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RESUMO

Em virtude da elevada quantidade de enlaces Opticos existentes em data centers,
componentes de baixo custo sao cruciais. Neste contexto, uma solugao popularmente
adotada consiste no uso de lasers VCSELs (vertical cavity surface emitting lasers),
fibras multimodo e detec¢ao direta. Com a continua necessidade de aumento nas
taxas de transmissao, novas solugoes para mitigacao da dispersao modal, causada pe-
las fibras multimodo, se tornam necessarias. Sistemas OFDM (orthogonal frequency
division multiplexing) e SC-FDE (single carrier with frequency domain equalization)
surgem como alternativas promissoras devido a eficadcia no combate a interferéncia in-
tersimbolica por meio de equalizacao simplificada. Neste trabalho, faz-se uma anélise
de desempenho comparativa entre ambos os sistemas considerando um canal Gaussiano
tedrico e estimativas de canais experimentais obtidas de fibras multimodo de diferentes
comprimentos.

Em sistemas épticos de curta distancia com modulacao OFDM, o processo de mo-
dulacao é uma importante fonte de nao-linearidades. Este trabalho analisa compu-
tacionalmente a técnica de pré-distorcao com a finalidade de mitigacao destas nao-
linearidades. Além disso, propoe-se o estudo da otimizacao da funcao de linearizacao
utilizada no processo de pré-distor¢ao do sinal em funcao da eficiéncia de inclinagao
do laser. Ainda no contexto de sistemas Opticos com deteccao direta, as técnicas
asymmetrically-clipped OFDM (AC-OFDM) e pulse-amplitude modulated OFDM (PAM-
OFDM) apresentam menor gasto em poténcia em troca da perda de eficiéncia espectral.
Neste trabalho, um algoritmo de decodificagao combinada seletiva, capaz de prover o
um ganho tedrico de até 3 dB, é proposto para a técnica PAM-OFDM.

Para a comunicacao em data centers, protocolos de interconexao de alta velocidade
baseados em estruturas de quadro sao utilizados. Neste trabalho, propoe-se o uso de
palavras de referéncia para os sistemas OFDM e SC-FDE como método de sincronizagao

de quadro.
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ABSTRACT

Due to the huge amount of optical links in data centers, low cost components
are mandatory. In this scenario, a popular solution is composed of vertical cavity
surface emitting lasers (VCSELs), multimode fibers and direct detection. With the
continuous growth of transmission rate, new solutions for modal dispersion, caused
by multimode fibers, became necessary. Orthogonal frequency division multiplexing
(OFDM) and single carrier with frequency domain equalization (SC-FDE) systems
appear as promising techniques due to their effectiveness to mitigate modal dispersion
and due to their low complexity equalization process. In this work, a power analysis
of both systems is done considering a theoretical Gaussian channel and experimental
channels estimates of multimode fibers with different lengths.

In short-reach OFDM optical systems, the modulation process is an important
source of non-linearities. In order to mitigate the non-linear effects, a pre-distortion
technique is computationally analysed in this work. Furthermore, an optimization
study of the linearisation function, used in the pre-distortion technique, as a function
of the slope efficiency of the laser, is proposed. Still in direct-detection optical systems
scenario, the asymmetrically-clipped OFDM (AC-OFDM) and pulse-amplitude modu-
lated OFDM (PAM-OFDM) techniques present lower power consumption in trade-off
losing spectral efficiency. In this work, a combining decoding algorithm, capable of
providing a theoretical gain of up to 3 dB, is proposed for the PAM-OFDM technique.

For data center communications, high-speed interconnection standards based in
frame structures are used. In this work, a synchronization method through reference
words is proposed for OFDM and SC-FDE systems.
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Capitulo 1 Introdugao

O crescimento na demanda por servicos de banda larga, como aplicativos de video,
redes sociais e internet médvel, alimenta o fenomeno conhecido como computagao em
nuvem (cloud computing). A tradicional topologia da internet, baseada em uma rede
de base de provedores, é remodelada por uma infraestrutura em nuvem constituida por
um conjunto de data centers interligados [1]. Data centers e supercomputadores sao
formados por nés de processamento interconectados por uma grande quantidade de en-
laces de comunicacao. As altas taxas requeridas nesses enlaces inviabilizam a utilizagao
de cabos de cobre em todos os enlaces, havendo uma predominancia de enlaces 6pticos
como meio fisico de transmissao [2]. Devido a quantidade, enlaces de baixo custo sao
preferencialmente utilizados. Estes sao baseados em lasers emissores de superficie de
cavidade vertical (vertical cavity surface emitting lasers - VCSELSs) modulados direta-
mente no comprimento de onda de 850 nm sobre fibras multimodo (multimode fiber -
MMF) com detec¢ao direta [3]. VCSELSs apresentam a vantagem de baixo custo e baixo
consumo de poténcia. Com enlaces de curta distancia, com comprimentos que podem
atingir 300 m em data centers e 100 m em supercomputadores [4], fibras multimodo
sao utilizadas por apresentarem baixo custo de instalagao. Sistemas com modulagao
em intensidade e deteccao direta (intensity modulation/direct detection - IM/DD) sao
adotados por sua simplicidade na conversao eletro-opto-elétrica (electro-opto-electric -
E-O-E), porém requerem o uso de sinais reais e unipolares no dominio do tempo.

Como VCSELs comercialmente disponiveis podem operar a taxas de 40 Gbaud em
850 nm e a existéncia de varios modos de propagacao na fibra multimodo podem induzir
interferéncia intersimbdlica (intersymbol interference - ISI) severa mesmo para curtos
comprimentos de fibra [4], o aumento da taxa de transmissao em sistemas 6pticos fica
limitado principalmente a dispersao modal e a taxa de emissao do laser transmissor.
Neste contexto, a éptica paralela (parallel optics) assumiu um importante papel na
comunicagao em data centers. Ela consiste em uma alternativa para o aumento de
taxa por meio da paralelizacdo da transmissao com o uso de arranjo de VCSELs,
fibras ribbon e conectores MPO (multi-fiber push-on)/MTP (mechanical transfer push-
on), que apresentam um custo elevado, e em sua maioria utilizam uma modulagao
chaveada do tipo “liga-desliga” (on-off keying - OOK). No entanto, para atender a
continua demanda de banda, a paralelizacao nao sera suficiente, pois além da taxa de
transmissao, as retricoes quanto ao consumo de poténcia e quanto a dimensao espacial

do sistema também devem ser atendidas. Como sistemas OOK tradicionais podem



operar até taxas de 20 Gbps utilizando VCSELSs, taxas mais altas requerem novos
esquemas de modulagao e/ou técnicas de compensacao de dispersao [1].

Uma solugao para mitigar o efeito da ISI causada pela dispersao é o uso da equa-
lizacao. Para sistemas de portadora tnica com a equalizacao no dominio do tempo
(single carrier with time domain equalization - SC-TDE), a complexidade de seus equa-
lizadores esta diretamente ligada ao niimero simbolos espalhados pelo canal. Para siste-
mas que apresentam canais com espalhamento temporal severo ou taxa de transmissao
elevada, a equalizacao TDE nao se torna atrativa. Neste contexto, sistemas que utili-
zam multiplexacao por divisao em frequéncias ortogonais (orthogonal frequency division
multiplezing - OFDM) surgem como uma alternativa interessante por sua capacidade de
combater a ISI e pela sua equalizacao simplificada. Diferentemente da equalizagao no
tempo, a equalizacao em sistemas OFDM é feita sob blocos de dados com auxilio da efi-
ciente transformada rapida de Fourier (fast Fourier-transform - FFT), o que mantém
sua complexidade constante e independente do espalhamento temporal do canal [5].
Por outro lado, a geracao de sinais com formas de ondas complexas exige conversores
digital-analégicos (digital-to-analog converter - DAC) e conversores analdgico-digitais
(analog-to-digital converter - ADC) de alta resolucao, elevando o custo dos transcep-
tores. Os altos requisitos de processamento digital de sinais (digital signal processing -
DSP) também constituem uma preocupacao [6]. Porém, recentemente, diversos estudos
confirmaram a viabilidade pratica de DSP em tempo real para geracao e deteccao de
sinais OFDM para taxas de varios gigabits por segundo [7-9]. Outra desvantagem da
OFDM ¢ sua alta razao entre o valor de poténcia de pico e a poténcia média (peak-to-
average power ratio - PAPR) do sinal. Como vantagem, sistemas OFDM apresentam a
possibilidade do uso de modulacao adaptativa (bit loading). Para aplicacao da OFDM
em sistemas IM/DD, sua versao real em banda base, conhecida como DMT (discrete
multitone transmission), deve ser utilizada em conjunto com um processo de adi¢ao de
um nivel DC seguido de ceifamento. Diferentes técnicas DMT e técnicas de ceifamento
estudam a diminuigdo no gasto de poténcia e a redugao do PAPR [10-12].

Outra alternativa a sistemas OFDM consiste em sistemas de portadora tnica com
equalizagao no dominio da frequéncia (single carrier with frequency domain equalization
- SC-FDE). Assim como na OFDM, o processo de equalizagao é feito sobre um bloco
de dados com o auxilio da FF'T, portanto apresenta complexidade de equalizacao equi-
valente [5]. Em termos de processamento digital de sinais, sistemas SC-FDE e OFDM
apresentam equivaléncia em desempenho e baixa complexidade [13]. Por ser um sistema
de portadora unica, apresenta uma PAPR bem menor se comparada com um sistema
OFDM de mesma taxa. Em sistemas IM/DD, o aumento da eficiéncia espectral pode

ser obtido com a utilizagdo da modula¢do por amplitude de pulso (pulse-amplitude



modulation - PAM) unipolar, ndo havendo necessidade de DACs de alta resolugao no
transmissor. Este trabalho estuda a utilizagao da SC-FDE e da OFDM para o combate

da dispersao modal em sistemas épticos de curta distancia e baixo custo.

1.1 Revisao bibliografica

Devido ao fato de que sistemas IM /DD necessitam de sinais modulantes unipolares,
ou seja, reais e positivos, sistemas OFDM necessitam utilizar a simetria Hermitiana [10]
para obtengao de sua versao real em banda base (DMT). Diversos estudos retratam
diferentes técnicas de obtencao de sinais DMT unipolares a partir de sinais DMT.
Alguns estudos [14-16] utilizam a técnica sufficiently-biased DMT que consiste em um
acréscimo de um nivel DC eletronico variavel. Este depende, simbolo a simbolo, do
menor valor temporal do sinal de modo a garantir que o sinal resultante nao apresente
nenhum valor negativo ao longo de sua duracao. Estudos [17-19] consideram a técnica
fized-biased DMT que apresenta melhor eficiéncia comparada com a técnica sufficiently-
biased DMT. Esta é baseada na adicao de um nivel DC eletronico fixo seguido do
ceifamento da parte negativa remanescente do sinal. A técnica optimally-biased DMT,
constitui a otimizac¢ao da escolha do nivel DC que maximize a relagao sinal-ruido
(signal-to-noise ratio - SNR) recebida. Diversos estudos [10, 20, 21] j& investigaram
analiticamente ou por meio de simulagoes computacionais esta otimizagao.

Em [11], Chen et al. compararam o desempenho das trés técnicas que contém
adicao de nivel DC eletronico considerando um canal AWGN (additive white Gaussian
noise). Para atingir uma taxa de erro de bit (bit error rate - BER) de 107, a técnica
fized-biased DMT foi capaz de reduzir o consumo de poténcia para aproximadamente
72% do valor gasto pela técnica sufficiently-biased DMT para atingir a mesma BER.
Ja o uso da técnica optimally-biased DMT permitiu a redugao do consumo de poténcia
para 39% da poténcia gasta pela técnica sufficiently-biased DMT.

Em [22], Armstrong e Lowery propuseram a técnica asymmetrically-clipped DMT
(AC-DMT) que consiste na utilizagdo somente das subportadoras impares para aloca-
¢ao de dados. Em troca, o sistema nao necessita a adicao de nivel DC eletronico, ou
seja, toda a parte negativa do sinal real é simplesmente ceifada sem que os efeitos
nao-lineares deste processo afetem o sinal util. Em [22], as técnicas sufficiently-biased
DMT e AC-DMT foram comparadas. Apesar da perda de metade da eficiéncia espec-
tral elétrica disponivel, o uso da técnica AC-DMT foi capaz de prover um ganho de
aproximadamente 8 dB na relagao sinal-ruido (SNR) elétrica.

Armstrong e Schmidt compararam as técnicas fixed-biased DMT e asymmetrically-
clipped DMT em [19] considerando um canal AWGN. Para a primeira técnica foram
simuladas as constelagoes (4, 16, 64, 256-QAM) para um nivel DC de 13 dB e as
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constelagoes (4, 16-QAM) para um nivel DC de 7 dB. Para a segunda técnica foram
utilizadas as constelagoes (4, 16, 64, 256, 1024-QAM). A técnica AC-DMT requer a
menor poténcia de transmissao dentre todos esquemas propostos para atingir uma BER
de 1073, O caso AC-DMT com 16-QAM apresenta a mesma razao de largura de banda
normalizada que o esquema fized-biased OFDM (7 dB) com 4-QAM, porém requer 4,7
dB a menos poténcia transmitida para atingir a mesma BER.

Lee et al. [23] propuseram a técnica pulse-amplitude modulated DMT (PAM-DMT)
que nao requer a adicao de nivel DC eletronico em troca da utilizagao somente da
componente em quadratura das subportadoras para alocacao de dados. E, assim como
na técnica AC-DMT, os efeitos nao-lineares de ceifamento sao ortogonais ao sinal e
nao o afetam. Considerando um sistema IM/DD com um canal éptico com resposta
plana, este artigo compara o desempenho das técnicas optimally-biased DMT, AC-
DMT e PAM-DMT para uma BER alvo de 1073, Para um valor de razio de largura de
banda normalizada inferior a 0,2, a primeira técnica apresenta melhor eficiéncia. Para
razao superior a 0,2 as técnicas AC-DMT e PAM-DMT superam a técnica optimally-
biased DMT e apresentam a mesma eficiéncia quando esta considera uma modulacao
M-PAM e aquela uma modulacao M?-QAM. Com o uso do bit loading, a técnica PAM-
DMT supera o desempenho da AC-DMT, principalmente para baixas quantidades de
subportadoras.

Wolf e Haardt [10] propuseram um estudo analitico e computacional acerca do
desempenho energético dos sistemas SC-FDE, DC-optimally-biased DMT, AC-DMT e
PAM-DMT para detecgao direta. Neste estudo, o canal éptico € modelado por um filtro
Gaussiano e as técnicas DMT utilizam o power loading. Analisando a razao taxa de bit
sobre frequéncia de corte elétrica do canal R,/ f., constata-se que, dentre as técnicas
DMT, o DC-optimally-biased DMT necessita uma menor poténcia de transmissao que
as demais para atingir uma BER de 1073 quando R,/f. > 9. As técnicas AC-DMT
e PAM-DMT apresentam eficiéncia semelhantes. A técnica SC-FDE, utilizada com
modulagdo M-PAM sem retorno ao zero (non-return-to-zero - NRZ), apresenta melhor
desempenho energético que as técnicas DMT para R,/f. > 1. Quando utilizada com
modulagao M-PAM com retorno ao zero (return-to-zero - RZ), apresenta-se como a
técnica mais eficiente dentre todas para 0,5 < R,/ f. < 20.

Chen et al. [24] propuseram um algoritmo de decodifica¢do combinada para a técnica
AC-DMT. Por meio da caracterizacao e utilizacao da distorcao nao-linear de ceifa-
mento, o algoritmo ¢é capaz de prover um ganho teérico de até 3 dB se comparado com
o receptor normal. Asadzadeh et al. [25] propuseram a utilizacdo de um processo de
cancelamento de ruido para a técnica AC-DMT. Com a caracterizacao da distor¢ao nao-

linear de ceifamento, o algoritmo de cancelamento também é capaz de prover um ganho



tedrico de até 3 dB se comparado com o receptor normal. Dissanayake et al. [26] ana-
lisaram o uso de um receptor combinando as técnicas de decodificagdo combinada [24]
e cancelamento de ruido [25]. Apesar de ambas serem capazes de prover um ganho
tedrico de 3 dB quando utilizadas separadas, o uso combinado destas nao é capaz de
aumentar este ganho maximo.

Jin et al. [27] investigaram o desempenho de sistemas OFDM IM/DD utilizando
o bit loading em enlaces de fibra multimodo via simulagoes numéricas. 1000 enlaces
de fibra multimodo de pior caso com banda de 3 dB entre 220 e 490 MHzxkm foram
considerados. Em cada subportadora, o formato de modulacao foi escolhido de acordo
com a SNR, entre DBPSK (differential binary phase shift keying), DQPSK (differential
quadrature phase shift keying), 16 a 256-QAM ou auséncia de dados. Quando aplicada
a condicoes de equipamentos disponiveis atualmente, uma taxa de mais de 30 Gbps
sobre 300 m de fibra multimodo foi alcancada para mais de 99.5% dos enlaces. Quando
componentes provavelmente disponiveis futuramente foram considerados, mostrou-se
ser possivel transmitir 100 Gbps sobre 150 m de fibras multimodo em 99.5% dos casos.

Resultados experimentais comprovam a eficacia dos sistemas SC-FDE e OFDM no
combate a dispersao modal da fibra multimodo. Em [28], Teichmann et al. demos-
traram experimentalmente uma transmissao livre de erros (error free) de 5 Gbps para
um sistema SC-FDE com modulagao OOK utilizando 850 nm VCSELSs sobre 2443 m
de fibras multimodo do tipo OM-3 (com largura de banda nominal de 3300 MHzxkm)
com 7,9% de overhead. Estes resultados indicam a possibilidade de transmissao a taxas
de 40 Gbps e 100 Gbps para comprimentos de fibras multimodo de 305 m e 122 m,
respectivamente. Lee et al. [15] demostraram experimentalmente a transmissao de 30
Gbps e 28 Gbps para um sistema OFDM utilizando 850 nm VCSELs sobre 500 m e 1
km de fibras multimodo, respectivamente. O algoritmo de bit loading foi utilizado em
que a modulacao foi escolhida de acordo com a SNR de cada subportadora. Para o sis-
tema de 30 Gbps, uma BER média de 7 x 10~ foi atingida, enquanto que a transmissao
a 28 Gbps atingiu uma BER média de 1073,

Em termos de processamento digital de sinais, resultados experimentais com trans-
missoes em tempo real comprovam a viabilidade destes sistemas. Em [29], Hugues-Salas
et al. demonstraram um sistema OFDM IM/DD com transmissao, em tempo real, de
11,25 Gbps sobre um conjunto de fibras multimodo (OM-1 e OM-2) de 2 km. Utili-
zando 15 subportadoras moduladas com 64-QAM e a técnica power loading, uma BER
inferior a 2 x 1073 foi atingida. Giddings et al. [9] demonstraram um sistema OFDM
IM/DD com transmissao, em tempo real, de 11,25 Gbps utilizando um laser DFB
(distributed feedback) sobre fibras monomodo de 25 km de comprimento. Utilizando

subportadoras moduladas com 64-QAM e a técnica power loading, uma BER inferior



a 1073 foi atingida.

