, D.; PARK, N. Performance comparison of optical 8-ary
differential phase-shift keying systems with different electrical decision schemes. Optics
Express, Optical Society of America, v. 13, n. 2, p. 371-376, 2005. Citado na pagina 4.

Yu et al. 2008 YU, J. et al. 17 tb/s (161x 114 gb/s) polmux-rz-8psk transmission over
662 km of ultra-low loss fiber using c-band edfa amplification and digital coherent detection.
In: 2008 34th European Conference on Optical Communication, ECOC 2008.
[S.L.: s.n.], 2008. Citado na pagina 5.


http://dx.doi.org/10.1093/ietele/e89-c.12.1836

Referéncias 137

Yu et al. 2005 YU, Y. et al. 80gb/s etdm transmitter with a traveling-wave electroab-
sorption modulator. In: OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. Optical Fiber Commu-
nication Conference. [S.1.], 2005. p. OWEL. Citado na pagina 84.

Zhang et al. 2013 ZHANG, G. et al. A survey on ofdm-based elastic core optical networ-
king. IEEE Communications Surveys Tutorials, v. 15, n. 1, p. 65-87, First 2013.
ISSN 1553-877X. Citado na pagina 30.

Zhang et al. 2010 ZHANG, Y.; O’'SULLIVAN, M.; HUI, R. Theoretical and experimental
investigation of compatible ssb modulation for single channel long-distance optical ofdm
transmission. Optics express, Optical Society of America, v. 18, n. 16, p. 1675116764,
2010. Citado na pagina 90.

Zhao e Baxley 2006 ZHAO, C.; BAXLEY, R. J. Error vector magnitude analysis for
ofdm systems. In: 2006 Fortieth Asilomar Conference on Signals, Systems and
Computers. Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), 2006. p. 1830-1834.
ISSN 1058-6393. Disponivel em: <http://dx.doi.org/10.1109/acssc.2006.355078>. Citado
2 vezes nas paginas 145 e 146.

Zhou et al. 2008 ZHOU, X. et al. 8x114 gb/s, 25-ghz-spaced, polmux-rz-8psk transmission
over 640 km of ssmf employing digital coherent detection and edfa-only amplification. In:
OPTICAL SOCIETY OF AMERICA. National Fiber Optic Engineers Conference.
[S.1], 2008. p. PDP1. Citado na pagina 5.


http://dx.doi.org/10.1109/acssc.2006.355078




Apendices






141

APENDICE A — Ci&lculo de

Expressao de [,

]med

: A t)
B T/Sl (7‘(’ cos(wy )dt

A cos(wot)
o, 1 — cos <V}>
dt

T Jo 2
1 o 1 — cos (WA ;:;)S(Q))
[ AT

21 Jo 2

| — cos (7TA sm(@))
1 2 Ve
de

(120)
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APENDICE B — Principio de
Operacao do Modulador MZM

4/_\< L+AL y /_\_

Ei2 E’02 N E'i2 Eo2

Figura 52 — principio de operacao do MZM

A saida do primeiro acoplador:

Eou(f)] _ e [1 il

Epa(f)

Ei(f)
Eia(f)

771 (121)

o sinal na entrada do segundo acoplador apds percorrer uma distancia L para o

caminho direto e L + AL para o caminho de acoplamento :

Eq(f) Epi(f)

_ s 1 0
RGN {o e8| | By () 122
A saida do segundo acoplador:
Eoi(f)| _ e |1 j| _ |Ea(f)
= . 123
Eos(f) V2 L’ 1 [Ea(f) 2

A funcao de transferéncia do Mach-zender pode ser calculado multiplicando as 3

funcgoes de transferéncia

Eoi(f) _ e 9P o—iBL Ly 1 0 L « Eu(f) (124)
Eos(f) 2 J 1 0 e Ak J 1 Eis(f)
Eoi(f) _ e 9% . »—iBL (1—e 7788 j(1+e702E) Eiq(f) (125)
Eoa(f) 2 J(1 4 e P2E) (=1 4 e79P8E) Ein(f)
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Assumindo que apenas uma das entradas eta ativo, por exemplo E;i(f) (Ei(f) =

0),0 campo na saida é dado por:

Eor(f)| _ e 0 | (1—e 992k
Eos(f)| 2 ¢’ (1 + e I8AL) X {Ezl(f)} (126)
Eou(f)| e .4 e~ (5 — 75
Eoo(f)] 2 L‘ej@“ (2% 1 72%) x | Eu(f)] (127)
Eoi(f)

x [Ea(f)] (128)

—jBe A » 27 . sin (2AL
e

o funcao de transferéncia de poténcia é dado por:

|Eo1(f)|22 2
[Ei (f)] B o—iBt g . isaL 2 2j - sin (ﬁ%L)
= | e cjeT | - 0 s (5AL> (129)
11
|Eo1(f)I?

