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RESUMO

O amplo desenvolvimento das interconexoes 6pticas nos data centers e supercom-
putadores renovou o interesse nas comunicagoes com fibras multimodo (multimode fiber
- MMF). Devido a complexidade das técnicas modernas de transmissdo, as andlises de
desempenho se baseiam em simulagoes numéricas que requerem um modelo de canal
que reflita a realidade com a precisao necessaria. Como nao ha um modelo padrao para
simulacao de canal da fibra multimodo, nés investigamos um modelo deterministico,
um estatistico e o modelo “Cambridge 108 Fiber” para derivacao da resposta deste
canal. Realizamos simulagoes numéricas com o intuito de calcular a banda de 3 dB
para cada modelo. Nés mostramos que o modelo de Cambridge é geralmente um meio
termo entre o modelo estatistico e o deterministico, que aparentam representar cendrios
pessimistas e otimistas, respectivamente.

Paralelamente, propomos utilizar a modulagao de portadora tinica com equalizacao
no dominio da frequéncia (single-carrier frequency-domain equalization - SC-FDE) para
a compensacao da dispersao modal em enlaces 6pticos de curta distancia utilizando fi-
bras multimodo e VCSELs operando no comprimento de onda de 850 nm. Fazendo
processamento offline de dados experimentais, nés demonstramos, com um overhead
de 7,9%, a transmissao sem erros (calculada em uma sequéncia de 4 Mbits) de um sinal
modulado com forma de onda OOK a uma taxa de 5 Gb/s sobre 2443 metros de fibra
OM3 (com uma largura de banda nominal de 3300 MHzxkm). Também utilizamos
simulagoes numeéricas para analisar o desempenho do sistema. A solucao proposta pode
ser aplicada como uma alternativa de baixo custo para o aprimoramento de interco-

nexoes Opticas de alto desempenho empregadas em data centers e supercomputadores.
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ABSTRACT

The widespread deployment of optical interconnects in data centers has renewed
the interest in multimode fiber communications. Due to the complexity of modern
transmission techniques, performance analysis relies on numerical simulations that re-
quire an accurate channel model to reflect reality with the needed precision. As there
is no standard model for channel simulation, we investigate a deterministic, a statisti-
cal and the Cambridge 108 Fiber model for derivation of the multimode fiber (MMF')
impulse response. Numerical simulations are performed in order to calculate the 3-dB
bandwidth for each model. We show that the Cambridge model is generally a com-
promise between the statistical and the theoretical model, which seem to represent a
pessimistic and an optimistic scenarios, respectively.

We also propose the use of single-carrier frequency-domain equalization (SC-FDE)
for the compensation of modal dispersion in short distance optical links using mul-
timode fibers and 850 nm VCSELs. By post-processing of experimental data, we
demonstrate, at 7.9% overhead, the error-free transmission (over a 4 Mbit sequence) of
OOK-modulated 5 Gbps over 2443 meters of OM3 fiber (with a nominal 3300 MHzxkm
bandwidth). We also performed numerical simulations to evaluate the system perfor-
mance. The proposed solution may be applied as a low cost alternative for data center

and supercomputer interconnects.
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Capitulo 1 Introducao

Novas aplicagoes, em especial as de video, continuam aumentando a demanda de
banda nos data centers e clusters. Supercomputadores recentes utilizam cada vez mais
interconexoes 6pticas [1]. O volume de dados que trafega dentro desses sistemas ja é
enorme, e a fracao do trafego de Internet que passa dentro dos data centers aumenta
incessantemente [2]. Assim, novas tecnologias sdo necessdrias para aumentar a capa-
cidade mantendo a mesma ocupacao espacial (footprint) e consumo de poténcia dos
sistemas atuais. De modo a possibilitar um ambiente de baixo custo, as interconexoes
padrao em data centers e em computadores de alto desempenho sao baseadas em la-
sers emissores de superficie de cavidade vertical (vertical cavity surface emitting lasers
- VCSELSs) modulados diretamente no comprimento de onda de 850 nm e com trans-
missao sobre fibras multimodo (multimode fiber - MMF') com detecgao direta [3]. Os
enlaces dessas interconexoes sao curtos em comparacao as distancias tipicas de tele-
comunicagoes, visto que os supercomputadores até o ano de 2010 utilizavam enlaces
entre racks de comprimento tipicamente menor que 100 m [4]. A principal razao do
notavel sucesso das fibras multimodo é o seu raio de nicleo relativamente grande em
comparacgao com o de fibras monomodo, o que simplifica o acoplamento da fibra com
a fonte, reduzindo o custo do sistema. Ja o VCSEL é comumente utilizado por seu
relativo baixo custo de fabricacao.