Elgala e Mesleh [30] propuseram a técnica de pré-distor¢ao de sinal aplicada a sis-
temas 6pticos sem fio que utilizam OFDM com o intuito de mitigar as nao-linearidades
intrinsecas da resposta do modulador de intensidade 6ptico, um LED (light emitting
diode) neste caso. Considerando um canal AWGN, modulacao BPSK e um cédigo
convolucional de taxa 3/4, foi possivel obter um ganho de 2 dB com o uso da técnica
de pré-distorcao para atingir uma BER de 2,5 x 107 quando comparado ao sistema

nao distorcido.

1.2 Contribuigoes e organizagao do trabalho

Em [10], Wolf e Haardt propuseram um estudo analitico e computacional acerca
do desempenho dos sistemas SC-FDE, DC-optimally-biased-OFDM, AC-DMT e PAM-
OFDM, sendo que os trés ultimos utilizam a técnica power loading. Neste estudo, um
sistema 6ptico com modulacao em intensidade e detecgao direta (IM/DD) considera um
modulador em intensidade ideal e um canal 6ptico modelado por um filtro Gaussiano.
Este trabalho estuda, por meio de simulagoes computacionais, a extensao desta andlise
para os casos em que a técnica bit loading é considerada em vez do power loading e
nos casos em que o canal 6ptico Gaussiano é substituido por estimativas de canais
experimentais obtidas de fibras multimodo OM-3 de diferentes comprimentos.

A maioria dos estudos recentes sobre sistemas IM/DD supde modulagdo em in-
tensidade ideal. Entretanto, em sistemas Opticos praticos o processo de modulagao
apresenta uma caracteristica nao-linear, o que limita o desempenho do sistema [30].
Com isso, Elgala et al. propuseram uma técnica de pré-distorcao do sinal modulante
com a finalidade de mitigar estes efeitos nao-lineares. A técnica é analisada por meio
de simulacoes computacionais considerando uma aproximacao da resposta experimen-
tal de um LED comercial em um cenério de comunicacao por luz visivel (wvisible light
communication - VLC). Neste trabalho, analisamos computacionalmente esta técnica
de pré-distorcao aplicada a uma aproximagao polinomial baseada em modelos VCSELs
tipicos em um cenario de comunicacao 6ptica de curta distancia. Além disso, mostra-se
a otimizacao da funcao de linearizacao utilizada no processo de pré-distor¢ao do sinal
em funcao da eficiéncia de inclinagao do modulador.

Com uma relacao de custo-beneficio entre a diminuicao do consumo de poténcia e
a perda em eficiéncia espectral, as técnicas AC-OFDM e PAM-OFDM nao necessitam
da adicao de um nivel DC. Em troca, perde-se metade da eficiéncia espectral elétrica
disponivel. Com o intuito de obter um sistema de maior eficiéencia, Chen et al. [24]
propuseram um algoritmo de decodificacdo combinada para a técnica AC-DMT. O

algoritmo ¢é capaz de prover um ganho tedrico de até 3 dB quando comparado com
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o receptor convencional. Neste trabalho, um algoritmo de decodificacao combinada
similar ao proposto em [24] é proposto para a técnica PAM-DMT e prové o mesmo
ganho tedrico de até 3 dB. O uso de uma decodificagao combinada seletiva também é
proposta para as técnicas AC-DMT e PAM-DMT, que prové um ganho marginal de
desempenho quando comparada com a técnica de decodificagao combinada simples.

Protocolos de interconexao de alta velocidade como o Ethernet e o Fibre Channel,
largamente utilizados em data centers [31], sdo baseados em estruturas de quadro.
Estes sistemas necessitam, além de outros niveis de sincronismo, o sincronismo de
quadro. Neste trabalho, o uso de palavras de referéncia especificas é proposto para os
sistemas OFDM e SC-FDE como método de sincronizacao de quadro. Este método de
sincronizacao é testado, via simulacao computacional, para todos os quatro sistemas
abordados neste trabalho.

Este trabalho esta estruturado da seguinte forma: no Capitulo 2, sao apresenta-
dos os principais elementos que compoem um sistema 6ptico baseado em modulagao
na intensidade e deteccao direta (IM/DD). Na Secao 2.1, uma visdo geral sobre sis-
temas que utilizam OFDM ¢é feita com o foco no uso da OFDM em sua versao real
e banda base, conhecida como DMT. Trés técnicas DMT (DC-optimally-biased DMT,
asymmetrically-clipped DMT e pulse-amplitude modulated DMT) sao analisadas para
o uso em sistemas de deteccao direta. Além disso, diferentes técnicas de mitigagao
de desvanecimento por subportadora sao apresentadas. Ainda no Capitulo 2, a Secao
2.2 apresenta o sistema de portadora tnica com equalizacao no dominio da frequéncia
(SC-FDE) para o cenério de deteccao direta. Neste capitulo, o equalizador de minimo
erro quadrético médio (minimum mean squared error - MMSE) também é apresentado.
No Capitulo 3, o desempenho do sistema SC-FDE é comparado com o desempenho dos
trés sistemas DMT apresentados sob a condigao do uso das técnicas power loading/ bit
loading utilizando um canal 6ptico modelado por um filtro Gaussiano. Em seguida,
o Capitulo 4 apresenta estimativas de canais experimentais obtidas de fibras multi-
modo OM-3 de diferentes comprimentos. Similarmente ao Capitulo 3, este capitulo
apresenta a analise comparativa de desempenho entre os sistemas DMT e SC-FDE sob
a condi¢ao do uso das técnicas power loading/bit loading utilizando as estimativas de
canais experimentais apresentadas. O Capitulo 5 retrata as principais caracteristicas
de um modulador de intensidade. As curvas de caracterizacao de um laser VCSEL sao
apresentadas com base em especificagoes de modelos tipicos. Por constituir uma impor-
tante fonte de nao-linearidades em sistemas IM/DD, uma técnica de pré-distor¢ao do
sinal modulante é apresentada e testada, via simulagao computacional, para mitigacao
destes efeitos. No Capitulo 6, com o intuito de obter um sistema de maior eficiéncia,

um algoritmo de decodificacdo combinada é proposto para a técnica PAM-DMT com



base na caracterizacao e utilizagao da distor¢ao nao-linear de ceifamento. O Capitulo 7
faz uma breve descrigao sobre os principais niveis de sincronismo exigidos pela maioria
dos sistemas digitais com foco na constituigdo de um quadro (frame) e no sincronismo
de quadro. O sincronismo em nivel de quadro ¢ testado, via simulagao computacional,
com o uso de palavras de referéncia propostas para os sistemas DMT e SC-FDE. Por
fim, o Capitulo 8 contém as conclusoes acerca dos estudos realizados e as perspectivas

para trabalhos futuros.



Capitulo 2 Sistemas IM /DD

Com enfoque na comunicacao optica em data centers, esta secao aborda o funcio-
namento basico de um transceptor 6ptico de sistema com modulacao em intensidade e
deteccao direta (IM/DD) sobre fibras multimodo (MMF). Esse sistema é preferivel de-
vido as vantagens de simplicidade e custo [32]. A Figura 2.1 apresenta um diagrama em
blocos de sistema Optico genérico composto por trés elementos béasicos: o transmissor

optico, o canal de comunicacao e o receptor optico.

entrada |  Transmissor Canal de Receptor saida
— e > o€ > oceP —>
optico comunicagao optico

Figura 2.1: Diagrama em blocos de um sistema 6ptico genérico.

O transmissor 6ptico tem como funcao a conversao eletro-6ptica do sinal de entrada.
O processo responsavel por essa conversao recebe o nome de modulacao, que pode ser
classificada como direta ou externa. A modulacao direta consiste na variacao direta
na corrente de polarizagdo da fonte éptica do transmissor (e. g. laser), como mostra a
Figura 2.2. J4 a modulagao externa utiliza um componente externo, como por exemplo
o modulador Mach-Zender ou de eletro-absorgao.

Devido ao baixo custo de instalagao, o canal de comunicagao mais utilizado neste

T

Corrente de polarizacao

>

Poténcia 6ptica de saida
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Figura 2.2: Exemplo de modulagao direta.



cenario é a fibra multimodo. No entanto, o regime multimodo implica severas limitacoes
na largura de banda do canal devido ao multipercurso dos varios modos de propagacao
da luz.

Ja o receptor Optico tem o papel de realizar a conversao opto-elétrica do sinal
recebido. O componente responsavel por realizar essa conversao de maneira direta é o

fotodetector, que pode ser matematicamente descrito como

I, = RP;, (2.1)

em que [, representa a fotocorrente gerada, F;, a poténcia dptica incidente no fotode-
tector e R a sua responsividade [32].

O processo de detecgao direta descrito por (2.1) supde uma conversao livre de
ruidos. No entanto, dois mecanismos de ruido, shot e térmico, acarretam flutuacoes
na fotocorrente gerada para uma poténcia incidente constante. O ruido shot consiste
na flutuacao da corrente média I, gerada pelo fotodetector devido a aleatoriedade da
geracao dos elétrons. Este ruido pode ser aproximado por um processo estacionario com
distribuicao de Poisson. J& o ruido térmico consiste na flutuacao da corrente média I,
devido a aleatoriedade do movimento dos elétrons a uma certa temperatura. Este ruido
pode ser matematicamente modelado como um processo estacionario com distribuicao
Gaussiana. Entretanto, para a maioria dos casos praticos de interesse, o ruido térmico
é o fator limitante, podendo-se desprezar o efeito do ruido shot e aproximar o ruido
resultante como um ruido aditivo Gaussiano branco [32]. Por esse motivo, os resultados

presentes neste trabalho consideram essa simplificacao na caracterizacao do ruido em
sistemas IM/DD.

2.1 Sistemas OFDM

O sucesso de sistemas OFDM advém de sua capacidade de combater a interferéncia
intersimbdlica causada por canais dispersivos, mais critica em sistemas que operam a al-
tas taxas. Dado um canal que apresenta um espalhamento temporal T,., um sistema de
portadora tnica de banda B experimentard ISI quando o tempo de simbolo, T, = 1/B,
for menor que T,, limitando o aumento da taxa de transmissao. Para mitigar o efeito

da ISI, o processo de equalizagao se torna necessario. No entanto, quando realizada

ISl ISI
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Figura 2.3: Exemplo de ISI entre blocos consecutivos de dados.
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no dominio do tempo, a complexidade do equalizador 6timo aumenta exponencial-
mente com o nimero simbolos espalhados pelo canal [5]. J4 o sistema OFDM divide a
taxa de transmissao em N subportadoras complexas ortogonais entre si, espacadas em
0f = 1/T, de modo que cada uma experimente uma resposta aproximadamente plana
do canal. Ou seja, a banda de cada subportadora By = B/N é tipicamente inferior
a banda de coeréncia do canal B.. Dessa forma, cada subportadora é responsavel por
transmitir um sinal a taxa inferior, implicando um tempo de simbolo N vezes maior se
comparado com um sistema de portadora tinica de mesma taxa e, consequentemente,
a diminuicao da ISI.

Um método eficaz na criagao de subportadoras ortogonais é o uso da transformada
discreta de Fourier (discrete Fourier transform - DEFT), que pode ser eficientemente
implementada pelo algoritmo da FFT. A representacao matematica de um sinal OFDM
no dominio do tempo é escrita como

N-1

T = Z Xy, exp (527 fit) , (2.2)
k=0

em que fp = kTi Amostrando o sinal a uma taxa de amostragem T, = %, tem-se
S

—1
k
x(nTy) =z, = Z X}, exp <j27rTnTa)

bl
o

=z

X} exp (]%nk‘) : (2.3)

o

=0
A partir de (2.3) é possivel perceber que um sinal OFDM em tempo discreto pode ser

obtido com o uso da IFFT, que é representado matematicamente como

1= o
= — X | — 2.4

em que X}, é o simbolo complexo modulado sob a subportadora k.

A fim de eliminar completamente a ISI residual, um intervalo de guarda de G amos-
tras € inserido entre os blocos de dados, de modo que sua duracao temporal Ty > T,
em que Tz = GT,. A Figura 2.3 mostra um exemplo. A insercao desse intervalo acar-
reta um overhead proporcional de G/N e uma redugao da taxa liquida em N/(N +G).
Nao preencher este intervalo de guarda é benéfico do ponto de vista de economia de
poténcia, mas isto acarreta interferéncia entre subportadoras (inter-carrier interference
- ICI). A utilizacao de um prefixo ciclico (cyclic prefiz - CP) para preencher o intervalo
de guarda G elimina tanto a ISI quanto a ICI para o sinal recebido [6]. O prefixo
ciclico consiste nas ultimas Ngp amostras do bloco de dados de tamanho N que sao

adicionadas ao inicio de cada bloco, como indica a Figura 2.4, sendo Ngp = G. O uso
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do prefixo ciclico possibilita que a convolugao linear entre o sinal e a resposta do canal
se torne circular. Com o uso da transformada discreta de Fourier, a convolugao circu-
lar implica apenas multiplicagdo na frequéncia [33]. Como o equalizador s6 necessita
corrigir a fase e amplitude de cada subportadora, com a DFT, um equalizador de um
tap ¢é suficiente [6].

O diagrama em blocos de um sistema OFDM com deteccao direta é mostrado na
Figura 2.5. No transmissor, uma sequéncia de bits é paralelizada em N, subportadoras
de dados, nas quais os bits sao modulados em simbolos X na k-ésima subportadora.
O uso do power/bit loading é opcional e serd descrito com mais detalhes na Segao 2.1.3.
Apés a IFFT de tamanho N (N > N,.), quantidade total de subportadoras, um prefixo
ciclico de Ngp amostras é adicionado ao inicio de cada bloco, formando um simbolo
OFDM de tamanho N + Ngp, como mostrado na Figura 2.4. Para que a interferéncia
intersimbdlica seja totalmente compensada, o dimensionamento do tamanho do prefixo
ciclico deve ser feito de tal modo que Top > T,.. O sinal é entao convertido em serial
e um DAC faz a conversao digital-analogica do sinal. No receptor, o processo ocorre
de maneira inversa, um ADC digitaliza o sinal recebido e o CP é removido. Apds a
FF'T, os simbolos contidos nas N, subportadoras de dados sao equalizados, como sera
mostrado na Segao 2.1.2, e demodulados para obtencgao da sequéncia de bits estimados.

Um sistema com modulagao em intensidade e deteccao direta IM/DD exige que o
sinal modulante seja real e positivo no transmissor, como pode ser observado na Figura
2.2. Como sinais OFDM banda base sao tipicamente complexos e bipolares, a simetria
Hermitiana, que sera descrita na Secao 2.1.1, deve ser aplicada para se obter uma
versao real banda base do sinal, usualmente conhecida como DMT (discrete multitone
transmission) [10]. Com o intuito de se obter um sinal real e unipolar, um processo
de adi¢ao de um nivel DC seguido de ceifamento da parte negativa restante do sinal
(biasing and clipping - BAC), representado pelos blocos tracejados em azul na Figura
2.5, deve ser feito. Diferentes processos BACs para diferentes técnicas DMT sao objeto

de estudo na Secao 2.1.1.

| CP | N |

Figura 2.4: Adicao do prefixo ciclico.
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Figura 2.5: Diagrama em blocos de um sistema OFDM IM/DD.

2.1.1 Técnicas DMT

Para obtencao de um sinal DMT, ou seja, uma versao real de x,, metade das
subportadoras devem carregar o complexo conjugado das N, subportadoras de dados.
Essa condicao é denominada simetria Hermitiana e pode ser representada por X, =
Xn_p para0 < k < N/2, onde * representa o complexo conjugado. Consequentemente,
esta simetria limita a quantidade de subportadoras de dados a N, < % — 1. Com isso,

(2.4) pode ser reescrita como [10]

. =%Ng (Xk exp ( %nk) - XY exp ( j?]z;nk))
z% i ( (X, + X7) cos <3Vnk;)) (2.5)

Observando a segunda linha de (2.5) é possivel perceber que a sequéncia x, assume

apenas valores reais.

2.1.1.1 DC-DMT

Para obtengao de um sinal real unipolar, a técnica DC-biased DMT consiste na
adi¢ao eletronica de um nivel DC, Ip¢e, ao sinal x,, real seguido do processo de ceifa-

mento. O sinal ceifado |z, |. pode ser escrito como

Tn + IDC'> T, Z _[DC
|Zn]e = { (2.6)

Oa Tn < _[DC
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Esta técnica pode ser dividida em trés subcategorias: sufficiently-biased DMT,
fized-biased DMT e optimally-biased DMT [11]. Na primeira, o valor do nivel DC é
escolhido simbolo a simbolo de modo a evitar o ceifamento do sinal. Portanto, em
cada simbolo OFDM, Ipc assume o valor absoluto da amostra z,, de menor valor
naquele intervalo. No intuito de melhorar a eficiéncia no gasto de poténcia do sistema,
alguns estudos [19,34,35] propoem a utilizagdo de um nivel DC fixo (fized-biased) que
garanta que o ceifamento do sinal ocorra com baixa frequéncia estatistica. A ultima
técnica, constitui a otimizagao da escolha do nivel DC que maximize a SNR recebida.
Diversos trabalhos [10,20,21] ji estudaram analiticamente ou por meio de simulacao
esta otimizacao. Para pequenos valores de Ipc, as distorgoes de ceifamento do sinal
degradam a SNR recebida. A medida que Ipc aumenta, os efeitos da distorcao de
ceifamento se tornam insignificantes, no entanto, a SNR efetiva comecga a decrescer
uma vez que grande parte da poténcia do sinal recebido é referente a sua componente
DC [11]. Neste trabalho, optamos por utilizar a técnica optimally-biased DMT definida

em [10] que expressa o nivel DC étimo como

]DC = kclip V E{ZL’%}, kclip > 07 (27)

em que k., representa a constante de probabilidade de ceifamento definida por meio
de simulacao computacional.