BZL%] (130)
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APENDICE C - EVM

Além de expressar a qualidade da recepcao de sistemas de modulacao digital, a
EVM (Error Vector Magnitude) prové uma simples e quantitativa figura de mérito de sinais
modulados digitalmente, pelo fato de representar a diferenca entre os vetores de simbolos
transmitidos e recebidos de uma determinada diagrama de constelacao (Shafik et al. 2006).
E indicada para sistemas de comunicagao em que torna-se necessaria a transmissao de
grande quantidade de informacao, dada a rapidez de sua medigao quando comparada
com a tradicional taxa de erro de bits ! BER (Bit Error Rate) (McKinley et al. 2005).
Além de informacoes acerca da amplitude do erro de sinal, a EVM também contém infor-
macoes relacionadas a diferenca de fase entre os simbolos complexos gerados e medidos,
o0 que permite uma melhor caracterizagao dos efeitos fisicos de um canal de comuni-
cacao. A sua capacidade em identificar as distor¢oes provocadas por nao linearidades,
desbalancamento IQ, ruido de fase, entre outros, possibilitaram a sua especificagao como
figura de mérito dos padrdes IEEE 802.11a—1999, WCDMA (wideband code division ac-
cess) e as rede sem fio LAN (local area network) e MAN (metropolitan area network)

(Supplement to IEEE standard for information technology telecommunications and information excl
(Zhao e Baxley 2006).

C.1 Definicao

Para um melhor entendimento do procedimento de medida da EVM, considere o
quadrante de um diagrama de constelagao da Figura 53, onde sao apresentados o vetor de
referéncia X}, relativo a um dos possiveis simbolos transmitidos (sinal ideal) de coordenadas
X;=1eXq =j, para j = /—1, o vetor medido Y} que ilustra a trajetéria de um simbolo
recebido (sinal medido) de coordenadas (Y7,Yy), e o vetor de erro Dy = Yy — Xj, o
qual representa a distancia Euclidiana entre tais sinais. Sendo cada ponto do plano I (In
phase) versus Q (Quadrature) a especificagao de um dos 2" possiveis simbolos gerados pela
combinagao de n bits, qualquer desvio neste provocado por ruido ou distor¢ao, linear ou nao,
inerentes aos sistemas de telecomunicagoes, cria uma distancia escalar entre os referidos
fasores cuja magnitude de erro Ej = |Y;| — | X}| e o erro de fase ¢p = Z(Y}) — £(Xy) sdo
perfeitamente mensuraveis pela métrica EVM (YAMANOUCHI et al. 2006).

Portanto, como distancia escalar - magnitude do vetor diferenca - entre dois fasores,
a EVM pode ser definido como o valor RMS (root-mean-square) da diferenga entre um

conjunto de simbolos medidos e um conjunto de simbolos transmitidos, matematicamente

L Para uma BER = 10~ necessita-se transmitir 10° de bits para obter-se 1 bit errado; onerosa tarefa

em simulagbes computacionais.
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A Q
Ek (YI,YQ)
A Dy
. N\ (L)
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Figura 53 — Diagrama de constelagao ilustrativo.

expresso pela relagao,

EV Mpys =

¥ T |Ye — Xk\2r _ l]i] Yico Y1 — X1 P + Yo — Xol?]?

= — ,  (131)
ﬁ Zf\iol |Xk|2 % Zij\iol |XI|2 + ’XQ|2

onde N representa a quantidade de simbolos transmitidos/recebidos, X = X; + jXq e
Yy, = Y+ 7Y os simbolos complexos ideais e medidos respectivamente (Shafik et al. 2006),
(McKinley et al. 2005). Entretanto, é comum encontrar na literatura a definicdo matema-
tica da EVM conforme

a1 b v (132)

max max

N- N-1
EVM:J; th—Xw:J;zhqu
para X,,,, 0 ponto da constelacao da maior amplitude. Esta designacao detém a van-

tagem de facilitar e/ou diminuir a implementa¢do computacional da citada métrica
(Zhao e Baxley 2006).

C.2 Relacoes Matematicas entre SNR, EVM, e BER

Anélise de desempenho computacional nos termos taxa de erro de bits BER, e
relagao poténcia de sinal e poténcia de ruido SNR, é por motivos de simplicidade de
comparac¢ao uma das mais utilizadas em sistemas de comunicacao. A medigao direta da
poténcia do sinal sobre a poténcia do ruido permite predizer a quantidade de bits errados ou
nao no processo de decisdo do receptor (Shafik et al. 2006). Existem tabuladas na literatura

enumeras relacoes probabilisticas que numericamente descrevem o comportamento de sinais
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com modulagao digital em canais com ruido gaussiano. Para tanto, considere a transmissao
em canais AWGN de sinais uni/multiportadoras, com modulagao M-QAM de sequéncia de
bits codificados com cédigo Gray, e com detecgao coerente. A probabilidade de erro de

bits, ou taxa de erro de bits é dada por

_2(1- o) [ 3SNE
BER_logg(]\/_/)'ech< (2]\4_2)>, (133)

onde erfc(zx) = % [ e ¥ dt é a funcio erro complementar, M é o tipo de modulacio

empregada (para 16-QAM, M = 16) e a SNR matematicamente descrita pela razao

¥ i [(X0)? + (X))
§ et (1) + (nQ)?]