Uma das grandes dificuldades em se projetar sistemas baseados em fibra multimodo
¢ a propensao dessa fibra em exibir uma dispersao modal altamente variavel, o que causa
uma grande varia¢ao da banda de 3 dB do enlace. Por exemplo, medidas de campo [5]
mostraram que a banda de 3 dB sob langamento super preenchido (over-filled launch -
OFL) em 1300 nm varia de 200 a 2600 MHzxkm, com 17 % das bandas medidas sendo
menores que a especifica¢ao ISO/TEC 11801 de 500 MHzxkm (o concento de MHzxkm
é apresentado na Secao 2.2). Para um langamento centralizado restrito em 1300 nm, a
variacao de banda OFL acima mencionada praticamente dobra, com cerca de 3% das
bandas medidas sendo menores que a especificacao de 500 MHzxkm. Esse é o principal
problema que limita drasticamente o alcance de transmissao das fibras multimodo em
relacao as fibras monomodo, sendo as comunicagoes multimodo usualmente limitadas
a algumas poucas centenas de metros.

O problema da alta variacao de banda vem sendo combatido por meio de diver-
sas estratégias, que incluem, por exemplo, lancamento com deslocamento restrito [6],

langamento com controle de polarizagao [7], WWDM ( Wide Wavelength Division Mul-



tiplexing) [8] e equalizagao eletronica [9]. Cada uma das estratégias mencionadas pode
melhorar substancialmente a capacidade de transmissao nos enlaces de MMF. Em par-
ticular, é possivel obter avancos significativos na capacidade de transmissao ao utilizar
sinais Opticos com multiplexagao por divisao em frequéncias ortogonais (orthogonal
frequency division multiplexing - OFDM). Isso é verdade pois a OFDM 6ptica nao s6
possui uma forte capacidade de combater a dispersao modal, mas também retém ou-
tras vantagens associadas com a técnica OFDM tradicional, como permitir uma alta
eficiéncia espectral e ainda favorecer a compensacao de distorgoes lineares por meio de
técnicas de baixa complexidade computacional (e consequentemente baixo consumo de
poténcia), como a transformada rapida de Fourier (fast Fourier-transform - FFT). De
fato, estudos com VCSELs desenvolvidos recentemente, que sao capazes de operar em
taxas de dados de até 40 Gb/s no comprimento de onda de 850 nm [10] e 44 Gb/s em
980 nm [11], mostram que o alcance para essas taxas de transmissao é muito limitado se
a modulagao on-off keiyng (OOK) for utilizada. Por outro lado, a modulagado OFDM
requer do transmissor a geracao de formas de onda complexas, o que nao pode ser feito
sem o uso de conversores digital-para-analdgico (digital-to-analog converter - DAC)
potencialmente caros. Outra desvantagem é a necessidade de algoritmos de bit loading
ou codificagao de canal, devido aos vales profundos (ou seja, valores muito baixos) na
funcao de transferéncia do canal que podem afetar subportadoras individuais.

A OFDM éptica com formatos de modulacao de alta ordem para as subportadoras
[12] permite taxas de transmissdo de dados mais altas que as utilizadas atualmente
sobre as maiores distancias existentes para aplicacoes de curta distancia. Recentemente,
varios estudos confirmaram a viabilidade do processamento digital de sinais (digtal
signal processing - DSP) em tempo real para geracao e detecgao de sinais OFDM
épticos a uma taxa de varios gigabits por segundo [13, 14]. E portanto razoavel cogitar
o emprego de parte dessas técnicas em sistemas de curta distancia, limitados pela
dispersao modal.