A Figura 2.6 apresenta o processo BAC para as técnicas sufficiently-biased e op-
timally-biased. A Figura 2.6a mostra um exemplo de um sinal DMT =z, e os niveis
DCs Ipcsuf € Ipcopt referentes a cada técnica. Nota-se que Ipog,s = |min(z,)|, em que
min(-) representa a fun¢ao que determina o valor minimo, para evitar o ceifamento no
simbolo mostrado. Utilizando (2.6), os sinais |z, |. sdo obtidos para cada caso.

Para compreender melhor a distorcao causada pelo ceifamento do sinal, ela pode
ser aproximadamente modelada como uma atenuacao na constelacao de sinais além de
um ruido aditivo nao-correlacionado no tempo e com caracteristicas Gaussianas [20].
A Figura 2.7 mostra o efeito causado pelo ceifamento em uma constelagao 4-QAM. A
Figura 2.7a apresenta o caso da utilizacao da técnica sufficiently-biased, em que, como
nao ha ceifamento, a constelacao nao sofre distor¢ao. A Figura 2.7b exibe a utilizagao
da técnica fized-biased com um valor de Ipc muito baixo, na qual, a atenuacao em
conjunto com o comportamento de ruido Gaussiano podem ser observadas na cons-
telagdo X. A Figura 2.7c mostra o resultado para a técnica optimally-biased, em que,
é possivel ainda observar os efeitos causados pelo ceifamento, porém a redugao no gasto
de poténcia justifica sua melhor eficiéncia.

Por representar a solucao mais eficiente no quesito consumo de poténcia, a técnica

DC-optimally-biased DMT sera referida, por simplicidade, como DC-DMT no restante
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deste trabalho.

2.1.1.2 AC-DMT

Com uma relagao de custo-beneficio entre a diminui¢ao do consumo de poténcia
e a perda em eficiéncia espectral, a técnica asymmetrically-clipped DMT [22] utiliza
somente as subportadoras impares para alocacao de dados em troca de um sistema
sem adigao de nivel DC. A informagao pode ser recuperada no receptor sem distorgoes
de ceifamento para um processo BAC com Ipc = 0, comumente conhecido como cei-
famento 0-bias.

Analisando (2.4), é possivel interpretar que cada amostra x,, é formada pela soma
de N simbolos complexos X} com fases rotacionadas. Para interpretar apenas a con-

tribuicao de uma subportadora k para a n-ésima amostra de x,, podemos escrever [24]

1

2
Tnk = NXk exp (jﬁﬂnk) ) (2.8)

Utilizando (2.8), podemos reescrever (2.4) e separd-la em duas partes

N-1
impar ar
T, = E Tpp = E Tk + E e L S (2.9)
k=0

k,impar k,par

o 1f 1
[}
e
S
0.51 4
0
n
15
c)
l L -
(8]
O
& 0.51 b
[}
0 4
-0.5

n

Figura 2.6: Obtencao do sinal DC-biased DMT unipolar: a) z,, b) |2, ]. para o sufficiently-biased
DMT e c¢) |@n|. para o optimally-biased DMT.
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Figura 2.7: Constelacao 4-QAM antes (cruzes vermelhas) e depois do ceifamento do sinal (pontos
azuis) para: a) sufficiently-biased DMT, b) fized-biased DMT com Ip¢ fixado em um valor baixo e c)
optimally-biased DMT.

par

em que ™ representa a contribuicio das subportadoras fmpares em x,, e P

v re-
presenta a contribuicao das subportadoras pares em z,,. Ademais, analisando a versao

deslocada em I amostras de x,; para cada subportadora k fmpar, podemos escre-

2
ver [24]

1 2 2 N
Ty N g :NXk exp (jﬁﬂnk:) exp (j%;k‘) , k impar
1 2
=— NXk exp <]W7Tnk:) . (2.10)

Como somente as subportadoras impares sao carregadas com dados na técnica AC-

DMT, x, = xi™P%  Consequentemente, de (2.8), (2.9) e (2.10) é possivel inferir que
N
2
um exemplo de um sinal AC-DMT anti-periédico. Para toda amostra z,, n <

se refere a simetria dita anti-periddica. A Figura 2.8 mostra

N

2

existe uma amostra idéntica com amplitude invertida para n > %, Ty = —T; N, por
2

Tn = —Tp N, VN <

exemplo. Dessa forma, toda parte negativa do sinal a ser ceifada apresenta uma copia
positiva anti-simétrica. Isso garante que nao haja nenhuma perda de informacao apos
o ceifamento 0-bias do sinal.

Matematicamente, na auséncia de qualquer ruido ou interferéncia e com uma es-

timagao perfeita de canal, o simbolo recebido em uma subportadora impar X é
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N-1 o
o= o (120

n=0
Nl N/2—1
2 5 N
— ; [0 ] exp (-j%nk) + ; [, 5 ] exp [_jﬁw <n+ 3) k]
N/2-1 ’ Nt i
= ; |_£L'nJc exXp (—]Wnk) + ; _L_Zthc exp (_]Wnk)
N/2—1 .
i N 2.11
uma vez que |—2,|. = —(x, — [%n].), sendo a funcdo |-|. definida por 2.6 [24].

Caso um ceifamento 0-bias nao fosse considerado, analogamente a (2.11), o simbolo

recebido em uma subportadora k seria

X! = FFT(x,)

N/2—1

=2 Z Ty, €XP (—j%nk) . (2.12)
n=0

De (2.11) e (2.12), infere-se que X = 3X}. Portanto, a informagao contida em
qualquer subportadora impar k pode ser recuperada perfeitamente na auséncia de ruido

e interferéncia com apenas uma atenuacao de fator 2 na amplitude [24].

HEER I

A5 g

I ‘
0 N/2 N-1
n

Figura 2.8: Exemplo de um sinal AC-DMT anti-periddico.
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2.1.1.3 PAM-DMT

A técnica pulse-amplitude modulated DMT [23] utiliza somente o eixo de quadratura
das subportadoras para alocacao de dados. Sem adicao de um nivel DC, ela também
se apresenta imune aos efeitos de distorcao devido ao ceifamento 0-bias.

Primeiramente, observa-se a versao real bipolar de x,, descrita por (2.4) e, com o

auxilio de (2.5), uma versao genérica pode ser reescrita, em que N, = N/2 — 1

N/2—1

1 2T . 27
Tn =% Z (Xk exp <jﬁnk) + X} exp (—jﬁnk)) . (2.13)

k=1
Seguindo uma abordagem similar a utilizada na Secao 2.1.1.2, podemos reescrever

(2.4) com o auxilio de (2.8) e separéd-la em duas partes

N-1 N-1 N-1
Ty = Z Tpp = Z T+ Z :cgk =zl + 29, (2.14)
k=0 k=0 m=0

em que xl representa a contribuigao da componente em fase de X, (X}) em x, e :)sg

representa a contribuigdo da componente em quadratura de X (X 1? ) em x,,. Como na
técnica PAM-DMT somente o eixo de quadratura das subportadoras é carregado com
dados (X] = 0), consequentemente, x, = z%.

Além disso, analisando uma versao de x,, deslocada em N amostras, podemos es-

crever

1= o o
TN—n :N kZ:: X} exp (]WN]{,) exp <—jﬁnk‘) (2.15)
N/2—1

2m 2m
X —j—nk X; —nk ) .
2 ( kexp( ]Nn ) + X, exp (an ))

Para a técnica PAM-DMT, como X; = jX,?, é possivel reescrever (2.13) e (2.15)

CcOo1mo

N o

==

i N/2—-1 o
N/2—-1
2 2
TNon = ; X© sen (Nnk) ) (2.17)
respectivamente. Assim, utilizando (2.16) e (2.17), é possivel inferir que =, = —xy_p.

Esta é uma simetria impar se referenciada a um eixo vertical em n = %

A Figura 2.9 mostra um exemplo deste sinal. Para toda amostra x,,n =1, ..., % -1,

existe uma amostra idéntica com amplitude invertida para n > %, T, = —TN_1, POT
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exemplo. Olhando para os casos especificos em que n = % e n = 0, observarmos
TN = T = 0. Em ambas situagoes, como nenhuma informagao é transmitida na
frequéncia zero (Xo = 0) e a simetria Hermitiana é adotada, toda a contribuigao
restante de X, em zg e x ¥ é cancelada no PAM-DMT. Isto pode ser verificado usando
(2.16).

Matematicamente, na auséncia de qualquer ruido ou interferéncia e com uma es-
timagao perfeita de canal, o simbolo recebido em uma subportadora k pode ser derivado

CcOo1mo

N-1 o
Xl,c = Z anJc eXp (_]Wnk)

n=0
N-1 o
=|zo]c + nzzzl |n e exp <—jﬁnk)
N/j2—1 o N/j2—1 o
= njc —j— k —nlc —)— N - k
> Lol o (k) + 3 Loncale e |58 i
N/j2—1 o N/j2—1 o
= ; |zn e exp (—jﬁnk) + ; | —2n . exp <jﬁnk) . (2.18)

Extraindo a informacao em quadratura de cada subportadora k e sabendo que —zx,, =

z $l $l°° ! Ll

CQTT i OCT? T ?

I ‘
0 N/2 N-1
n

Figura 2.9: Exemplo de um sinal PAM-DMT anti-periédico.
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== 3" e sen (%nk) + 3 =l sen (%nk)
—— Y . sen (%”nk) | (2.19)

Caso um ceifamento 0-bias nao fosse considerado, analogamente a (2.18) e (2.19),

o simbolo recebido em uma subportadora £ seria

X¢ = FFT(z,) = X2

N/2—1

2
=—2 Z Ty, sen (Wﬂnk) . (2.20)
n=1

De (2.19) e (2.20), infere-se que X; = $X. Portanto, a informacao contida no
eixo de quadratura de qualquer subportadora k pode ser recuperada perfeitamente na
auséncia de ruido e interferéncias com uma atenuagao de fator 2 na amplitude.

As técnicas AC-DMT e PAM-DMT apresentam a mesma eficiéncia espectral quando
a primeira considera uma modulacao M2-QAM e a segunda uma modulacao M-PAM.
[10]. No entanto, Lee et al. [23] mostraram que, quando o bit loading é considerado,
o AC-DMT néao se adapta a resposta em frequéncia do canal tao bem quanto o PAM-
DMT pelo fato de sé utilizar subportadoras impares. Nestes casos, o PAM-DMT supera

o desempenho do AC-DMT, principalmente para baixas quantidades de subportadoras.

2.1.2 Equalizacao no dominio da frequéncia

Como a resposta em frequéncia do canal na subportadora k, Hy, afeta somente
a amplitude e a fase de cada subportadora, a equalizacao em frequéncia faz a com-
pensacao de ambos em cada subportadora. Para isso, é necessario o conhecimento do
comportamento do canal no receptor, que pode ser adquirido por uma estimativa de
canal Hj. Seja Py a poténcia transmitida pela subportadora k e |Hg| o ganho do canal
naquela subportadora, a SNR recebida nesta subportadora é ~;, = %Pﬂhﬁf /o,
em que o} ¢ a variancia do ruido W} na k-ésima subportadora [33].
O equalizador mais simples, conhecido como equalizador ZF (zero-forcing), consiste
apenas no inverso da estimativa do canal Hj, [36]
1

Fyrplk] = iR (2.21)
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Supondo uma estimativa perfeita do canal, observa-se que a ISI é completamente
removida do simbolo X recebido, entretanto, o ruido W), é amplificado. No caso do

OFDM, o equalizador ZF representa o equalizador étimo [37].

Wi,
Xip = (XiHg + Wi) Fzplk] = X + 2. (2.22)

k
Apesar de a ISI ter sido removida, a SNR recebida ;. se mantém ap6s a equalizagao,
isto porque a poténcia resultante do sinal é %PHH;QPAHM2 = NfrVCP Py, e a poténcia

do ruido é o7 /|Hy|?. Consequentemente, v, = ;. [33].

2.1.3 Mitigagao de desvanecimento por subportadora

Apesar de sistemas multiportadoras serem capazes de combater a ISI ocasionada
pelo espalhamento temporal do canal, cada subportadora k, mesmo sofrendo desvane-
cimento plano, ainda pode sofrer uma grande degradagao de desempenho [33]. Dessa
forma, a compensacao dos efeitos de desvanecimento do canal se torna essencial para
atingir uma taxa de erro bit (bit error rate - BER) uniforme em todas as subporta-
doras, evitando que uma subportadora de pior desempenho predomine sobre a BER
total.

2.1.3.1 Codificacao

A utilizacao de cédigos corretores de erro (forward error correction - FEC) em con-
junto com OFDM ¢é comumente denominada OFDM codificado (C-OFDM). Utilizando
a codificacao através de todas as subportadoras é possivel espalhar a informagao a ser
transmitida na frequéncia, assim, a informacao recebida em subportadoras com melho-
res relagoes sinal-ruido (signal-to-noise ratios - SNRs) pode ser utilizada para corrigir
os simbolos errados recebidos nas subportadoras de pior desempenho. Para codigos
corretores de erros que sejam sensiveis a erros em rajada, é possivel melhorar seu de-
sempenho com o uso de um entrelagador (interleaver) de bit. Esta é uma das solucoes
mais utilizadas, principalmente em sistemas sem fio, pois nao exige o conhecimento do
canal. Porém, para sistemas Opticos de curta distancia, o uso de codigos corretores
complexos pode acarretar aumento de custo ou consumo de poténcia. Ademais, a re-
lativa estabilidade da dispersao modal na fibra multimodo, se comparada com canais
de sistemas sem fio, favorece os métodos que necessitam da estimativa do canal no

transmissor [4].
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2.1.3.2  Power loading

O power loading consiste basicamente na compensagao do desvanecimento seletivo
em frequéncia do canal no transmissor através de uma pré-alocacao de poténcia em
cada subportadora. Ou seja, dado o ganho |Hy| da subportadora k, a poténcia de
2

transmissao desta subportadora é convertida para Py/|Hg|*. No receptor, a poténcia

resultante do sinal também serd Py|Hy|?/|Hi|> = Py, mas a poténcia de ruido nio sera
amplificada (¢?), consequentemente, v;, = Py/o2 [33]. Apesar de este método exigir
a estimativa do canal no transmissor, isto pode ser obtido por meio da utilizacao de
um canal de retorno ou, devido a relativa estabilidade da dispersao modal na fibra
multimodo, esta estimativa pode ser obtida previamente durante um protocolo de

camadas de nivel superior.

2.1.3.3 Bit loading

O bit loading também necessita da informagao prévia do canal no transmissor, e
a partir dos ganhos deste, varia a alocagao da poténcia e da taxa de bits de cada
subportadora. O algoritmo proposto por Chow et al. [38] prevé a distribuigdo da
taxa de acordo com a capacidade de canal C'. Consequentemente, apresenta melhor
desempenho quando comparada com o power loading, j4 que no primeiro caso, todas
as subportadoras enviam a mesma taxa de bits, acarretando em um grande consumo
de poténcia para conseguir equiparar a SNR das piores subportadoras com as demais.

Para um canal de ruido Gaussiano branco aditivo (additive white Gaussian noise -
AWGN), a méxima taxa de transmissao atingivel é dada pela capacidade de canal de

Shannon

C
5 = log(1+7), (2.23)

em que B é a banda do canal e v a SNR. Qualquer sistema pratico deve transmitir a

uma taxa de bit R menor que C. A taxa R atingivel pode ser escrita como

% —log, (1+ 1), (2.24)

sendo I' a constante de lacuna que representa a perda com respeito a capacidade do
canal. Assim, para I' =0 dB, R = C. Para um sistema QAM nao codificado [12]

r=— (2.25)

em que o = Q7 (P,), sendo P, a probabilidade de erro de simbolo almejada e Q7! a

funcao @ inversa. Para um sistema OFDM de N subportadoras, quando a poténcia
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média total de transmissao do sinal Pr é fixa, a maxima taxa de bit possivel por

subportadora pode ser escrita como [12]

N-1
R Py Hy|?

k=0
N-1

restrito a Pr = Z Py. (2.26)
k=0

A solugao de (2.26) ¢é conhecida como water-filling [12]

Lo?
_l_ v
| H|?

em que a é uma constante escolhida de modo que satisfaca Pr = ), P;. Consequen-

Pk = a, (227)

temente, a alocagao 6tima de poténcia é dada por

a < Fok
|Hp|?

Io? I'o?
P, = { O ST (2.28)
0,

Apos a alocacao de poténcia 6tima, a taxa de bits por subportadora R é calculada
por (2.24) para B = By. A taxa total R é determinada por (2.26). Como os valores
normalizados de bits (R/B) assumem quaisquer valores reais nao-negativos, a solugao
exata de water-filling pode nao ser aplicavel na pratica. Assim, o algoritmo de Levin-

Campello [39] propoe a solucao discreta 6tima para o bit loading [12].
Entretanto, por representar a maximizacao da taxa de bit de acordo com a capa-
cidade de canal C', esta solugao nao se mostra pratica para sistemas que exigem uma
taxa de bit fixa. De forma a garantir esta restri¢ao, o algoritmo de Fischer-Huber [40]

serd apresentado e utilizado na Segao 3.4.

2.2 Sistemas SC-FDE

Sistemas SC-FDE utilizam a transmissao em portadora tnica, divisao da informacao
em blocos de dados separados por um intervalo de guarda e equalizacao no dominio da
frequéncia. Em sistemas OFDM a informacao é modulada no dominio da frequéncia,
enquanto que nestes sistemas a informacao é modulada no dominio do tempo, o que
impossibilita o uso de técnicas como o power/bit loading na SC-FDE. Porém, como a
informacao estd contida no dominio do tempo, estes sistemas sao resilientes a canais
seletivos na frequéncia mesmo sem a utilizagdo de codificagdo. A diferenca concei-
tual entre essas técnicas traduz-se em uma diferenga estrutural, na SC-FDE a IFFT
¢ movida do transmissor para o receptor. Dessa forma, apesar da equivaléncia em

complexidade de processamento [5], a SC-FDE apresenta transmissores mais simples e
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receptores mais complexos. O diagrama em blocos de um sistema SC-FDE é mostrado
na Figura 2.10. A estrutura de transmissao de um sistema SC-FDE é a mesma de
um sistema OOK IM/DD tradicional, o que representa uma vantagem ji que nao é
necessario alterar os transmissores 6pticos dos enlaces ja existentes.