para X; e Xy os componentes em fase e quadratura do sinal transmitido, n; e ng as

SNR =

(134)

amplitudes em fase e quadratura do ruido gaussiano de densidade espectral de poténcia
igual a % (Shafik et al. 2006). Em sistemas amostrados a taxa de simbolos, a SNR pode

ser definido por

SNR — Es loga (M) B,

1
SR (135)

onde Es = loga(M)E}y é a energia de cada simbolo constelagao e FEj, a energia de cada bit

que o compoem.

E possivel afirmar que a EVM é, essencialmente, o erro de magnitude normalizada
entre a constelagao medida e a constelagao gerada. Em um canal com ruido gaussiano

branco, a relagao entre a SNR e a EVM ¢ evidenciada por

1 73
evans =[] = |

NO] 3
SNR :

i (136)

que em dB torna-se EV Mgys =~ —20 X log1o(SNR) (Shafik et al. 2006). Assim, sabendo

que SNR ~ reescreve-se (133) como

1
2
EVMgys

2(1 - 7m) 3
G o () o

como relacao matematica entre a BER e a EVM medida diretamente de diagramas de
constelagoes quadradas M-QAM. A Figura 54 mostra tais relacoes obtidas através da
simulagao de um sistema OFDM de L = 100 sinais de N = 1024 subportadoras, em
uma largura de banda B,, = 10 GHz e taxa de transferéncia R, ~ 35 Gbps em um canal

AWGN para variados valores de SNR e niveis de modulacao QAM. A relacao empirica
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entre a EVM e a SNR refere-se ao resultado da simulacao, ou seja, a EVM é obtida via
simulagdo computacional que aplicada a relacao (136) resulta na resposta com marcas
circulares. O trago referente ao EVM versus SNR Tedrico consiste em aplicar os valores
de SNR dados como entrada na equagao equacao (136). O comportamento empirico
do grafico de desempenho BER versus SNR provém da simulacao do sistema OFDM
parametrizado conforme descrito anteriormente. Os tracos Tedrico e Semi-Empirico sao
provenientes do uso das equagdes (133) e (137) respectivamente. Observa-se uma diferenga,
de aproximadamente 1.5 dB na comparacao entre o EVM por SNR Empirico (simulado) e
o Teérico para a SNR = 2 dB. Uma ponderacao sobre essa pequena discrepancia sugere a
delimita¢ao de um valor a partir do qual emprega-se a relacao (136). Deve-se no entanto
realcar a exatidao das curvas de desempenho em termos da taxa de erro de bits, SNR
e EVM, exaltando a gama de valores acima de 107® de real interesse em sistemas de

telecomunicagoes.

No entanto, em sistemas opticos em que nao se conhece a estatistica e a proveniéncia
do ruido dominante, torna-se apropriada a definicao da grandeza taxa de erro de modulacao
MER (Modulation Error rate) conforme

V2
MER = —20logio(EV M) + 10logyg <‘</2>> , (138)

max

onde (V?) é o valor quadrético médio da tensao de todos os pontos da constelagao e
Vinaz @ tensdo do ponto da constelacdo de maior amplitude (Urick et al. 2004). Em (138),
EVM =r./Vye para 7. a magnitude do raio do vetor do dados recebidos determinada
pelo valor médio quadratico do desvio dos dados recebidos dos pontos da constelacao.
Torna-se, portanto, desnecessaria a normalizacao do diagrama de constelagao, desde que
os tons pilotos; em casos em que estes sao utilizados para reconhecimento de canal e ou
sincronismo; sejam retirados antes da avaliacao da métrica. Como valor médio da SNR de
toda a constelagao, a MER pode assim ser aplicada na equagao (137) para a determinagao
aproximada de uma taxa de erro de bits referencial. A Figura 55 mostra a avaliacao de
desempenho via simulacao do referido sistema OFDM com a figura de mérito da equacao

138.

Nota-se na Figura 55 a exatidao das curvas de simulagao computacional (Empirica)
e Tedrica na avaliagdo do desempenho do sistema em termos de EVM por MER (SNR). O
mesmo acontece na BER versus MER, onde também estao dispostos as curvas tedricas
4-QAM e 64-QAM. Estes resultados sugerem a adogao da relagao (138) como parametro
SNR a ser especificado nas relagoes EVM e BER.
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C.2. Relagdes Matemdticas entre SNR, EVM, e BER
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