Uma das desvantagens da OFDM ¢é a sua bem conhecida alta razao entre o valor
de poténcia de pico e a poténcia média (peak-to-average power ratio - PAPR). Uma
alternativa que resolve o problema da alta PAPR é a transmissao de uma portadora
tnica com equaliza¢ao no dominio da frequéncia (single carrier with frequency domain
equalization - SC-FDE). De fato, a SC-FDE recebeu atengao significativa como uma
técnica alternativa &8 OFDM para comunicagdes sem fio [15]. Existem vérios trabalhos
comparando o desempenho das duas técnicas de modulacao [16, 17]. Conforme ja
mencionado, a OFDM foi introduzida nos sistemas opticos de curta distancia como um
formato de modulagao eficiente para combater as degradagoes causadas pela dispersao

modal presente nas transmissoes sobre fibra multimodo. Este trabalho propoe utilizar



a SC-FDE como alternativa & OFDM para sistemas 6pticos de curta distancia.

A modulagao de portadora tnica (SC) utiliza uma unica portadora, ao invés das
varias tipicamente utilizadas na OFDM. Logo, a razao de poténcia de pico sobre
poténcia média (PAPR) transmitida é menor para esse tipo de sistema [18]. Isso signi-
fica que é menos provavel que o sinal sofra degradagoes provenientes de nao-linearidades
ocasionadas por picos de poténcia do sinal, tanto na modulacao quanto na transmissao
sobre a fibra optica. Outra caracteristica da SC-FDE é a possibilidade de utilizar
transmissores OOK para gerar o sinal 6ptico, sem a necessidade de modelar formas de
onda complicadas como as de um sinal OFDM.

Outra vantagem da modulagao de portadora tinica em comparagao com a modulagao
multiportadora é o fato de que na primeira a energia dos simbolos é distribuida sobre
toda a banda disponivel. Dessa forma, picos ou vales da funcao de transferéncia exer-
cem pouca influéncia na taxa de erro de bit [19]. J& na OFDM sem codificacio, a taxa
de erro de bit é dominada pelas subportadoras com menor relagao sinal-ruido (signal to
noise ratio - SNR) [20]. Por outro lado, com os sinais SC-FDE nao é possivel realizar
modulacao adaptativa nas diferentes subportadoras. Isso nao chega a ser uma desvan-
tagem para o sistema proposto visto que o formato do sinal éptico utilizado (OOK) foi
escolhido por possibilitar um transmissor relativamente simples, e nao por sua eficiéncia
espectral. Assim, nao ha necessidade de gerar formas de onda complexas, viabilizando
o uso de lasers de baixo custo disponiveis no mercado. Além disso, transceptores SC
com equalizagao no dominio da frequéncia alcancam desempenho e eficiéncia similares
aos da OFDM, além da baixa complexidade de processamento de sinais inerente aos
sistemas multiportadora [21].

E possivel ainda realizar a equalizagao dos sistemas de portadora tinica no dominio
do tempo. Esses sistemas SC-TDE! compartilham com os SC-FDE a vantagem da
simplicidade do transmissor, visto que podem-se utilizar formas de onda simples como
OOK e M-PAM (pulse amplitude modulation - modulagao da amplitude do pulso). Por
outro lado, a equalizagao no dominio do tempo pode se tornar complexa para enlaces
grandes ou se os simbolos transmitidos tiverem curta duragao — o que é comum para
os sistemas modernos.

A Tabela 1.1 resume as vantagens e desvantagens dos formatos de modulagao SC-
FDE, SC-TDE e OFDM. Conforme visto, as principais vantagens da transmissao SC-
FDE com modulagao OOK sao a simplicidade da forma de onda de transmissao aliada a
baixa complexidade de equalizagao. Ja a principal desvantagem seria a baixa eficiéncia

espectral e a necessidade de insercao de prefixo ciclico (cujo conceito é apresentado na

LA sigla “TDE” significa time domain equalization, indicando que, nesse tipo de modulacao, realiza-

se a equalizagao no dominio do tempo.