No transmissor, uma sequéncia de dados binaria é carregada no modulador. Para
atender as condigoes de sistemas IM/DD, a sequéncia bindria é modulada em uma
sequéncia de simbolos estritamente positivos, S, € {0,1,2,...., M — 1}, em que M
representa a ordem da constelacao unipolar M-PAM. Em seguida, essa sequéncia de
simbolos é dividida em blocos de tamanho N,. Analogamente a Figura 2.4, cada bloco
de tamanho Ny recebe a adi¢ao de um prefixo ciclico, constituinte dos ultimos N¢p
simbolos do bloco, formando o simbolo SC-FDE de tamanho Ny + Nop. Seja T a
duracao temporal de um simbolo S,,, a duracao temporal do CP ¢ calculada como
Tep = TNep. Como na OFDM, a adi¢ao do intervalo de guarda tem o intuito de
combater a ISI entre os blocos SC-FDE, para isso, Tcp > T,, em que T, o espalhamento
de atraso maximo do canal. A sequéncia de simbolos SC-FDE resultante s modula
diretamente o laser transmissor. Pelo fato de utilizada uma modulacao em amplitude
de pulso, nao héd necessidade de utilizacao de um DAC externo. No receptor, um
fotodetector detecta diretamente o sinal que passa em seguida por um ADC. Os prefixos
ciclicos sao descartados e a FFT ¢é realizada para que a equalizacao no dominio da
frequéncia possa ser executada bloco a bloco. Em seguida, a IFFT retorna a sequéncia

de simbolos para o dominio do tempo e o demodulador estima a sequéncia binaria

transmitida.
bits Modulador +CP > Laser
\
canal
FFT [ -CP |€ ADC (€ PD €
A 4
N R - bits
Equalizagao > IFFT Demodulador .
estimados

Figura 2.10: Diagrama em blocos de um sistema SC-FDE IM/DD.
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2.2.1 Equalizacao no dominio da frequéncia

Assim como apresentado na Secao 2.1.2, o equalizador ZF é capaz de remover com-
pletamente a ISI do simbolo recebido. O equalizador de minimo erro quadratico médio
(minimum mean squar error - MMSE) utiliza a estimativa da SNR para balancear a
amplificacdo de ruido nas subportadoras k com ganhos | Hy| muito baixos [36], ou seja,
caso |Hy| possua um valor muito pequeno para uma dada subportadora k, o termo de
SNR 7 impede a completa inversao do canal, regulando a amplificacao do ruido de
acordo com sua propria poténcia. Equacao que descreve o equalizador MMSE pode ser

escrita como

B Hjx
|H 12+,

Neste trabalho consideramos o equalizador ZF devido a sua simplicidade e porque,

Furselk] (2.29)

para baixos valores de poténcia de ruido, seu desempenho é comparavel ao equalizador
MMSE [28].
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Capitulo 3 Analise de Penalidade de Poténcia

Com o intuito de comparar o desempenho das técnicas DMT e SC-FDE em sistemas
6pticos de detecgao direta, Wolf e Haardt [10] realizaram um estudo de penalidades
com foco na eficiéncia do sistema. A partir de um sistema 6ptico IM/DD genérico,
descrito na Secao 3.1, curvas de penalidade de poténcia sao obtidas analiticamente

baseadas em uma referéncia OOK.

3.1 Sistema éptico IM/DD

As Figuras 2.5 e 2.10 mostram os diagramas em blocos de sistemas DMT e SC-
FDE com deteccao direta. Para a representacao da conversao E-O-E, composta pelo
laser transmissor, pelo canal éptico e pelo fotodetector (photodetector - PD), algumas
consideragoes sao feitas em [10]. O laser transmissor ¢é representado por um modulador
em intensidade ideal, em que a poténcia dptica instantanea é a réplica do sinal elétrico
positivo modulante. O canal éptico é modelado por um filtro Gaussiano passa-baixa

com funcao transferéncia

a(f) =" (F) (3.1)

em que f, = V/2f., sendo f. a frequéncia de corte elétrica de 3 dB do canal. J& o
fotodetector é representado por um PD ideal com responsividade R seguido de um
canal AWGN. O ruido Gaussiano branco, com densidade espectral de poténcia N,
modela o ruido térmico proveniente dos circuitos eletronicos do receptor.

Com o intuito de garantir a mesma taxa de erro de bit (BER) para todas as subpor-
tadoras, o power loading é utilizado nas técnicas DMT. Dessa forma, cada subportadora

Gl kf sendo fy

equivalente ao espacamento em frequéncia entre subportadoras [10]. Neste caso, €como

k tem seu coeficiente X}, ponderado pelo inverso da resposta do canal

o canal éptico considerado nao distorce a fase do sinal, nao hé necessidade de utilizagao

da equalizagao no receptor. O sistema SC-FDE considera o uso do equalizador ZF.

3.2 Derivagao analitica de curvas de penalidade

A anadlise da penalidade de poténcia é feita de forma a avaliar o aumento da poténcia
Optica média de langcamento, para manter a mesma probabilidade de erro de bit, p,, em
relacdo a uma referéncia NRZ-OOK (non-return to zero on-off keying) sem dispersao

temporal e de mesma taxa de bit R, e ruido com densidade espectral de poténcia Ny.
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Em cada anélise, sao tracadas curvas analiticas para diferentes esquemas de modulagao
e frequéncias de corte do canal a fim de se analisar o desempenho de cada esquema sob
estreitamento do canal 6ptico.

Contanto que o CP utilizado seja longo o suficiente para evitar a ISI e o ruido
proveniente do processo de ceifamento possa ser ignorado, a derivacao analitica da
penalidade de poténcia d P,,,; pode ser feita com precisao. A §P,,; pode ser decomposta
em trés partes principais: a penalidade de poténcia do uso do prefixo ciclico 0 Pypncp,
a penalidade da compensacao da perda causada pelo canal dispersivo 0P, 4isp € @
penalidade do tipo de modulagao utilizada 0P, meq [10]. A primeira representa a
poténcia 6ptica adicional gasta para enviar o CP de cada simbolo DMT/SC-FDE, e

pode ser escrita como

N + Nep
—N
Por ser derivada da penalidade de poteéncia elétrica, a penalidade de poténcia optica

5Panl,CP =5 IOg (32)

dP,.cp apresenta o fator multiplicativo 5=10/2, em vez do fator 10, ja que a poténcia
Optica é diretamente proporcional a corrente elétrica.

A penalidade de poténcia optica 0Py 4isp Tepresenta a poténcia éptica adicional
gasta para compensar a atenuacao causada pelo canal dispersivo. Nas técnicas DMT,
este gasto é observado na utilizagao do power loading. Ja na SC-FDE, este ocorre no

processo de equalizagdo. A § P, 4isp pode ser aproximada por [10]

Btot
1 1
5Panl disp = 5 10g / df s 3.3
= B | TGP >
em que By, representa a banda total do sinal. Note que um aumento de m em

cada subportadora eleva a poténcia elétrica de cada subportadora por um fator de

W. Byt pode ser calculada como [10]

R, L__ NitNep  Netl  para DC-DMT ou PAM-DMT

" Togy (M) N N,
Bt =1 2Ry oy - - x°%s  para AC-DMT . (34)
Rb ° 10g21(M) ° N+]]\>TCP, pal"a PAM—FDE
Para a PAM-FDE, B, corresponde a taxa de simbolo R, = bgf% multiplicada

pelo overhead inserido pela adi¢cao do CP (%) Para os casos DC-DMT e PAM-
DMT, o fator NTJC’I é decorrente do fato de nao se utilizar o nivel DC para transportar
dados. Ja no caso AC-DMT, By, corresponde a 2R, multiplicado pelo overhead inserido

pela adi¢ao do CP, pois apenas as subportadoras impares sao destinadas ao transporte
de dados.
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A penalidade de poténcia optica 0P, med representa a poténcia éptica adicional
necessaria para atingir a mesma probabilidade de erro de bit p, do sistema de referéncia
NRZ-OOK para um canal AWGN. Essa penalidade pode ser resumida como [10]

( -
Ecripy /%10242(1\14), para DC-DMT
4 M-1
\/ 310 ,  para AC-DMT
5Panl,mod = 57 108, (M) (35)

2 M2-1 ’
rlog, ()0 Para PAM-DMT
_M-1 PAM-FDE
[ Vomon' PR

em que M representa a ordem de grandeza do esquema de modulagao.

3.3 Configuragao de simulagao

Com o finalidade de validar nossos modelos computacionais, desenvolvidos com o
software MATLAB®, adotou-se uma configuracio de simulacio semelhante & proposta
por [10] para equiparar os resultados de simulagao aos obtidos pelos modelos analiticos
apresentados na Segao 3.2. As simulagoes se dividem em trés configuragoes bésicas:
configuracao de referéncia, configuracao DMT e configuracao FDE. Como parametros
de simulagao utilizou-se p, = 1073, tamanho da FFT N = 64 e prefixo ciclico N, = 16
para a PAM-FDE; e N = 128 e N, = 32 para as técnicas DMT. O numero de
subportadoras de dados foi N. = 52 para a DC-DMT/PAM-DMT, e N, = 26 para
a AC-DMT. A Tabela 3.1 mostra os valores de k., utilizados para cada ordem de
modulagao na DC-DMT [10]. A escolha da taxa de bit R, e a densidade espectral de
poténcia Ny do ruido AWG nao influenciam os resultados obtidos, pois os sistemas sao

avaliados para os mesmos valores de R, e Ny utilizados na configuragao de referéncia.

Tabela 3.1: Constantes de probabilidade de corte k.

M-QAM | 4 | 16 | 64 | 256 | 1024
Eeiip 231253135 3,7

3.3.1 Configuracao de referéncia

A Figura 3.1 mostra o diagrama em blocos desta configuragao. Primeiramente
uma sequencia binaria de dados modula o laser emissor ideal. Em seguida a poténcia
éptica média Pyigina do sinal é calculada, e o sinal é modificado de modo a ter sua
poténcia 6ptica média igual a poténcia P pretendida. Na recepcao, o sinal é detectado
diretamente por um PD de responsividade unitaria e um ruido AWG é adicionado ao

sinal. Variando o valor de P, encontra-se o valor necesséario para obter uma p, = 1073,
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Dados laser Controle PD Adigdo de Estimagdo

binarios de P ruido da BER

Figura 3.1: Diagrama em blocos do sistema de referéncia NRZ-OOK.

3.3.2 Configuracao DMT

O diagrama em blocos genérico de simulagao, contido na Figura 3.2, é utilizado
para as trés técnicas DMT apresentadas na Secao 2.1. Uma sequéncia binaria de dados
da origem ao sinal DMT ao passar pelo bloco “Gerador de sinais OFDM” (descrito
em detalhes na Figura 2.5). Em seguida, o sinal DMT modula diretamente o laser
transmissor ideal e tem sua poténcia 6ptica média P modificada antes de ser filtrado
pelo canal dispersivo. Na recepcao, um fotodiodo faz a detecgao direta do sinal seguida
do acréscimo de ruido AWG. O sinal é paralelizado, tem seu CP removido, e retorna
ao dominio da frequéncia apods a realizacao da FFT. Os simbolos contidos em cada
subportadora de dados sao entao demodulados, e o sinal retoma a forma serial para a
estimacao da BER. Cada um dos blocos sombreados (roxos) serao detalhados adiante
nesta se¢do. Para reproduzir os resultados analiticos propostos por [10], simularam-se
os mesmos esquemas de modulacao utilizados e o mesmo intervalo de frequéncia de

corte do canal analisado.

------- 1
I Polarizagdo 1
Dados Gerador de 1 1
—> L5
bindrios sinais OFDM " .DC/ ! faser
L Clipagem 1
Deslocamento Canal Controle
PD . .
temporal dispersivo de P
/S R .| Compensacao | Normalizagao
e FFT ~
de fase da constelagdo
-CP
Calculo da
BER e Dados P/S DEMOD
) estimados
penalidade P

Figura 3.2: Diagrama em blocos genérico de simulacao de um sistema DMT.
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3.3.2.1 Deslocamento temporal

O sinal recebido na entrada do fotodiodo p,[n] é obtido pela convolugao do sinal
transmitido com a resposta temporal do canal truncada g[n] (p,[n] = provo[n] * gn]).
Como a resposta em frequéncia do canal G(f) é uma Gaussiana, sua resposta no tempo
g(t) também serd um Gaussiana, o que indica uma resposta impulsional do canal do
tipo nao-causal. Portanto, ao realizar a convolugao pnew.[n] * g[n|, a parte nao-causal
de g[n] causara ISI no simbolo anterior. A Figura 3.3 mostra um exemplo do efeito
da convolucao de g[n| * ppovo[n| em cada simbolo OFDM de ppou[n]. Dessa forma, é
necessario realizar um deslocamento em g[n] de forma que sua resposta temporal apenas
cause interferéncia na parte que contém o prefixo ciclico. A Figura 3.3 apresenta um
Nc

=<2 amostras de modo a garantir que o pico da Gaussiana

deslocamento discreto de S

esteja exatamente na metade do prefixo ciclico, e caso Tep > T, nao havera ISI.

3.3.2.2 Compensacao de fase

Os simbolos recebidos em cada uma das subportadoras apresentarao um desvio de
fase devido ao deslocamento temporal realizado. Um deslocamento no tempo equivale a

um desvio de fase na frequéncia, g(t—tg) = G(w)e 7. Em tempo discreto, essa relacao

pode ser apresentada por g[n —ng] = G[N]e™7“™, sendo wy = 22£ e k, N € Z. Como o

deslocamento temporal feito foi de % amostras, isso provocara um deslocamento de

k para cada k-ésima subportadora. A Figura 3.4 mostra o

T

: 2r Nep | | — 7,
fase igual a F=§% -k =7

desvio de fase da constelacao recebida para as trés técnicas DMT. Como o espagamento

entre subportadoras é o mesmo, suas frequéncias sao multiplas e, consequentemente,
os seus desvios. Para os casos de DC-DMT (4-QAM) e PAM-DMT (4-PAM) é possivel

s

4

observar uma aparente rotacao de exatos T da constelagao, ja que cada subportadora

Dados | CP | Dados J

Figura 3.3: Deslocamento temporal do canal.
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Figura 3.4: Constelagoes recebidas sem a compensacao de fase: a) DC-DMT (4-QAM), ¢) AC-DMT
(4-QAM) e e) PAM-DMT (4-PAM). Constelagdes recebidas com as fases compensadas: b) DC-DMT
(4-QAM), d) AC-DMT (4-QAM) e f) PAM-DMT (4-PAM).

ird causar um desvio de 7 -k no simbolo original. No caso do AC-DMT (4-QAM), como
somente as subportadoras impares contém dados, os desvios causados serao multiplos

fmpares. Isso resulta em um desvio igual a § - (2k + 1) em cada sfmbolo original,
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gerando um desvio aparente de 7 na constelacao recebida. As constelagoes mostradas
pela Figura 3.4 foram geradas por um sinal com o uso do power loading, sob a influéncia
de um canal dispersivo com f. = 2B;, e livre de ruido AWG. Portanto, é possivel
perceber o efeito do ruido de ceifamento no caso DC-DMT enquanto que nos demais

casos ele é inexistente.

3.3.2.3 Calculo da BER e da penalidade PP

Apoés obtida a sequéncia de bits estimada, o calculo da BER é feito pelo método
Monte-Carlo de contagem direta de erros para cada ponto de simulagao (representado
por um tipo de modulagao, um valor de frequéncia de corte do canal f. e um valor
de poténcia 6ptica média P). Para cada tipo de modulagao, procura-se a poténcia P
necessaria para atingir uma BER < 1073 para cada frequéncia de corte f.. Por meio
de interpolacao, é possivel estimar a poténcia P necessaria para uma BER = 1073, De
posse da poténcia P necessaria em cada ponto, o grafico de penalidade de poténcia
em funcao da frequéncia de corte do canal pode ser tragado, sendo a penalidade de
poténcia 0P em cada ponto P = P(dBm) —P,.; (dBm).

3.3.3 Configuragcao SC-FDE

Analogamente a referéncia DMT, a Figura 3.5 apresenta o diagrama em blocos de
simulacao para a técnicas SC-FDE apresentadas na Secao 2.2. Uma sequéncia binaria
de dados é modulada utilizando uma modulacao M-PAM unipolar. O sinal resultante
tem o CP adicionado e modula diretamente o laser transmissor ideal e tem sua poténcia
Optica média P modificada antes de ser filtrado pelo canal dispersivo. Na recepcao,
um fotodiodo faz a deteccao direta do sinal seguida do acréscimo de ruido AWG. O
sinal tem seu CP removido e a FFT ¢é efetuada para a realizacao da equalizagao no
dominio da frequéncia. Em seguida, a IFFT é realizada e os simbolos equalizados sao
entao demodulados para a estimacao da BER. Conforme explanado na Subsecao 3.3.2,
o bloco sombreado (roxo) “Deslocamento temporal”é idéntico para o caso do SC-FDE.
No entanto, o deslocamento de fase, proveniente do deslocamento temporal do canal,
é automaticamente corrigido fornecendo-se a versao do canal deslocada no tempo ao
equalizador. Para reproduzir os resultados analiticos propostos em [10], os mesmos
esquemas de modulacao utilizados e o mesmo intervalo de frequéncia de corte do canal

analisado também foram utilizados.

32



D
bi:af\jrci);s MOD +CP laser
PD Deslocamento Canal Controle
temporal dispersivo deP
-CP FFT Equalizagao IFFT
Caélculo da .
BER e | Pados < bEMOD NormallzagaNO
penalidade P estimados da constelagao

Figura 3.5: Diagrama em blocos genérico de simulagao de um sistema PAM-FDE.

3.3.4 Resultados

A Figura 3.6 mostra os resultados de simulagao (pontos) e os resultados dos mo-
delos analiticos (linha sélida) para a penalidade de poténcia 6ptica de acordo com o
estreitamento da frequéncia de corte do canal f. obtidos para as quatro técnicas. A
Tabela 3.1 mostra os valores de k., utilizados em [10] para cada ordem de modulacao
no DC-DMT. Nota-se que, para todos os casos, a penalidade de poténcia inicial é do-
minada pelo efeito do ruido aditivo, ja que a resposta em frequéncia do canal ainda
é consideravelmente plana. Assim, quanto maior a ordem do esquema de modulagao
M utilizado, maior serd a penalidade inicial. Ademais, os esquemas AC-DMT e PAM-
DMT possuem a mesma robustez ao estreitamento do canal, se para um sinal AC-DMT
for utilizada uma modulacao em fase e quadratura de ordem M?, e para o sinal PAM-
DMT uma modula¢do em quadratura de ordem M [10]. Ou seja, um sinal 16-QAM
AC-DMT apresenta o mesmo desempenho de penalidade de poténcia que um sinal
4-PAM, PAM-DMT.

Com o intuito de analisar a eficiéncia em cada faixa f., a Figura 3.7 apresenta um
resumo comparativo dentre as curvas de penalidade de poténcia minima 0P,,;, para
as quatro técnicas avaliadas, que consiste no menor valor de 0P dentre os diversos
tipos de modulagao analisados para cada valor de R/ f.. Quando comparadas a PAM-
FDE, as técnicas DMT apresentam uma menor penalidade somente para Ry,/f. < 1
(AC-DMT/PAM-DMT). Cabe ressaltar que a AC-DMT aparentemente apresenta uma

melhor eficiéncia energética que a PAM-DMT neste intervalo, pois a modulacao 2-PAM
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Figura 3.6: Penalidade de poténcia: a) AC-DMT, b) PAM-DMT, ¢) DC-DMT e d) PAM-FDE. Linha
continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano. Estrelas: curva obtida por meio de simulagao

considerando um canal Gaussiano.

(PAM-DMT), que seria equipardvel a curva 4-QAM (AC-DMT), nao foi simulada. A
DC-DMT apenas supera o desempenho das demais técnicas DMT quando o canal se
torna muito estreito, Ry/f. > 8,5. Com o uso do power loading e sem o uso de
codificacao, a melhor eficiéncia do sistema PAM-FDE é esperada devido a sua resiliéncia
intrinseca a canais seletivos em frequéncia.

A adocao do power loading implica que todas as subportadoras enviem a mesma
quantidade de informacao, sofrendo apenas um ajuste de poténcia de acordo com a
resposta em frequéncia do canal para que todas as subportadoras mantenham relagoes
sinal-ruido (SNR) equivalentes. Entretanto, como visto na Segao 2.1.3, esta técnica é
contraria a solugdo de maximizacdo da taxa de bit conhecida como water-filling [38],

consumindo muita poténcia para conseguir equiparar a SNR de todas subportadoras.
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Figura 3.7: Penalidade de poténcia minima §P,,;, para cada valor Rp/f.. Linha continua: curva
tedrica referente a um canal Gaussiano. Marcadores: indicam curva obtida por meio de simulagao

considerando um canal Gaussiano.

3.4 Bit loading (DMT)

Com o intuito de melhorar o desempenho do sistema simulou-se também a técnica
de bit loading. Como a solugao de water-filling, apresentada na Subsegao 2.1.3.3, prevé
maximizacao da taxa de bit R, por meio da distribuicao de taxa de acordo com a
capacidade de canal C', ela nao se mostra pratica, pois o problema em questao exige
uma taxa R, e uma poténcia de transmissao total Pr fixas. O algoritmo de Fischer-
Huber [40] é capaz de garantir estas restrigdes e também tenta garantir a mesma
SNR para cada subportadora seguindo uma distribuicao étima do ntimero de bits por
subportadora. Considerando a modulacao QAM, o algoritmo de alocacao de bits pode

ser descrito como [41]

Ry = Nc

Ne—1 9
o
Ry + log, (H Vi |2> — N.log, <ﬁ)] , (3.6)

em que Ry representa o numero de bits por subportadora por simbolo DMT, N, indica
o numero de subportadoras de dados, Ry a quantidade total de bits por simbolo DMT,
Hj, o ganho do canal na k-ésima suportadora e o7 a variancia do ruido da k-ésima
suportadora.

A quantidade Rj, é calculada para as N, subportadoras. Caso ocorra Ry < 0, a k-
ésima subportadora ¢ desconsiderada (R = 0) e o algoritmo é recalculado para as N.—1
subportadoras restantes. O calculo é feito iterativamente até se obter um conjunto de

subportadoras D com Ry > 0, em que Ry = > Ri. Por representar a quantidade
i
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exata de bits por subportadora por simbolo DMT necessaria para se manter uma
mesma SNR em todas as subportadoras, R assume valores reais. Consequentemente,
a poténcia total Pr é dividida igualmente entre todas as subportadoras P, = Z—Z [40].
No entanto, certas quantidades reais de bits nao sao viaveis, dessa forma, os valores Ry,
utilizados devem ser quantizados de acordo com um conjunto de possiveis quantidades

de bit discretas chamado R, com a restrigao de manter Ry = > Ry O processo
k

de quantizacao altera a quantidade de bits tedrica R e, consequentemente, a SNR
das subportadoras nao sao mais equivalentes. A fim de garantir esta condigao, uma
adaptacao na poténcia de cada subportadora k pode ser feita

2
P=c |l;—:|2 ofw | e D, (3.7)

em que ¢ é uma constante de poténcia que garante » P, = Pr.
k
Para o caso da modulacao PAM, as varidveis e o processo iterativo de alocagao sao

os mesmos que da modulacao QAM, no entanto, o calculo de Rj e P, sao descritos

por [42]
Ne—1
1 1 - o? N, o2
= -1 e | k :
BN (H \Hz-P) 1o (178) 88)
¢ 2
Po=c 2k _9%Mu D, (3.9)

respectivamente. Como nenhum cédigo de corre¢ao de erro é considerado, a Tabela
3.2 mostra o conjunto dos valores Ry discretos utilizado para cada técnica DMT. Eles

foram escolhidos seguindo os valores de M utilizados em cada técnica em [10].

Tabela 3.2: Conjunto discreto Rgy.

DC-DMT AC-DMT PAM-DMT

conjunto Ry | {0,1,2,3,4,5,6,7,8,9,10} | {0,1,2,3,4,5,6,7,8,9,10,11,12} | {0,1,2,3,4,5,6,7.8}

A Figura 3.8 mostra um exemplo da alocagao de bits continua Ry, (linha pontilhada
em azul) e a alocagdo de bits quantizada Ry (linha sélida vermelha com pontos).
Para o caso R,/ f. = 0.5, Figura 3.8a, é possivel perceber que todas as subportadoras
carregam informagao, logo, D = N,. Ja para o caso R,/ f. = 10, Figura 3.8b, nota-se
que o estreitamento do canal faz com que nao seja vantajoso transmitir informagao
em todas as N, subportadoras de dados, e para satisfazer a condi¢ao Y | Ry = Rr, as
subportadoras de melhor SNR sao destinadas a transmitir uma maiorkquantidade de
bits de modo a compensar as subportadoras inativas.

Analisando as curvas de penalidade de poténcia minima da Figura 3.7, é possivel

compara-las a uma espécie de bit loading de apenas dois niveis discretos Ry, € {0, L},
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Figura 3.8: Alocacao de bits, para o DC-DMT, nas subportadoras de dados para o canal Gaussiano

com frequéncias de corte iguais a: a) Ry/f. = 0.5 e b) R/ f. = 10.

em que L = log,M, sendo M a dimensao da constelagao utilizada. A interpretagao
desta alocacao em dois niveis pode ser feita de duas maneiras. Na primeira, Figura
3.9a, o bloco da FFT de tamanho N é fixo e a quantidade de subportadoras que car-
regam dados N, (bloco colorido) varia. Por exemplo, o bloco inferior sugere que N,
subportadoras moduladas com 4-QAM fornecam uma taxa R;,. O bloco logo acima
sugere uma alocagao em dois niveis para atingir a mesma taxa Rj: NT subportadoras
sao moduladas com 16-QAM e as demais % subportadoras nao carregam informacao, e
assim sucessivamente até atingirmos o bloco superior. Neste caso, o tempo de simbolo
T, é o mesmo, o que resulta em um espagamento em frequéncia 0 f igual para todas as
modulagoes. No segundo caso, Figura 3.9b, o bloco da FFT de tamanho N e a quan-
tidade de subportadoras que carregam dados N, (bloco colorido) sao fixas, no entanto
T, e, consequentemente, 0 f variam. Utilizando (3.4), infere-se que o espagamento em
frequéncia ¢ f para a modulacao de 1024-QAM, é cinco vezes menor do que para o caso

que utiliza 4-QAM. Como as curvas de penalidades de poténcia foram obtidas com esta

| | Nc/5|1024QAM |/v | | | N, 10240AM | |N
| | N./4 |256QAM |N | | | N, 2560AM | | N
| | |Nc/3 |64QAM |N | | | N, 64QAM | |N
| | |NC/2 |16QAM |N | | | N, 160AM | |N
L [ % saam | v || [ % o] v

() (b)

Figura 3.9: Bit loading de dois niveis, para o DC-DMT, counsiderando: a) N fixo e b) N, fixo.
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abordagem, as curvas de penalidade de poténcia minima 0 P,,,;,,, apresentadas na Figura
3.7, consideram um ¢ f variavel, referente a cada modulagao. Para realizar as curvas
de penalidade de poténcia com o uso da técnica bit loading considerando varios niveis
discretos Ry, de acordo com a primeira abordagem, Figura 3.9a, o tamanho da FFT,
no caso da DC-DMT, tem que ser pelo menos igual a 5N para que possa representar
com uma resolucao em frequéncia df igual a minima resolucao utilizada nas curvas de
alocagao de dois niveis (6 Py )-

A Figura 3.10 mostra o erro quadratico médio entre Ry, e Ry, em funcéo de Ry/ f.
para diferentes quantidades de subportadoras N, em que o numero de subportadoras
de dados N, foi aumentado proporcionalmente a N. Quanto maior N, mais préxima a
alocacao de bits quantizada Ry, estd da alocagao de bits ideal Rj.

A Figura 3.11a mostra a comparagao entre o bit loading de dois niveis (dPp) € 0
bit loading (BL) para o conjunto R, apresentado na Tabela 3.2. As curvas de BL apre-
sentam desempenho melhor ou igual comparadas com a curva de penalidade minima,
devido ao fato de apresentarem mais niveis discretos Rg;. No entanto, a curva para
N = 1024, por apresentar um menor erro quadratico, consegue acompanhar melhor o
estreitamento do canal e apresenta um desempenho melhor ou igual quando comparado
com a curva de N = 128. As Figuras 3.11b e 3.11c mostram esta comparagao para
as técnicas AC-DMT e PAM-DMT, respectivamente. Em ambas, fica mais evidente a
influéncia de N para altos valores de Ry/ f..

A Figura 3.12 compara as curvas de bit loading para as trés técnicas DMT, com a
curva de penalidade minima para a técnica PAM-FDE. As técnicas AC-DMT/PAM-

0.35¢
——N =128
0.3r | ——N=256
N =512
0.25r | ——N=1024
0.2F

0.15¢

erro quadratico médio

©
[EY
T

0.05

5 10 15 20
R /f
b c

Figura 3.10: Erro quadratico médio entre Ry e Ry, para o DC-DMT, em funcdo de Rp/f. para

diferentes quantidades de subportadoras N.
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Figura 3.11: bit loading aplicado ao canal Gaussiano: a) DC-DMT, b) AC-DMT e ¢) PAM-DMT. .

DMT continuam apresentando melhor eficiéncia energética para Ry/f. < 1. Mas,
diferentemente do resultado apresentado pela Figura 3.7, com o uso do BL, estas se
tornam equipardveis a técnica PAM-FDE para Ry,/f. < 7. A grande vantagem do uso
do bit loading é que, com a informacao do canal, é possivel alterar o valor da taxa de
transmissao R, e sempre a solucao resultante tenderd a minimizar a probabilidade de

erro de bit [40]. O mesmo nado pode ser feito para o caso da técnica PAM-FDE.
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Figura 3.12: Comparacao entre a 0 Pp,;,, do PAM-FDE e as técnicas DMT com bit loading.
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Capitulo 4 Canais Experimentais

No Capitulo 3, as andlises de penalidade foram feitas com a suposicao de um canal
teérico Gaussiano. Com o intuito de aproximar mais os resultados com o cendario de
estudo, comunicagao éptica de curta distancia (até aproximadamente 300 m), estima-
mos a funcao de transferéncia de fibras multimodo tipo OM-3 utilizando sinais OOK.
Este capitulo descreve o aparato experimental utilizado para obtengao das respostas em

frequéncia dos canais experimentais estimados bem como suas curvas de penalidade.

4.1 Estimacao dos canais experimentais

Com aparato experimental utilizado gerou-se um sinal OOK transmitido a 40 Gbps
por um VCSEL 850 nm modelo VIS-VCSEL/V40-850M [43]. A deteccao direta acon-
teceu por um fotodetector tipo pin também da marca VIS. O sinal detectado foi entao
amostrado por um osciloscopio e armazenado para poés-processamento utilizando o
software MATLAB®. O sinal transmitido consistiu de uma sequéncia pseudo-aleatéria
truncada com 1035 bits, gerada em MATLAB®, com 25.58 ns de duracdo. O canal dis-
creto estimado, H'[k], foi obtido pela razao entre a resposta em frequéncia da sequéncia

recebida P, [k], pela resposta em frequéncia da sequéncia transmitida P, [k]

_ BlH
~ Bi[K]

A resposta em frequéncia do canal estimada pelo método descrito acima pode ser

H'[k]

. (4.1)

observada na Figura 4.1a. Entretanto, observa-se que o processo de estimagao é forte-
mente afetado por ruido. A fim de suavizar a curva, supomos que a resposta ao impulso
do canal é limitada no tempo, e forcamos a zero toda a resposta com intensidade in-
ferior a 0,05. As estimativas suavizadas encontram-se na Figura 4.1b. A Tabela 4.1
apresenta os valores das frequéncias de corte de 3 dB f. para as estimativas de canais

experimentais suavizadas.

Tabela 4.1: Frequéncia de corte f. das estimativas de canais experimentais.

50 m 100 m 300 m
fel 17,0 GHz | 94 GHz | 5,1 GHz

A Figura 4.2 compara a resposta em frequéncia dos canais experimental e Gaussiano
com a mesma frequéncia de corte de 3 dB f.. As curvas em azul equivalem ao canal

experimental referentes a uma fibra de 50 m (curva tracejada) e 300 m (curva continua)
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Figura 4.1: Estimativa experimental do canal: a) sem restrigao temporal e b) apds restrigdo temporal.

e as curvas em vermelho equivalem ao canal Gaussiano, para a mesma fc. Nota-se que

o canal experimental de 300 m é mais estreito que a aproximagao Gaussiana no lobo

principal. A resposta experimental apresenta, ainda, lobos laterais que, contudo, sao

atenuados em mais de 15 dB em relacao ao lobo principal.

Amplitude (dB)

50 m Experimental
—— 300 m Experimental
Gauss. 1‘C ->50m

—— Gauss. fC ->300m

\

[
. -~ -

10 20

30

Frequéncia (GHz)

40

Figura 4.2: Canais Gaussiano e experimental para fibras de 50 m e 300 m. Linha sdlida: canal

experimental de 300 m e canal Gaussiano com a mesma frequéncia de corte de 3 dB f..

tracejada: canal experimental de 50 m e Gaussiano para a mesma f..
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4.2 Resultados com power loading (DMT)

As Figuras 4.3, 4.4 e 4.5 mostram as curvas de penalidade de poténcia propostas
em [10] aplicadas as estimativas de canais experimentais das fibras multimodo de 50,
100 e 300 m de comprimento. Como a frequéncia de corte de 3 dB dos canais ¢é fixa,
variou-se o valor da taxa R, de modo a obter diversos valores da razao R,/f.. Para
Ry significativamente grande, a banda do sinal ultrapassava os 40 GHz limitantes da
estimativa experimental do canal e, por isso, nao foi possivel simular o mesmo intervalo
da razao R,/ f. para todos os casos.

A Figura 4.3 mostra as curvas da penalidade de poténcia em funcao de Ry/f. uti-
lizando o canal experimental de 50 m de comprimento. O desempenho, nesse caso, é
praticamente o mesmo das curvas tedricas e das curvas simuladas com o canal Gaus-

siano devido a semelhanca da resposta em frequéncia do canal de 50 m com o canal

10f ~ % ]

penalidade de poténcia (dB)
penalidade de poténcia (dB)

—— M=2

—— M=4
5[ o —— M=8

M=16 —+— M=64
) ——M=32 M=256
oF M=64 oF —+— M=1024 |
10 R /f 10" 10° R /f 10"
b c b c

20f [/

penalidade de poténcia (dB)
penalidade de poténcia (dB)

Figura 4.3: Curvas de penalidade com canal experimental de 50 m: a) PAM-FDE, b) DC-DMT, c)
AC-DMT e d) PAM-DMT. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano. Pontos:

indicam a curva referente ao canal experimental.
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Gaussiano.

A Figura 4.4 mostra as curvas da penalidade de poténcia em fungao de Ry/f.
utilizando o canal experimental de 100 m de comprimento. Devido ao lobo principal
do canal experimental ser um pouco mais estreito quando comparado com o canal
Gaussiano de mesma frequéncia de corte f., a curva de penalidade experimental tende
a crescer para um valor de R,/ f. menor que o apresentado pela curva analitica.

A Figura 4.5 mostra as curvas da penalidade de poténcia em funcao de R,/ f.
utilizando o canal experimental de 300 m de comprimento. Devido ao mesmo motivo,
nota-se que curva de penalidade experimental tende a subir com um valor de R/ f.
ainda menor quando comparado ao valor da razao para o canal experimental de 100 m.
E possivel perceber ainda a presenca de alguns platos nas curvas de penalidade. Isso
pode ser explicado pelo fato de que os lobos laterais presentes na resposta em frequéncia

do canal de 300 m ainda podem carregar informagoes, diferentemente do que ocorre

20F

—— M=4

( —+— M=16
—— M=64
—+— M=256
ok —+—M=1024 |]

penalidade de poténcia (dB)
penalidade de poténcia (dB)

10° R /f 10
b c

penalidade de poténcia (dB)
penalidade de poténcia (dB)

10° 10
Rb/fC

Figura 4.4: Curvas de penalidade com canal experimental de 100 m: a) PAM-FDE, b) DC-DMT, c)
AC-DMT e d) PAM-DMT. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano. Pontos:

indicam curva referente ao canal experimental.
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Figura 4.5: Curvas de penalidade com canal experimental de 300 m: a) PAM-FDE, b) DC-DMT, c)
AC-DMT e d) PAM-DMT. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano. Pontos:

indicam curva referente ao canal experimental.

no canal Gaussiano. Isto se torna evidente nas curvas de formatos de modulagao de
ordem mais baixa.