Vantagens Desvantagens

SC-FDE | transmissor simples e baixa com- | overhead causado pela necessidade
plexidade de equalizacao para ca- | de prefixo ciclico

nais longos

SC-TDE | transmissor simples alta complexidade de equalizacao

para canais longos

OFDM | baixa complexidade de equa- | overhead causado pela necessidade
lizacao para canais longos de prefixo ciclico e necessidade de
gerar formas de onda complexas no

transmissor

Tabela 1.1: Vantagens e Desvantagens das modulagoes multiportadora e de portadora tnica mais

comuns.

Secao 4.2) para evitar interferéncia intersimbdlica.

1.1 Revisao bibliografica

Existem duas classes principais de formatos de modulacao espectralmente efici-
entes em enlaces IM/DD (Intensity modulation with direct detection - modulagao de
intensidade com deteccao direta): modulagao de amplitude de pulso (pulse amplitude
modulation - PAM) e modulagao de subportadora (subcarrier modulation - SCM). A
complexidade do sistema ¢ um fator critico para a sua viabilidade de implementagao.
Segundo Szczerba et al., a PAM oferece a menor complexidade de implementacao de to-
dos os formatos de modulac¢ao multinivel com eficiéncia espectral de 2 bits/segundo/Hz
[22]. Assim sendo, a 4-PAM foi investigada computacionalmente por Ingham et al. na
Referéncia [23]. Os resultados sugerem ser possivel transmitir 20 Gb/s sobre 300 m de
MMF utilizando pré-equalizagao no transmissor. O mesmo grupo reporta diagramas
de olho 4-PAM com pré-distor¢ao eletronica em 32 Gb/s adequados para um enlace
de comprimento de 150 m, embora sem medida de taxa de erro de bit [24]. Hardware
em tempo real para transmissao de sinais com modulagao 4-PAM foi demonstrado nas
Referéncias [22] e [25] por Ingham et al. e Watanabe et al., respectivamente. Em par-
ticular, a Referéncia [22] apresenta os resultados de um transmissor em tempo real a
25 Gb/s e 30 Gb/s utilizando o formato de modulagao 4-PAM sobre 300 m e 200 m de
MMF, respectivamente. Um VCSEL modulado diretamente foi utilizado, operando em
850 nm. Neste cendrio, mesmo sem equalizacao, obteve-se uma BER inferior a 10712,
Ja na Referéncia [26], Szczerba et al. avaliam experimentalmente a modulagao de sub-

portadora de ciclo tnico (single cycle subcarrier modulation) com 16-QAM (16-level



quadrature amplitude modulation) em enlaces utilizando VCSELs e fibras multimodo,
com recepcao offline. A modulagao de subportadora de ciclo tnico consiste em mo-
dular uma portadora de RF veiculada na poténcia do sinal 6ptico transmitido, de tal
forma que cada simbolo corresponda a um ciclo da portadora de RF. No experimento,
observa-se a transmissao bem sucedida de 37 Gb/s sobre 200 m de fibra multimodo.

Kahn e Barros [27] analisaram a diferenca em desempenho entre diversas modali-
dades de OFDM em relagao ao OOK simples e ao M-PAM unipolar, calculando o nivel
de poténcia necessario para atingir uma BER de 10~%. Eles concluiram que o M-PAM
com equalizacao MMSE possui desempenho superior a todas as modalidades de OFDM
para o mesmo nivel de poténcia. Eles também concluem que essa diferenca aumenta
a medida que se aumenta a eficiéncia espectral. Além disso, nas simulacgées, o OFDM
teve desempenho similar ao M-PAM quando usava o dobro da taxa de transmissao do
M-PAM, mas necessitou de mais largura de banda elétrica e de conversores AD 23%
mais rapidos. Ja em relagao ao OOK, o OFDM apresentou desempenho inferior se sua
taxa de simbolo for o dobro da do OOK e se a eficiéncia espectral for mantida em 1
bit/s/Hz.