A Figura 4.6 apresenta as curvas de penalidade de poténcia minima d P,,,;,, em fungao
de Ry/f. referentes aos canais experimentais. Devido a pouca faixa de pontos R/ f.
simulados, a curva de d P,,,;, aparece granulada para o caso do canal experimental de 50
m, Figura 4.6a. Mas caso fosse possivel simular uma maior faixa, devido a semelhanca
da resposta em frequéncia do canal experimental de 50 m com o canal Gaussiano,
espera-se que estas tenderiam as curvas de penalidade minima tedricas, Figura 3.7.
Para o canal de 100 m, Figura 4.6b, as curvas de dP,,;, se assemelham ao caso de
0P tedrico. Ja nas curvas referentes ao canal de 300 m, Figura 4.6c, para altos
valores de R,/ f., as técnicas AC-DMT/PAM-DMT se tornam equiparaveis a técnica
DC-DMT devido ao aproveitamento da informacao contida nos lobos laterais do canal

experimental.
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¢) 300 m.
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4.3 Resultados com bit loading (DMT)

As Figuras 4.7, 4.8 e 4.9 mostram a aplicagdo do algoritmo de bit loading (BL)
para as técnicas DMT considerando os canais experimentais. Como é necessario o
conhecimento prévio do canal para aplicar a alocagao de bits, o BL foi aplicado para
cada curva de penalidade com modulacao M diferente com o intuito de obter um
resultado que represente a maior faixa da razao R,/f. possivel. Por exemplo, uma
curva com aplicacao do BL com legenda M indica que o algoritmo de bit loading foi
aplicado de modo a se obter uma taxa total Ry = N.L, em que L = logy(M). Dessa
forma, a penalidade que o BL apresentaria para cada Ry/ f. é representada pelo menor
valor de penalidade referente aquela faixa, resultando na curva BL,,;,. De forma
equivalente a analise feita para o canal Gaussiano, as curvas com a aplicacao do BL
também apresentam desempenho melhor ou igual a curva equivalente ao BL de dois

niveis para os canais experimentais, como pode ser observado na Figura 4.10.
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Figura 4.7: DC-DMT com bit loading aplicado aos canais experimentais de: a) 50 m, b) 100 m e c)
300 m de comprimento. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano sem aplicacao

do BL. Pontos: indicam curva referente ao canal experimental.
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Figura 4.8: AC-DMT com bit loading aplicado aos canais experimentais de: a) 50 m, b) 100 m e c)
300 m de comprimento. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano sem aplicagao

do BL. Pontos: indicam curva referente ao canal experimental.

Cabe ressaltar, principalmente para as curvas referentes ao canal de 300 m, o ganho
obtido com o uso do bit loading. Isso deve-se a capacidade de adaptacao a resposta
em frequéncia do canal. Diferentemente das curvas apresentadas na Figura 4.5, nao
existem os platos em nenhuma das curvas que aplicam o BL. Como a técnica do power
loading utiliza todas as subportadoras para enviar informacao, para o caso do canal de
300 m, as subportadoras que estiverem na faixa de frequéncia dos lobos laterais do canal
apresentarao ainda informacao util, mas com uma poténcia bem menor se comparada
a informacao contida no lobo principal, originando o nivel de platoé. No caso do BL a
informacao é alocada seletivamente de acordo com a resposta do canal, aproveitando
os lobos laterais (e. g. Figura 4.11), de modo a tentar obter subportadoras com dados

de mesma SNR, nao havendo formacao dos platos previamente observados.
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Figura 4.9: PAM-DMT com bit loading aplicado aos canais experimentais de: a) 50 m, b) 100 m e c)
300 m de comprimento. Linha continua: curva tedrica referente a um canal Gaussiano sem aplicagao

do BL. Pontos: indicam curva referente ao canal experimental.

De acordo com os resultados da aplicacao do bit loading para o canal Gaussiano, foi
possivel conferir a eficiéncia das técnicas AC-DMT /PAM-DMT para R,/ f. < 7 quando
comparadas com a técnica PAM-FDE. No entanto, observando as curvas de penalidade
para canal de 300 m (Figura 4.10c), por ser um canal mais seletivo na frequéncia, as
técnicas AC-DMT /PAM-DMT apresentam eficiéncia melhor ou equiparavel para todo

intervalo R/ f. simulado devido & melhor capacidade de adaptacao ao canal.
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Curvas obtidas por meio de simulacao considerando os canais experimentais de diferentes comprimen-
tos: a) 50 m, b) 100 m e ¢) 300 m.

Figura 4.11: Alocagao de bits, para o 4QAM DC-DMT, nas
experimental de 300 m para R/ f. = 10.
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Capitulo 5 Modulador de Intensidade

A maioria dos estudos recentes sobre sistemas IM/DD consideram modulagao em
intensidade ideal, assim como a andlise de penalidade mostrada no Capitulo 3. Entre-
tanto, em sistemas Opticos praticos os lasers apresentam uma caracteristica nao-linear,
o que limita o desempenho do sistema [30]. De maneira geral, a regido de operagao do
laser precisa estar o mais proximo possivel do ponto de saturacao a fim de se obter
a maior eficiéncia de transmissao de poténcia. Mas é nas proximidades da regiao de
saturacao que se destacam os efeitos nao-lineares, especialmente na transmissao de si-
nais OFDM, que possuem uma PAPR alta. De fato, grande parte da nao-linearidade
presente em sistemas Opticos sobre fibras multimodo, OFDM ou SC com modulagao
em varios niveis, advém do ceifamento do sinal no transmissor. Para mitigar esse
problema, um recuo (back-off) de poténcia (redugao do nivel da poténcia transmitida
para operacao na regiao linear do modulador) ou técnicas de reducao de PAPR s@o ne-
cessarias, aplicaveis a sistemas OFDM [30]. Uma terceira alternativa é aplicar técnicas
de pré-distor¢ao no sinal modulante [30].

Visando compreender o impacto dos moduladores de intensidades presentes em
sistemas reais, o restante do capitulo esta organizado da seguinte maneira: a Segao 5.1
apresenta os alguns parametros dos moduladores de intensidade e descreve o modelo
utilizado. A Segao 5.2 descreve a técnica de pré-distorcao avaliada. A Segao 5.3
apresenta o modelo do sistema DMT IM/DD utilizado. Finalmente, a Segao 5.4 traz

os resultados de simulagao.

5.1 Modelo do modulador de intensidade

Novamente focando no cenario de comunicagao éptica de curta distancia, considerou-
se que o laser transmissor é um VCSEL. Para reproduzir as caracteristicas de mo-
dulagao de um VCSEL, utilizamos o modelo de relagao corrente de polarizagao versus
poténcia 6ptica emitida, popularmente conhecida por curva L-I, apresentado na Figura
5.1. Um parametro pratico de interesse é a inclinacao da curva L-I, conhecida como
eficiéncia de inclinacao (slope efficiency - SE) dada por [32]

dP.
T = tan(o), (5.1)

em que P, é a poténcia éptica emitida, I a corrente de polarizacao do laser e ¢ é o

SE =

angulo instantaneo de inclinacao da curva L-I.
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Figura 5.1: Exemplo ilustrativo de modelo de modulador em intensidade.

Ademais, a Figura 5.1 apresenta outras caracteristicas importantes de um modu-
lador em intensidade. A corrente de limiar Iy, indica a corrente minima de operacao
do laser e a poténcia Optica maxima de saida indica o nivel de saturacao do laser,
responsavel pelo ceifamento e sua distor¢ao nao-linear. Grande parte da curva L-I
apresenta uma resposta praticamente linear, como a regiao de operacao delineada pe-
las linhas pontilhadas azuis, em que a SE permanece praticamente constante durante
todo intervalo. No entanto, a poténcia éptica de transmissao fica limitada. Caso seja
necessario aumenta-la, partiria-se para uma regiao nao-linear, ou seja, a SE varia du-
rante o intervalo de excursdo do sinal (linhas vermelhas tracejadas). E importante
ressaltar a influéncia da temperatura na eficiéncia de conversao eletro-opto-elétrica (E-
O-E) do sistema, ja que o aumento da temperatura diminui a eficiéncia de inclinagao
SE e aumenta exponencialmente a corrente de limiar Iy, [32].

Com base em respostas tipicas de VCSELSs, como as contidas em [44], assumimos

uma resposta VCSEL analitica descrita por (ver Figura 5.2):

—37.3963x2+13.52692+0.3396 , 0.4919<z<1.6718
folz) = ; (5.2)

0.0003z3—0.009722+0.16142+1.6113, £>1.6718

pi(2)=—0.004523+0.0285224-0.91402—0.5902, p;(x)>0
filx) = : (5.3)
A relagao entre poténcia, corrente e tensao de polarizacao sao expressas pelas
fungoes f,(x) e fi(x), em que a primeira determina a corrente de saida para uma

dada tensao de entrada, e a segunda, a poténcia emitida para uma dada corrente de
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Figura 5.2: Diagrama L-I do modelo VCSEL.

entrada. f,(x) é constituida de duas equagoes polinomiais de 3% ordem: a primeira
estd representada pela linha verde tracejada e a segunda o pela linha vermelha sélida.
A funcao f;(x) (linha azul sélida), é resultante do polinomio de 3* ordem p;(x) (linha

azul tracejada) segundo (5.3).

5.2 Técnica de pré-distorcao

Sistemas épticos IM/DD tradicionais baseados em modula¢gio OOK nao sofrem
severamente das nao-linearidades dos moduladores por operarem apenas em dois niveis
de intensidade. Por exemplo, supondo que o sinal modulante A;, na Figura 5.1 seja
um sinal OOK, o sinal éptico resultante A,,; apenas apresentard uma penalidade na
distancia minima d,,;, quando comparada com a conversao na regiao linear. Por outro
lado, para um sinal M-PAM (M > 2) ou DMT, a conversao eletro-6ptica de A;,
serda afetada pela resposta nao-linear do modulador, sendo mais critica nos sistemas
DMT. Apesar de o back-off no ponto de operacao do laser ajudar a evitar essas nao-
linearidades, ele representa uma grande limitacao no desempenho do enlace uma vez
que VCSELs nao podem emitir mais do que alguns poucos mW de poténcia devido ao
seu pequeno volume ativo [32].

Como visto no Capitulo 3, o aumento da razao Rp/f. requer o uso de sistemas
DMT ou modulagoes multiniveis de maior ordem bem como o aumento da poténcia de
transmissao. Dal a ideia da pré-distorcao, de maneira a permitir uma maior poténcia
média de emissao, contornando a questao da nao-linearidade. Em linhas gerais, tem-se

por objetivo incluir a operacao na regiao delimitada pelas linhas tracejadas vermelhas
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Figura 5.3: Diagrama L-V e fungoes de linearizacao para Vpi,s = 2 V.

na Figura 5.1. A técnica de pré-distor¢ao consiste em um processo de linearizagao para
compensar a regiao nao-linear do laser. Considerando uma tensao de polarizagao V;,,
o sinal de saida P, serd determinado de acordo com a resposta f;(f,(Vi,)), Figura
5.2. Assim, para se obter uma resposta Pj;,.. na saida do laser, o sinal V;,, é ajustado
digitalmente para produzir um sinal V.. [30], em que Ve = fo(fi( Piinear) ™) "

A Figura 5.3 mostra propostas de curvas de linearizagao relacionando diretamente
P,.: a tensao de alimentacao V;,. Nesta figura, mostra-se um exemplo em que a tensao
de polarizacao do modulador ¢é fixada em 2 V, e V;, é nao-negativo e normalizado
em 0.5 Vpp. O objetivo da pré-distor¢ao é atingir uma resposta linear como alguma
das fungoes apresentadas. A primeira fun¢ao (fineqr1) de linearizagao é definida por
dois pontos: o ponto de méximo e o ponto de minimo do diagrama L-V do VCSEL.
A segunda fungao (fiinear2) corresponde a uma funcao linear otimizada em termos da
SE. Como tan(¢) ¢ uma funcao crescente para 0< ¢ < 7, basta encontrar o valor
maximo de ¢. A funcao linear otimizada tem como inclinacdo ¢,,.,. A terceira funcao
linear (fiinears) também é definida por dois pontos: o minimo e o méximo da poténcia
de saida do diagrama -V do VCSEL dentro da excursao do sinal V;,. A principal
vantagem desta fungao é que a resultante do sinal pré-distorcido V.3 ainda apresenta

a mesma faixa pico a pico de Vj,, diferentemente dos outros dois casos.

5.3 Modelo de sistema DMT

Apesar de sistemas M-PAM (M > 2) também serem suscetiveis as nao-linearidades

do modulador, utilizaremos um sistema DMT para testar a técnica da pré-distorcao
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Figura 5.4: Modelo de sistema DMT

apresentada na secao anterior por ser mais suscetivel. Cabe ressaltar que a técnica
¢ a mesma para os dois tipos de sistema (SC e DMT). O modelo de sistema DMT
utilizado nas simulagoes desse capitulo aparece na Figura 5.4. Nota-se que nao hé a
adicao de um nivel DC eletronico, portanto nao se trata de nenhuma das trés técnicas
DMT abordadas na Segao 2.1.1. Semelhante ao diagrama em blocos da Figura 2.5,
uma sequéncia de bits é paralelizada em N, subportadoras e mapeada no formato
de modulacdo de amplitude em quadratura (QAM). Considera-se o power loading.
Depois da IFFT, um CP é adicionado ao inicio de cada bloco. Entao, um processo
de normalizacao é executado para ajustar a relacao pico-a-pico da tensao do sinal de
saida. O bloco de pré-distorcao pode gerar uma das trés fungoes de pré-distorcao
apresentadas na Secao 5.2. O VCSEL é polarizado em um valor constante Vj;,s € 0
atenuador éptico varidvel (variable optical attenuator - VOA) regula a poténcia éptica
transmitida. Considera-se o canal experimental de 300 m apresentado na Figura 4.1b
e considera-se uma constante de atenuagao o na MMF'. O ruido térmico do receptor é
modelado como ruido Gaussiano branco aditivo (AWGN).

Considerou-se uma BER alvo de 107!2, valor este comumente considerado como uma
transmissao livre de erros (error-free) em comunicagdes épticas. Simular essa taxa de
erro de bit usando simulacao de Monte Carlo implicaria um esfor¢o computacional atu-
almente invidavel. Por esse motivo adotou-se a magnitude de vetor de erro (error vector
magnitude - EVM) como critério de simula¢ao. Além disso, quando comparada com
a BER, a EVM é capaz de descrever melhor as distor¢oes do canal e inferir o desem-
penho do sistema para um menor nimero de amostras transmitidas [45,46]. A EVM
representa o valor RMS (root-mean-square) da diferenga entre simbolos transmitidos e

recebidos, e pode ser escrita como [46]
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no qual I é o valor normalizado da componente em fase do t-ésimo simbolo rece-

bido; I1® é a componente em fase do t-ésimo sfmbolo transmitido; Q** é a amplitude
normalizada do t-ésimo valor de quadratura do simbolo recebido; QI® a amplitude
de quadratura normalizada do t-ésimo simbolo transmitido; 7" o niimero de simbolos
utilizados; I,, é a componente em fase do n-ésimo simbolo da constelacao; (), a ampli-
tude de quadratura normalizada do n-ésimo simbolo da constelagao e N o niimero de
simbolos da constelacao utilizada.

Sob a hipdtese de um ruido Gaussiano branco e T' > N, a taxa de erro de bit P,

pode ser calculada como [46]

2(1 -1 3log, L 2
Pb ~ ( L)Q 089 - 7 (55)
log, L L2 — 1| EVM2,,ilog, M

em que M é a dimensao da constelacao e L = log, M.

5.4 Resultados

Os parametros de simulagao utilizados foram: taxa de transmissao de bits R, = 10/40
Gbps, valores comuns em padroes de interconexoes de alta velocidade como Ethernet
e Fibre Channel [31]; tamanho de FFT N = 1024; ntimero de sub-portadoras de dados
N. = 416; prefixo-ciclico (CP) Ngp = 6; responsividade no fotodetector R = 0,6 A/W
em 850 nm [12]; variancia do ruido Ny = 10722 A? /Hz, tipica para receptores comerci-
ais [12] e um coeficiente de atenuagao aw = 2,1 dB/km, tipico para uma MMF em 850
nm [47].

A Figura 5.5 mostra a EVM como funcao da poténcia transmitida P para um
sinal DMT a 10 Gbps transmitido no canal experimental de 300 m usando 4-QAM.
Observando a curva sélida azul, é possivel notar que o efeito das nao-linearidades no
desempenho do sistema comecam a ficar evidente para P > —6 dBm. Apesar das trés
funcoes de linearizacao propostas se apresentarem bem sucedidas na mitigacao dos
efeitos nao-lineares, a diferenga nos valores da SE de cada curva afeta diretamente em
seu desempenho. Na regiao em que os efeitos nao-lineares nao sao dominantes, P < —6,
frinear1 © frinears apresentam desempenho ligeiramente inferior quando comparadas a
curva sem pré-distor¢ao. Enquanto que fiineare2 sSempre apresenta desempenho melhor
ou igual quando comparado a esta. Utilizando (5.5), o nivel aproximado de transmissao

error-free equivalente para a EVM pode ser calculado, como mostra a Figura 5.5.
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Figura 5.5: 10 Gbps DMT (4-QAM) com canal experimental de 300 m.

Para transmissao a 10 Gbps, as técnicas de pré-distor¢ao nao apresentam ganhos
significativos, ja que na faixa de transmissao de interesse os efeitos nao-lineares nao sao
dominantes. A Figura 5.6 mostra as relacoes entre a taxa de erro de bit estimada pelo
método de Monte Carlo (BER) e pelo método semi-analitico usando EVM (F,) para o
sistema a 10 Gbps. Como nao hé limitagoes na faixa pico-a-pico do sinal, fineare pode
ser adotada como melhor solucao.