Nos tultimos anos, vérios estudos experimentais e numéricos sobre transmissao de
sinais OFDM 6épticos sobre fibras multimodo apareceram na literatura [28, 29]. Al-
cangaram-se avancos significativos na OFDM 6ptica com a introdugao do formato de
modulagao conhecido como OFDM éptica com modulacao adaptativa (adaptively mo-
dulated optical OFDM - AMOOFDM). Neste cendrio, o formato de modulagao de cada
subportadora é escolhido de acordo com a sua relagao sinal-ruido (signal to noise ratio
- SNR) [30]. Assim, evita-se que subportadoras com uma baixa SNR comprometam o
desempenho do sistema degradando a taxa de erro de bit.

Jin et al. pesquisaram estatisticamente o desempenho da transmissao de sinais
AMOOFDM sobre enlaces de fibra multimodo utilizando simulagoes numéricas [28].
Os autores consideraram 1000 enlaces de MMF de pior caso com bandas de 3 dB
variando entre 220 e 490 MHzxkm. Eles escolheram o formato de modulacao de cada
subportadora de acordo com a sua SNR entre DBPSK, DQPSK, 16 a 256-QAM ou
sem dados. Todas as subportadoras de dados possuiam a mesma poténcia média. As
simulagoes possibilitaram taxas de transmissao de 30 Gb/s sobre 300 m e 100 Gb/s
sobre 150 m de 99,5% das fibras encontradas atualmente.

O artigo da Referéncia [31], publicado por Benlachtar et al., investigou a eficacia
do uso do formato de modulagago OFDM com modulacao adaptativa para aumentar
a capacidade da interconexao via fibras multimodo para aplicagoes em data center.
Utilizando MMF de perfil gradual de 50/125 pym com transmissao no comprimento de

onda de 850 nm utilizando lasers VCSEL, em distancias de até 300 m, alcangou-se via



simulagbes uma taxa de transmissao de 41,7 Gb/s. Diminuindo o perfil do indice de
refragao (fator o) de 2,06 para 2,02, foi possivel aumentar a taxa de transmissao para
48,5 Gb/s.

Avaliou-se o desempenho da técnica de modulaggo AMOOFDM na Referéncia [12]
por Tang et al. via simulagao numérica para transmissao em MMF sem amplificagao
utilizando lasers DFB (distributed feedback lasers) com modulagao de intensidade e
detecgao direta. Mostrou-se que uma taxa de transmissao de 28 Gb/s é plausivel
para um enlace de comprimento igual a 300 m de banda de 3 dB de 150 MHzxkm,
para uma BER no receptor de 1072 — o que permite uma recepcao sem erros se um
cédigo corretor de erros for utilizado. Tal resultado foi possivel visto que a técnica
AMOOFDM possibilita utilizar modulagoes de alta ordem como 256 QAM em algumas
subportadoras, o que restringiu a banda do sinal a aproximadamente 6,25 GHz.

No artigo da Referéncia [32], Jolley et al. investigaram tedrica e experimentalmente
o uso da técnica OFDM para modular diretamente um laser do tipo DFB em 1550
nm e transmitir o sinal por 1000 m de MMF. DQPSK ¢é o formato de modulacao
utilizado nas sub-portadoras de dados. Neste cenario, os autores alcancaram uma taxa
de transmissao de 10 Gb/s.

Na Referéncia [33], Tang et al. mostraram via simula¢oes que a transmissao de
sinais AMOOFDM a 40 Gb/s sobre 220 m de MMF e 32 Gb/s sobre 300 m de MMF
com margens de perda de aproximadamente 15 dB é plausivel em enlaces de MMF
ja instalados com banda efetiva de 3 dB de 150 MHzxkm. Para tanto, utilizou-se
modulacao de intensidade e deteccao direta, atingindo uma BER de recepcao de 1073,

De acordo com Giacoumidis et al. [34], AMOOFDM com prefixo ciclico adaptativo
(AMOOFDM-ACP) é capaz de oferecer um desempenho de capacidade versus alcance
ainda maior que a de sinais AMOOFDM. As simulagoes consistiram em enlaces de
MMF de canal unico, sem amplificagdo e com IM/DD. Os autores consideraram um
modulador de intensidade 6ptica ideal operando em 1550 nm. Os resultados mostram
que a AMOOFDM-ACP obteve um desempenho melhor que a AMOOFDM sem a
necessidade de empregar recursos extras, alcancando taxas de transmissao maiores que
30 Gb/s para um enlace de 300 m.

Na Referéncia [29] encontramos a primeira demonstragao experimental em tempo
real de modems OFDM o6pticos operando a 3 Gb/s. Giddings et al. utilizaram lasers
DFB modulados diretamente, sem amplificacao e sem compensacao de dispersao, sis-
temas IM/DD, sobre 500 m de fibra multimodo. Para tanto, a banda de 3 dB utilizada
no enlace foi de 1200 MHzxkm e a poténcia de langamento foi fixada em -3dBm.

Uma técnica recente conhecida como OFDM répida (fast OFDM - FOFDM) pos-

sibilita dobrar a eficiéncia espectral de sistemas OFDM convencionais [35]. O esquema



Referéncia Método Taxa de transmissao | Alcance | Banda do canal
[23] Simulagao 20 Gb/s 300 m | 7,5 GHzxkm
[22] Experimental 25 Gb/s 300 m | 4,7 GHzxkm
[26] Experimental 37 Gb/s 200 m | 4,7 GHzxkm
[28] Simulagao 30 Gb/s 100 m | 0,49 GHzxkm
[31] Simulagao 48,5 Gb/s 300 m —

[12] Simulagao 28 Gb/s 300 m | 0,15 GHzxkm
[32] Experimental 10 Gb/s 1000 m | 0,8 GHzxkm
[33] Simulagao 32 Gb/s 300 m | 0,15 GHzxkm
[34] Simulagao 30 Gb/s 300 m | 0,242 GHzxkm
[29] Experimental 3 Gb/s 500 m | 1,2 GHzxkm
[38] Experimental 3,9 Gb/s 300 m 0,5 GHzxkm
[39] Simulagao 19,375 Gb/s 500 m | 0,203 GHzxkm

Tabela 1.2: Resumo dos resultados de taxa de transmissao e alcance atingidos pelos trabalhos citados

[l

para transmissao em fibra multimodo. Células com um indicam que o parametro nao foi explicitado

no trabalho.

consiste em diminuir o espacamento das subportadoras pela metade, reduzindo por 2
a banda do sinal, mas mantendo a mesma taxa de transmissao. Isso faz com que cada
subportadora cause interferéncia nas demais, eliminando a ortogonalidade entre elas.
Porém, embora nao haja mais ortogonalidade entre as subportadoras, pode-se man-
ter a ortogonalidade das partes real ou imaginéria dessas subportadoras [36]. Dessa
forma, utilizando apenas formatos de modulagao unidimensionais, como chaveamento
por deslocamento de amplitude m-ésimo (M-ary amplitude shift keying - M-ASK), é
possivel recuperar o sinal transmitido sem interferéncia.

Recentemente, implementou-se experimentalmente a Fast OFDM de forma efetiva
em sistemas de fibra monomodo (single mode fiber - SMF) empregando a transformada
cosseno discreta (discrete cosine transform - DCT) para sinais de banda lateral dupla
(double-side band - DSB) [37]. Para sinais de banda lateral tnica (single-side band -
SSB), utilizou-se a transformada rapida de Fourier na implementagao do sistema [35].
Devido a banda limitada associada as fibras multimodo, FOFDM pode ser considerada
uma solucao efetiva para combater a dispersao modal éptica inerente a esse tipo de
enlace. Por conseguinte, Giacoumidis et al. averiguaram o desempenho da FOFDM
éptica em fibras multimodo, alcangando taxas de 3,9 Gb/s [38] experimentalmente e
19,375 Gb/s [39] via simulagbes sobre enlaces de 500 m com banda de 3 dB efetiva de
150 MHzxkm. Neste iltimo caso, a poténcia de lancamento foi de 5 dBm.