A Figura 5.7 mostra a EVM como funcao da poténcia transmitida P para um sinal
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Figura 5.6: 10 Gbps DMT (4-QAM) com canal experimental de 300 m. Linha sélida: BER calculada

por simulagao de Monte Carlo. Linha tracejada: aproximaga de P.
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Figura 5.7: 40 Gbps DMT (4-QAM) com canal experimental de 300.

DMT a 40 Gbps transmitido pelo canal experimental de 300 m usando modulagao 4-
QAM. Nota-se que a regiao aproximada de transmissao error-free localiza-se na faixa
de dominio da distor¢ao nao-linear, ou seja, técnicas de linearizacao seriam eficazes
na melhora do desempenho do sistema. E importante observar que, como o ruido
nesta regiao nao pode ser considerado AWG, a aproximacao de feita por (5.5) torna-se
invalida. Assim, a Figura 5.8 mostra uma diferenga significativa entre a taxa de erro
de bit estimada por Monte Carlo e a técnica semi-analitica usando EVM para o caso
sem pré-distorcao. Para a curva com aplicagao de pré-distorcao, os dois métodos de
estimacao convergem, ja que a linearizacao do sistema reduz a influéncia nao-linear.
Para o sistema a 40 Gbps fica evidente a vantagem do uso da técnica de pré-distorcao.

Cabe ressaltar que, para os resultados apresentados neste capitulo, nao houve cei-
famento do sinal modulante na conversao eletro-6ptica devido a saturagao do laser.
Por este motivo, a técnica de pré-distor¢ao mostrou-se eficaz na mitigacao dos efeitos

nao-lineares do modulador.
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Figura 5.8: 40 Gbps DMT (4-QAM) com canal experimental de 300.

Linha s¢lida: BER calculada
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Capitulo 6 Decodificagao Combinada (PAM-DMT)

Como visto na Se¢ao 2.1, um sistema IM/DD requer um sinal modulante real e
unipolar no transmissor. Sistemas DMT requerem o uso da simetria Hermitiana em
que metade das subportadoras disponiveis carregam os complexos conjugados das N,
subportadoras de dados. Além disso, foi visto que diferentes processos BACs para di-
ferentes técnicas DMT buscam uma relacao custo-beneficio entre eficiéncia energética
e eficiencia espectral elétrica. Visando uma melhor eficiéncia energética, as técnicas
AC-DMT e PAM-DMT nao necessitam da adi¢gao de um nivel DC eletronico, Ipe = 0.
Entretanto, para que sejam imunes a distor¢ao nao-linear de ceifamento (nonlinear clip-
ping distortion - NLCD), perde-se metade da eficiéncia espectral elétrica disponivel,
ja que a AC-DMT utiliza somente as subportadoras impares e a PAM-DMT utiliza
somente o eixo em quadratura de cada subportadora. Na recep¢ao para um ceifamento
0-bias, ambas técnicas permitem a recuperacao perfeita da informacao com apenas uma
atenuacgao de fator 2 na amplitude do sinal recebido. Ou seja, no método de decodi-
ficacao tradicional, a NLCD é descartada no receptor, embora contenha informagao
util.

Com o intuito de obter um sistema de maior eficiéncia, Chen et al. [24] propuseram
um algoritmo de decodificacdo combinada para a técnica AC-DMT. Por meio da ca-
racterizagao e utilizacao da NLCD, o algoritmo ¢é capaz de prover um ganho teérico de
até 3 dB quando comparado com o receptor normal. Nenhuma modificacao adicional
na parte optica do sistema ou aumento de poténcia no transmissor é necessario, ha
somente um aumento na complexidade de DSP do receptor.

Como mostrado na Secao 2.1.1.3, as técnica AC-DMT e PAM-DMT apresentam a
mesma eficiéncia espectral quando a primeira considera uma modulacao M2-QAM e a
segunda uma modulagado M-PAM [10]. No entanto, quando o bit loading é considerado,
o PAM-DMT supera o desempenho do AC-DMT, principalmente para baixas quanti-
dades de subportadoras [23]. Neste capitulo, um algoritmo de decodificagdo combinada

similar ao proposto em [24] é apresentado para a técnica PAM-DMT.

6.1 Combinacao de diversidade utilizando a NLCD

Para qualquer sequéncia anti-periddica invertida x,, o ceifamento 0-bias faz com

que a poténcia do sinal z,, caia pela metade
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Além disso, somente metade da poténcia do sinal transmitido |z, ]. é utilizada na

decodificagao. Isso pode ser verificado com o auxilio de (2.19), (2.20) e (6.1)
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em que X} representa simbolo em uma subportadora k e X, representa simbolo recebido
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em uma subportadora k apés o ceifamento do sinal, representado pela funcao |-|.. A
outra metade correspondente & NLCD, que, similarmente a AC-DMT, cai sobre o eixo
de fase da cada subportadora. Entao, ao invés de simplesmente descartéd-la, esta secao
explora maneiras de se extrair informacao 1til dela.

Em um receptor com ceifamento 0-bias, na auséncia de ruido ou interferéncia e com
uma estimacao perfeita de canal, a NLCD resultante na fase da k-ésima subportadora

é

X =Re(X})
N/j2—1
Z || cos (—nk) (6.3)
em que |z, = [Tn]e + [—2n]c € X}, é dado por (2.18). Se um ceifamento 0-bias nao

fosse considerado, teriamos

X" =FFT(|z,]) =

N/2—1

=2 Z |2, | cos (—nk) (6.4)

Consequentemente, X}/ = 1 X/.
Assim, em vez de tratar a NLCD como ruido, (6.3) mostra que ela realmente contém
informacao sobre o sinal transmitido, e que pode ser utilizada para melhorar o desem-

penho do sistema.

6.1.1 Diversidade de fase e quadratura

A redundancia temporal presente no sinal PAM-DMT anti-periédico é destruida
pelo ceifamento 0-bias, o que impossibilita a exploracao desta diversidade. Por outro

lado, a caracterizagao da NLCD mostrou que algum tipo de diversidade pode ser ob-
servada entre a fase (X! = JFFT(|z,|)) e a quadratura (X© = iFFT(z,)) de cada
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Figura 6.1: Um exemplo o sinal recebido no dominio do tempo: a) y%, b) |yZ|, c) sign(y%) e d) [yL],.

subportadora. Como em [24], se o processo de ruido no dominio da frequéncia resul-
tante Wy, relacionado ao processo de ruido Gaussiano de média nula w,, apresentar
baixa correlacao entre fase e quadratura entre as subportadoras, duas versoes do sinal

transmitido (x,, e |x,|) podem ser enviadas em dois canais bastante independentes

V=X +WleV?=X2+W2 (6.5)
Assim, um algoritmo de combinagcao, inspirado no algoritmo de MRC (mazimum ratio
combining), pode ser aplicado [24].

6.1.2 Algoritmo de combinacao de diversidade

O primeiro passo do algoritmo de combinacao proposto consiste em extrair a in-
formacao do sinal transmitido x,, através das diferentes fontes. A primeira consiste na
informacao contida no eixo de quadratura de cada subportadora k. A segunda consiste

na NLCD presente na fase de cada subportadora k

1
yQ = IFFT(Y[%) = 5T+ w9 (6.6)

n

1
[vh] = TFFT() = Sfaa + (6.7)

onde w? e w! representam amostras do rufdo no dominio do tempo com respeito a W]?
e W[, respectivamente. Como |y | somente contém informagao sobre |z,|, a polarizagao

de y%, extraida pela funcao sign(-), é utilizada para completar esta informacao

[yhle = lyh| - sign(y). (6.8)
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Figura 6.2: Algoritmo de combinacdo de diversidade proposto para a PAM-DMT.

A Figura 6.1 mostra um exemplo gréfico de como y% e |yf| sdo utilizados para obter

[y lr-
Finalmente, o algoritmo de combinacao de diversidade pode ser expresso como

I = (1—a)y? +aly.lr, (6.9)

em que « varia no intervalo [0,1]. Neste caso, o coeficiente o étimo tem que ser
sempre um pouco menor que %, que resulta do fato que um simples erro na estimacao
da polarizacio de y9 resulta em um erro em [y!],. Entretanto, como os erros de
estimacao da polarizacao sao mais provaveis nas amostras de menor poténcia, isto
resultard apenas em uma penalidade marginal [24].

A Figura 6.2 apresenta o algoritmo de combinacao de diversidade adaptado para
a técnica PAM-DMT. Diferentemente de um receptor DMT tradicional, um par de
FFT/IFFT adicional é utilizado para separar a informacao de fase e quadratura para
aplicar no algoritmo de combinacao. A decodificacdo combinada consiste apenas em
adicionar este algoritmo de combinacao de diversidade ao receptor DMT tradicional,

de forma que sua entrada seja ¢, e nao mais y,.

6.1.2.1 Combinacao de Diversidade Seletiva

A fim de minimizar a penalidade marginal proveniente da estimacao de polarizagao
de y9 no algoritmo de combinagio de diversidade descrito por (6.9), propoe-se uma
combinacao seletiva. Como o erro de polarizagao ocorre com maior probabilidade para
amostras de menor poténcia, uma constante [ definird quais amostras de y9 serao

utilizadas para combinacao de diversidade. Dessa forma, pode-se escrever
Pl =B E{yS}, (6.10)
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em que me-n

define a poténcia minima exigida para que se utilize a combinagao de

diversidade na amostra n, definida como

(1 — a)y®n] + afy'[n]],, yQ[n]Q > po
y®[n], yQ[n]2 < P? ; (6.11)

min

A~

glnlspc =
em que §5PC representa o sinal combinado resultante da técnica de combinacio de
diversidade seletiva (selective diversity combining - SDC). Portanto, olhando para o
diagrama apresentado na Figura 6.2, o diagrama para a técnica SDC é equivalente,

com a ressalva de que apenas as amostras de y9 delimitadas por 3 serdo combinadas.

6.2 Resultados

A fim de verificar o desempenho do algoritmo de decodificacao combinada e o de
decodificacao combinada seletiva tanto para a AC-DMT quanto para a técnica PAM-
DMT, utilizaram-se nas simulacoes as mesmas condi¢oes de contorno consideradas
em [24]: tamanho de FFT N = 1024, um canal AWGN, modulagdes 4QAM/16QAM
para a AC-DMT e 2PAM/4PAM para a PAM-DMT.

Com o intuito de otimizar o coeficiente MRC («) para a decodificacdo combinada,
o EVM foi calculado, de acordo com (5.4), para diferentes valores de a e comparado
com a situacao em que o algoritmo de combinacao nao foi aplicado. A Figura 6.3
mostra o ganho de SNR como funcao de a para as duas técnicas para valores fixos de
SNR no receptor. Verifica-se que ambas técnicas proveem o mesmo ganho em SNR
com respeito a a, o que significa que a técnica de decodificacao combinada apresenta
a mesma eficiéncia para ambas. Para a técnica de decodificagao combinada seletiva, o

EVM foi calculado variando-se o valor de 8 e « para encontrar o valor 6timo destes
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Figura 6.3: Ganho de SNR em fungao de « para: a) PAM-DMT e b) AC-DMT.
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Figura 6.4: BER em fungao da SNR no receptor para: a) PAM-DMT e b) AC-DMT.

parametros que maximizassem o ganho de SNR. Observou-se que, para um certo valor
1

beta 6timo (fum), 0 valor de o 6timo em todos os casos foi igual a 3, o que sugere
que nao existe mais a penalizacao marginal devido ao erro de estimagao na polarizacao
de y?. Para uma mesma SNR, a técnica de decodificacdo combinada seletiva prové
um ganho ligeiramente maior (e. g. o caso 2PAM/4QAM 5 dB mostrado na Figura
6.3), o que torna a otimizagdo dupla de parametros (5 e «) preferivel a otimizacao
apenas de «a, ja que ambos parametros sao dependentes da SNR do receptor. Apesar
desta dependéncia, o coeficiente « foi simplesmente fixado em 0,4 para 2PAM/4QAM
e 0,45 para 4PAM/16QAM para a técnica de combinacao de diversidade [24]. Para a
técnica de combinacao seletiva, os parametros e « foram fixados em 0,04 e 0,5 para
2PAM/4QAM e 0,01 e 0,5 para 4PAM/16QAM, respectivamente.

A Figura 6.4 exibe as curvas de BER em func¢ao da SNR no receptor para as técnicas
AC-DMT e PAM-DMT em casos que utilizam ou nao a técnica de decodificagdo combi-
nada (DC)/decodificagdo combinada seletiva (SDC). Como esperado, ambos esquemas
apresentam o mesmo desempenho para diferentes valores de SNR no receptor, o que
atesta a eficiéncia do algoritmo de decodificacao combinada para a técnica PAM-DMT

e a eficiencia do algoritmo de decodificacao seletiva para ambas as técnicas.
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Capitulo 7 Sincronismo

Praticamente todos os sistemas de comunicacoes digitais exigem algum grau de
sincronismo entre transmissor e receptor para que a recepcao e demodulagao ocorram
adequadamente. Em sua maioria, exige-se o sincronismo de fase e de simbolo.

Em sistemas digitais, o sinal resultante na saida do demodulador deve ser amos-
trado periodicamente na mesma taxa ou em multiplos da taxa de simbolo do sinal
transmitido. Para isso, o receptor deve ser capaz de obter a informacao do tempo de
simbolo 7. Com o intuito de aliviar os requisitos de taxa de amostragem dos conver-
sores analogico-digitais, sistemas que operam com uma taxa de amostragem 1/7 sdo
preferiveis. No entanto, como o atraso de propagacao entre o transmissor e o receptor
¢ normalmente desconhecido, ele tem que ser estimado no receptor de maneira que o
sinal possa ser amostrado no instante correto dentro do intervalo de simbolo Ts. Ou
seja, nao basta conhecer o tempo de simbolo, o valor deste atraso é capaz de delimitar
corretamente o inicio e o término de cada simbolo, evitando que partes de dois simbolos
distintos sejam erroneamente considerados como um simbolo. Este processo de escolha
do instante de amostragem dentro do intervalo de simbolo é conhecido como timing
phase [48]. Quando o mecanismo de sincronismo do receptor for capaz de realizar todo
este processo, diz-se que o receptor adquiriu sincronismo de simbolo (symbol lock) [49].

O atraso de propagacao entre transmissor e receptor também acarreta um desvio
de fase na portadora do sinal recebido em sistemas que utilizam a deteccao coerente.
Além disso, o oscilador local utilizado para geracao da portadora do sinal no receptor
normalmente nao esta sincronizado em fase e frequéncia com o utilizado no transmissor,
e ambos ainda podem oscilar lentamente em fun¢do do tempo [48]. Para a correta
recepgao e demodulagao, o oscilador local do receptor tem que estar sincronizado tanto
em frequéncia quanto em fase com o sinal recebido (phase lock). Para o caso de sistemas
multiportadoras, o sincronismo de fase deve ser em nivel de portadora e subportadoras
[49], que é simplificado com o uso da IDFT.

Além do sincronismo de fase e de simbolo, um nivel mais elevado de sincronismo é
exigido em sistemas que utilizam a transmissao de dados por meio de blocos (frames),
conhecido como sincronismo de quadro. Estes sistemas utilizam a construcao de blocos
para concatenarem dados com informacoes adicionais, como serd apresentado na Segao
7.1. Por representar um sincronismo de nivel superior, apds a garantia de sincronismo
de simbolo e de fase, o sincronismo de quadro garante a determinacao correta do inicio

e fim de cada quadro a fim de que nao haja equivocos na interpretacao da informacao
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presente em cada bloco do quadro, como os blocos de dados nos sistemas OFDM /SC-
FDE.

Contudo, como o foco deste estudo esta direcionado para sistemas de deteccao
direta, nao hé necessidade do uso de osciladores locais e, consequentemente, de sua
sincronizacao em fase. Neste capitulo o nivel de sincronismo de simbolo ja é pressu-

posto. Portanto, este retrata apenas o estudo do sincronismo de quadro.

7.1 Quadro

Protocolos de interconexao de alta velocidade como o Ethernet e o Fibre Channel,
largamente utilizados em data centers [31], sdo baseados em estruturas de quadro. A

Figura 7.1 mostra um exemplo do quadro utilizado no padrao Ethernet [50].

7 bytes 1byte 6bytes 6bytes 2 bytes 46 - 1500 bytes 4 bytes
Predmbulo| SFD | Destino| Fonte | Comp/Tipo Dados FCS
quadro

Figura 7.1: Pacote Ethernet.

O preambulo é constituido por 7 bytes iguais e tem a funcao de auxiliar no sincro-
nismo de simbolo. O bloco SED (start frame delimiter), constituido por 1 byte, tem a
funcao de anunciar o inicio do quadro Ethernet, que consiste no pacote Ethernet sem
os campos destinados ao preambulo e ao SFD. Os blocos de destino e fonte contém os
enderecos MAC (media access control) de destino e origem, respectivamente. O bloco
“Comp/Tipo” define a forma de interpretagao do endereco MAC do cliente. E o bloco
FCS (frame check sequence) contém o valor de verificagao de redundancia ciclica (cyclic
redundancy check — CRC) que tem a fungao de indicar o fim do quadro [50].

Como as informagoes presentes no quadro Ethernet se referem a camadas de niveis
superior, analisaremos o sincronismo de quadro para as técnicas SC-FDE e DMT com
base em um pacote simplificado, como mostra a Figura 7.2. O cabegalho do pacote
apresentado é dividido em dois blocos: o bloco piloto e o bloco de sincronismo. O
primeiro ¢é responsavel pela estimagao do canal, como sera descrito na Secao 7.2. J& o
segundo tem a incumbéncia de auxiliar no sincronismo de quadro, tratado na Secao 7.3.

O quadro do pacote simplificado é formado por um conjunto de blocos de dados. Para

piloto sinc. dados | dados | dados | ...

LN -
!
.........
N o

quadro

Figura 7.2: Pacote simplificado.
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facil adequacao aos sistemas SC-FDE e DMT, cada bloco do pacote simplificado contém
N amostras que terao um prefixo de C'P amostras adicionadas antes da transmissao
de cada bloco. A insercao de cabecalhos entre blocos de dados insere um overhead no
sistema, reduzindo a taxa efetiva do sistema. No entanto, devido a relativa estabili-
dade da dispersao modal na fibra multimodo [4], ndo hé necessidade de uma grande
periodicidade de cabegalhos no sinal transmitido, o que nao aumenta demasiadamente

o overhead inserido.