A Tabela 1.2 resume os resultados apresentados. Verificamos com esses dados que
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ha varios resultados de simulacao e experimentais que sugerem alternativas eficientes
para aumentar a taxa de transmissao dos sistemas atuais. Trabalhos futuros podem
tentar atingir taxas taxas de transmissao mais altas (como 40 Gb/s e além) com dados

experimentais.

1.2 Contribuicoes e organizacao do trabalho

E necessario um entendimento satisfatério das propriedades da fibra multimodo
para satisfazer requisitos futuros de capacidade dos sistemas épticos. Assim, um mo-
delo para o canal que reflita corretamente as propriedades da MMEF é fundamental
para qualquer andlise numérica utilizada no desenvolvimento de novos sistemas. Com
base nesses requisitos, o Capitulo 2 descreve os fenomenos causados pela fibra multi-
modo, com énfase nos diversos modos de propagacao da luz. Ao final do capitulo, nés
revisamos e comparamos trés modelos de simulagao da resposta ao impulso da fibra
multimodo — um deterministico, um estatistico e o modelo de Cambridge 108 Fiber
—, que foram selecionados por serem simples de implementar. Assim, evitamos o uso
de modelos numéricos complexos, reduzindo o tempo de simulacao. O modelo deter-
ministico propoe o célculo dos coeficientes de acoplamentos de poténcia (veja a Segao
2.8) com base em equagoOes analiticas. Ja o modelo de Cambridge calcula os coefici-
entes e atrasos modais com base em simulagoes numéricas, considerando imperfeicoes
encontradas em fibras reais. Por ultimo, o modelo estatistico assume uma distribuicao
de poténcia modal uniforme e calcula os atrasos modais segundo uma variavel aleatéria
com distribuicao uniforme.

Em seguida, o Capitulo 3 descreve alguns componentes de sistemas comumente em-
pregados em sistemas Opticos de curta distancia. Neste capitulo, fazemos uma breve re-
visao do transmissor e do receptor, com énfase nos processos de sincronismo, estimacao
de canal e equalizacao. Esses conhecimentos sao essenciais para o entendimento do sis-
tema proposto no capitulo seguinte, em que propomos uma solucao para o problema
de aumento de capacidade em sistemas 6pticos de curta distancia.

De posse dos conhecimentos basicos, propomos no Capitulo 4 o uso da SC-FDE para
compensar a dispersao modal em enlaces 6pticos de curta distancia compostos por fibra
multimodo e VCSELs de baixo custo operando no comprimento de onda de 850 nm.
Neste capitulo, nés propomos ainda um algoritmo de sincronismo de quadro que se
mostrou funcional mesmo para um ambiente com dispersao modal severa. De modo
a confirmar a viabilidade do sistema SC-FDE proposto, verificamos seu desempenho
com o auxilio de dados experimentais obtidos pela transmissao do sinal por uma fibra
real e processamento offline e também com o auxilio de simula¢oes numéricas. Com

isso, fazemos uma analise dos resultados obtidos.
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Por fim, o Capitulo 5 resume os resultados obtidos e propoe pontos que podem ser

abordados em trabalhos futuros.