7.2 Estimacao de canal

Como foi visto nas Secoes 2.1 e 2.2, existe a necessidade da obtengao da estimagao
do canal Hj, no receptor para a realizagdo da equalizacdo. Para isso, o bloco piloto
é preenchido com uma sequéncia piloto de tamanho N, que assim como os blocos de
dados, terd um prefixo ciclico C'P adicionado. Com as respostas em frequéncia da

sequéncia piloto transmitida e recebida, é possivel estimar Hj, de acordo com (4.1).

7.3 Sincronismo de quadro

Como foi visto, apés ter alcancado o sincronismo de simbolo, sistemas com comu-
nicacao em quadros necessitam atingir o sincronismo de quadro para a correta inter-
pretacao dos blocos de dados presentes nos quadros recebidos. O problema pode ser
resolvido de maneira simples ou mais dispendiosa de acordo com as necessidades de
cada sistema. A forma mais simples de realizar o sincronismo de quadro se da com
o uso de marcadores de quadro. Marcadores, que podem ser 1 bit ou uma pequena
sequéncia, sao inseridos periodicamente ao longo de uma sequéncia de dados, como
mostra a Figura 7.3. No receptor, que deve ter o conhecimento do marcador e de sua
periodicidade, o marcador é entao correlacionado com a sequéncia recebida. Quando
as correlacoes atingirem valores elevados nos intervalos de periodicidade do marcador,
o sincronismo foi atingido. No entanto, como a técnica utiliza marcadores de pequeno
comprimento, faz-se necessario o armazenamento de um determinado nimero de cor-
relacoes antes de se decidir pelo estdgio de sincronismo, acarretando um atraso no
funcionamento do sistema. Por este motivo, este tipo de sincronismo é mais indicado
para sistemas que utilizam transmissao continua de dados. Além disso, pelo fato dos

marcadores serem inseridos ao longo da sequéncia de dados, ela prejudica a organizacao

Figura 7.3: Exemplo da técnica de marcagao de quadro.
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do fluxo de dados [49].

Sistemas que utilizam transmissao em rajada ou sao pouco tolerantes ao atraso
normalmente utilizam palavras de referéncia, que sao inseridas fora do quadro de da-
dos, similarmente ao que ocorre no pacote apresentado na Figura 7.2. No receptor, a
sequéncia recebida é correlacionada com a palavra de referéncia conhecida para deter-
minar o inicio do quadro e, consequentemente, atingir o sincronismo de quadro. Pelo
fato de a palavra de referéncia apresentar um comprimento maior se comparado com
os marcadores de quadro, nao se faz necessario o armazenamento de vérias correlacoes,
com apenas a correlacao de uma palavra de referéncia ja é possivel obter sincronismo
de quadro para boas sequéncias, sendo possivel atingir o sincronismo de quadro com
mais rapidez. Para isto, uma boa palavra de referéncia deve apresentar valores baixos
para os lobos laterais da autocorrelacao, para que mesmo um pequeno erro na deter-
minagao do quadro possa ser detectado com eficiéncia [49]. A correlagao cruzada entre

as sequeéncias x e y ¢ dada por

A

1 N-—1
ny(m) = N Z TnYn+m, (71)
n=0

em que Rmy(m) representa o valor de correlagao cruzada para sequéncias de tamanho
N. A autocorrelagao pode ser representada como Rys. No entanto, como apenas 0s
valores relativos de }A%xy para m vizinhos sao importantes para o caso de sincronismo
de quadro, uma normalizacao é feita com o intuito de facilitar a visualizacao de modo

que o valor méximo de R, seja unitario, resultando R7,.

7.3.1 Resultados

Para os resultados apresentados nesta secao, o bloco de sincronismo apresentado
pela Figura 7.2 foi preenchido com uma palavra de referéncia de tamanho N = 1024
especifica para cada sistema (SC-FDE/DMT), devido as caracteristicas temporais de
cada sinal, e assim como os blocos de dados, exigem a adi¢cao de um prefixo ciclico C'P
para transmissao. Para a SC-FDE, a Figura 7.4a mostra o grafico de autocorrelacao
normalizada R" da sequéncia de sincronismo, uma palavra de referéncia binaria (2-
PAM) que consiste em uma sequéncia pseudo-aleatéria truncada em N bits. J4 a Figura
7.4b mostra o grafico de autocorrelagao normalizada R;‘m da sequéncia de sincronismo
com valores reais utilizada nos sistemas DMT. Dentre algumas sequéncias testadas, ba-
seadas na sequéncia utilizada no bloco LTF (long training field) pertencente a estrutura
de pacote do ITEEE 802.11a [51], escolheu-se a sequéncia com a menor PAPR.

Ao observar a Figura 7.4 é possivel perceber que ambas sequéncias de sincronismo

utilizadas representam uma boa palavra de referéncia, pois para qualquer valor de
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Figura 7.4: Autocorrelacdo da sequéncia de sincronismo utilizada nos sistemas: a) SC-FDE e b) DMT.

autocorrelagdo com uma versao deslocada, ou seja, m # 0, }A%m(m) decai abruptamente,
tornando o processo de sincronismo de quadro mais preciso.

Além de apresentarem baixos valores absolutos nos lobos laterais, as sequéncias
de sincronismo devem ser pouco correlacionadas com os demais blocos presentes no
cabegalho do pacote (e. g. piloto e sincronismo) a fim de evitar falsa deteccao de
sincronismo. A Figura 7.5 revela os graficos de correlacao cruzada entre o cabecalho e
a sequeéncia de sincronismo para cada sistema. Note que, para ambos, quandom = N =
1024, a sequéncia de sincronismo esta alinhada a sequéncia de sincronismo do cabegalho
e assume valor maximo. Enquanto que para m = 0, a sequéncia de sincronismo esta
perfeitamente alinhada a sequéncia piloto do cabecalho, assumindo um valor muito
inferior comparado com R;Lx(1024). Portanto, verifica-se que a escolha das sequéncias
presentes nos cabecalhos de ambos os sistemas sao satisfatérias. A sequéncia piloto com
valores reais utilizada nos sistemas DMT foi a sequéncia que apresentou a menor PAPR
dentre as testadas. Todas foram baseadas na sequéncia STF (short training field)
pertencente a estrutura de pacote do IEEE 802.11a [51]. J4& a sequéncia piloto utilizada
para o sistema SC-FDE consiste de uma sequéncia binaria utilizada por Teichmann et
al. em [28].

Para os sistemas DMT, apds a criacao do cabecalho, faz-se necesséario a adequacao
destas sequéncias reais para que o pacote completo a ser transmitido possua carac-
teristicas de PAPR homogéneas. Como o cabegalho é formado por sequéncias fixas e
o tipo de modulagao utilizada influencia na PAPR do quadro de dados, a PAPR do
pacote completo deve ser ajustada antes da transmissao. Para isto, uma constante ) é
utilizada para o ajuste do valor de pico das sequéncias pertencentes ao cabegalho antes
de serem transmitidas. Ademais, a multiplicacao destas sequéncias por constante ()

nao altera as propriedades de correlacao de cada sequéncia. A Figura 7.6a mostra um
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caso em que o valor de () € inferior ao valor 6timo. J4 a Figura 7.6b mostra um caso em
que @ assume um valor maior que o valor 6timo, acarretando picos no cabecalho do si-
nal resultante, aumentando a PAPR total. A Figura 7.6¢ mostra o caso em que o valor
de @ é otimizado via simula¢do computacional (Q,,) tanto para a sequéncia piloto,
quanto para a sequéncia de sincronismo. Em cada caso, variou-se () de modo a atingir
uma PAPR praticamente idéntica para uma sequéncia apenas contendo dados e para
outra sequéncia contendo sequéncias piloto/sincronismo igualmente espagadas entre a
sequéncia de dados original. Nos graficos da Figura 7.6, x,, representa a transmissao
de dois pacotes simplificados em que o quadro é formado por cinco blocos de dados. As
Tabelas 7.1, 7.2 e 7.3 mostram os resultados de Q,,, para as trés técnicas DMT anali-
sadas com diferentes ordens de modulagao segundo as seguintes condicoes: tamanho de
FFT N = 1024, nimero de subportadoras de dados N, = 416 (DC-DMT/PAM-DMT)
e N. =208 (AC-DMT), sendo que todas transmitem a mesma quantidade de bits por

suportadora por segundo.

Tabela 7.1: Constante Qo¢, para a técnica DC-DMT.

M-QAM 4 | 16 | 64 | 256 | 1024
Qotm (piloto) | 0,88 | 1,97 | 4,03 | 8,12 | 16,19
Qotm (sinc.) | 1,25 | 2,79 | 5,71 | 11,52 | 22,97

Com a sequéncia de pacotes x,, com a PAPR ajustada, resta a avaliacao da ro-
bustez da sequéncia de sincronismo ao processo de ceifamento do sinal. A Figura 7.7
mostra a correlacao cruzada da sequéncia de sincronismo original com a sua versao

ceifada para trés casos especificos. O ceifamento segue (2.6) em que Ipc = 0 para

1.2 T T T T 1.2

1r 1r

0.8r 0.8r

0.6 0.6

RY,(M)
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0.4r 0.4r

0.2 0.2
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Figura 7.5: Correlagao cruzada entre o cabegalho e a sequéncia de sincronismo utilizada nos sistemas:
a) SC-FDE e b) DMT.
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Figura 7.6: Sinal real 2, constituido por dois pacotes: a) exemplo de constante @ < Qotm, b) exemplo

de constante Q > Qotm € ¢) constante otimizada Q¢ para cada sequéncia piloto/sincronismo.

Tabela 7.2: Constante Q¢ para a técnica AC-DMT.

M-QAM 4 16 | 64 | 256 | 1024 | 4096
Qotm (piloto) | 0,63 | 1,39 | 2,85 | 5,70 | 11,50 | 22,94
Qotm (sinc.) | 0,89 | 1,97 | 4,05 | 8,09 | 16,33 | 32,55

Tabela 7.3: Constante Qo¢,, para a técnica PAM-DMT.

M-PAM 2 4 8 16 32 64 128 | 256 012
Qotm (piloto) | 0,44 | 0,99 | 2,02 | 4,04 | 8,10 | 16,25 | 32,47 | 64,83 | 129,87
Qotm (sinc.) | 0,63 | 1,40 | 2,87 | 5,73 | 11,49 | 23,06 | 46,09 | 92,01 | 184,31

AC-DMT/PAM-DMT e para o caso DC-DMT, Ipc é calculado por (2.7) sendo kep
dado pela Tabela 3.1. Percebe-se que, em todos os casos, as propriedades de correlagao
ainda sao satisfatoriamente mantidas.

Por fim, testou-se o sincronismo de quadro dentro de um cenario mais realista,
em que foi feita a transmissao de 2 pacotes simplificados (com o quadro formado por

cinco blocos de dados) pela estimativa do canal de experimental de 300 m. A perda de
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Figura 7.7: Correlagdo cruzada entre a sequéncia de sincronismo antes e apds o ceifamento: a) DC-

DMT (4-QAM), b) AC-DMT (4-QAM) e ¢) PAM-DMT (4-PAM).
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sincronismo de quadro no receptor foi simulada provocando um deslocamento circular
de 2500 amostras para direita no sinal recebido. Os parametros de simulacao utilizados
foram: poténcia de optica de langamento na fibra P = —9 dBm; taxa de transmissao
de bits R, = 10 Gbps; tamanho de FFT N = 1024; ntimero de sub-portadoras de
dados N, = 416 (DC-DMT/PAM-DMT) e N. = 208 (AC-DMT); prefixo-ciclico (CP)
Nep = 6; responsividade no fotodetector R = 0,6 A/W em 850 nm [12]; variancia
do rufdo Ny = 1072 A%/Hz, tipica para receptores comerciais [12] e um coeficiente de
atenuagao o = 2,1 dB/km, tipico para uma MMF em 850 nm [47].

A Figura 7.8 mostra os resultados das correlagoes cruzadas entre o sinal total e a
sequencia de sincronismo antes do ceifamento e apdés a recepgao. As Figuras 7.8a, 7.8c,
7.8e e 7.8g mostram a correlagao cruzada antes do ceifamento do sinal. Percebe-se que
em todas elas o maximo da correlacao é atingido para m = 1030 = N + C'P, ponto
em que a sequéncia de sincronismo esta perfeitamente alinhada com a sequéncia de
sincronismo do primeiro cabegalho do primeiro pacote. Ja as Figuras 7.8b, 7.8d, 7.8f
e 7.8h exibem os resultados de correlacao cruzada para o sinal recebido ja deslocado.
O ponto maximo de correlacao ocorre deslocado: m = 3530 para a Figura 7.8b e
m = 3531 para as Figuras 7.8d, 7.8f e 7.8h. Devido ao deslocamento de 2500 amostras,
Ry, deveria assumir seu valor maximo para m = N + CP + 2500 = 3530, que acontece
somente para o caso SC-FDE (2-PAM). No entanto, desde de que o erro absoluto da
posicao m seja menor que a quantidade de amostras corrompidas do prefixo C'P, isso
nao acarreta um erro de sincronismo de quadro devido a informacao redundante inserida
pelo prefixo ciclico, mas perde-se eficiéncia no processo de equalizacao. Apesar disto,
pode-se dizer que o sincronismo de quadro foi obtido com sucesso nos quatro casos

apresentados pela Figura 7.8.
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Figura 7.8: Correlagao cruzada entre o sinal total antes do ceifamento e a sequéncia de sincronismo:
a) SC-FDE (2-PAM), ¢) DC-DMT (4-QAM), e) AC-DMT (4-QAM) e g) PAM-DMT (4-PAM). Cor-
relagao cruzada entre o sinal total recebido com um deslocamento circular de 2500 amostras e a
sequéncia de sincronismo: b) SC-FDE (2-PAM) d) DC-DMT (4-QAM), f) AC-DMT (4-QAM) e h)
PAM-DMT (4-PAM).
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Capitulo 8 Conclusao

Este trabalho estudou o uso de sistemas SC-FDE e DMT para mitigacao da dis-
persao modal em sistemas Opticos de curta distancia com deteccao direta. Com o
desempenho da BER como métrica comparativa, abordagem semelhante ao estudo
proposto em [10], foi possivel confirmar a melhor eficiéencia do sistema SC-FDE quando
comparado aos sistemas DMT que consideram o power loading. Além disso, verificou-se
a necessidade do aumento da poténcia de transmissao bem como o aumento da eficiéncia
espectral do sistema para atingir altas taxas de bit para uma mesma frequéncia de corte
do canal analisado. Ao contrario de [10], sugeriu-se o uso do algoritmo de bit loading
para os sistemas DMT com a finalidade de melhorar a eficiéncia destes sistemas. Es-
tendendo esta analise de penalidades para um cenario mais realista, com o uso de
estimativas de canais provenientes de fibras multimodo, observou-se que, para canais
mais seletivos em frequéncia, os sistemas AC-DMT /PAM-DMT superam o desempenho
do sistema SC-FDE. Contudo, o transmissor SC-FDE pode ser mais simples.

Em sistemas épticos praticos, os moduladores de intensidade constituem um grande
fator limitante devido a sua caracteristica nao-linear. Um back-off de poténcia pode
ser realizado para operacao na regiao linear do modulador. No entanto, devido a neces-
sidade de aumento na taxas de transmissao, faz-se necessario o aumento da poténcia
de transmissao em conjunto com a eficiéncia espectral do sistema. E, por causa da
baixa poténcia de transmissao fornecida por VCSELs, a operagao em suas regioes
nao-lineares se torna inevitavel. Ao contrario dos sistemas tradicionais OOK, sistemas
DMT e SC-FDE (M > 2) sao sensiveis as nao-linearidades do modulador. Dessa forma,
uma técnica de pré-distorgao, baseada em [30], foi aplicada com éxito na mitigacao dos
efeitos nao-lineares provenientes do modelo de VCSEL considerado neste trabalho.

Com o intuito de obter um sistema de maior eficiéncia, Chen et al. [24] propuse-
ram um algoritmo de decodificacao combinada para a técnica AC-DMT. Apesar de as
técnicas AC-DMT (M2-QAM) e PAM-DMT (M-PAM) apresentarem o mesma desem-
penho quando comparadas, esta apresenta um desempenho potencial superior quando
o bit loading é considerado. Assim, este estudo propods um algoritmo de decodificagao
combinada para a técnica PAM-DMT, baseado em [24], capaz de prover o mesmo ganho
tedrico de até 3 dB quando comparado com o receptor convencional. Ademais, ainda
foi proposto um algoritmo de decodificagao combinada seletiva que mitiga as perdas
marginais na combinacao de amostras de baixa poténcia.

Para implementacao pratica dos sistemas estudados neste trabalho, faz-se necessaria
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a adequacao destes aos protocolos de interconexao utilizados em data centers. Como
foi visto, estes protocolos sao baseados em estruturas de quadro, tornando-se necessaria
a aquisicao do sincronismo de quadro para correto funcionamento do sistema. Neste
trabalho, um mecanismo de sincronismo de quadro foi analisado e testado para palavras
de referéncia propostas aos sistemas SC-FDE e DMT. Devido as boas caracteristicas
de correlacao das sequéncias propostas, foi possivel atingir o sincronismo de quadro em
todos os casos simulados.

Neste trabalho, diversos resultados acerca de sistemas Opticos com detecgao direta
foram abordados isoladamente. Trabalhos futuros podem analisar a integracao des-
tes, como o uso das técnicas de decodificagdo combinada para os sistemas AC-DMT e
PAM-DMT em uma andlise comparativa com sistemas SC-FDE, por exemplo. Ou o
aprofundamento em outros pontos, como analisar o uso de codigos corretores de erros
(FEC). Analisar outras técnicas na mitigacao dos efeitos nao-lineares dos modulado-
res. Estudar a robustez da técnica de pré-distorcao quanto a estimagao da resposta
do modulador. Estudar outras técnicas capazes de aumentar a eficiéncia espectral
elétrica e/ou desempenho de sistemas DMT. Analisar palavras de referéncia com me-
lhores caracteristicas de correlacao ou outros métodos que auxiliem no sincronismo de
quadro. Estudar o impacto da quantizagao presente nos conversores analogico-digitais,

principalmente nos sistemas DMT.
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