Capitulo 2 Principios de Comunicacgao sobre Fibras
Multimodo

2.1 Introducao

A grande demanda recente por aplica¢oes multigigabit Ethernet (10GbE e além),
InfiniBand e Fibre Channel (FC) em redes locais causou um aumento da necessidade de
se ocupar bandas mais largas nas fibras 6pticas multimodo (multimode fiber - MMF') ja
instaladas. Esse tipo de fibra é fabricado ha décadas por varios fabricantes diferentes
e, por causa das diferencas nos processos de manufatura de cada um, as fibras instala-
das atualmente possuem diferencas bastante significativas em suas larguras de banda
e no desempenho da transmissao de sinais épticos. Além disso, mesmo entre as fibras
produzidas pelo mesmo fabricante, pode haver diferencas significativas na largura de
banda. No comeco da era das transmissoes Opticas, hd mais de 30 anos, as fibras mul-
timodo foram desenvolvidas para serem usadas em conjunto com diodos emissores de
luz (light emitting diodes - LEDs) para baixas taxas de transmissao (para os padroes
atuais), usualmente da ordem de 200 Mbps. Desde o advento do padrao Gigabit Ether-
net na década de 1990, a demanda por largura de banda, causada principalmente pela
popularizacao da Internet, aumentou exponencialmente e conexoes multigigabit se tor-
naram cada vez mais comuns. Atualmente, o aumento da velocidade de transmissao
nos enlaces instalados se tornou muito complicado por causa das propriedades de trans-
missao das fibras multimodo legadas. A velocidade de transmissao nao passa hoje de
10 Gb/s, mas taxas de 40 Gb/s e até 100 Gb/s sao hoje requisitadas dos enlaces de
curta distancia, principalmente devido ao aumento gradual da concentracao do trafego
de Internet em data centers [2], que podem cada um ter milhares de conexoes Gpticas.

Conexoes 6pticas de alta velocidade tradicionalmente eram focadas em tecnologias
de fibras monomodo (singlemode fiber - SMF'), que permitiam facilmente alcangar taxas
da ordem de 10 Gb/s sobre dezenas de kilometros de fibra. A demanda de altas
velocidades era concentrada principalmente nos backbones, onde grandes capacidades
de transmissao eram requeridas para interligar areas metropolitanas distantes entre si.
A medida que a capacidade dos backbones aumentou, o gargalo de banda saiu do nicleo
da rede e passou gradualmente para as bordas, chegando eventualmente as redes locais.
Houve entao necessidade de se aumentar a capacidade de transmissao da infraestrutura
de fibras multimodo existente nesses ambientes. Essa demanda, em conjunto com o

aumento das conexoes épticas em data centers, sao hoje os maiores mercados para
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fibras multimodo.

Neste capitulo, descrevemos inicialmente os diferentes tipos de fibras multimodo
encontradas na pratica. Em seguida, discorremos sobre os padroes que utilizam a fibra
multimodo. Nas secoes seguintes, descrevemos as caracteristicas da fibra multimodo e
o processo de propagacao de um sinal na fibra. Por ultimo, analisamos trés modelos de
derivacao da resposta ao impulso da fibra multimodo e fazemos uma analise de cada

uin.

2.2 Tipos de Fibra multimodo

As fibras multimodo sao geralmente classificadas de acordo com a sua largura de
banda para um determinado comprimento de onda. Essa largura de banda é usualmente
expressa em MHzxkm, o que significa que ela é normalizada para o comprimento de
1 km, resultando em um valor que é independente do comprimento da fibra. Assim,
dizer que uma fibra possui largura de banda nominal de 500 MHzxkm é o mesmo que
dizer que sua resposta em frequéncia decai em 3 dB de seu valor maximo na frequéncia
de 500 MHz se o comprimento dessa fibra for de 1 km. Assim, caso a fibra tenha
comprimento de 500 m, essa diminuicao de 3 dB devera ocorrer por volta de 1 GHz.

As primeiras fibras multimodo foram classificadas como OMI, e possufam uma
largura de banda de aproximadamente 200 MHzxkm no comprimento de onda de
850 nm. Essa baixa largura de banda motivou a pesquisa por melhores técnicas de
fabricacao da fibra, tornando o perfil do indice de refracao cada vez mais proximo
do ideal. Logo, surgiram as fibras OM2 com largura de banda de 500 MHzxkm.
Essas fibras eram suficientes para suportar aplicagoes Gigabit Ethernet (cuja taxa de
transmissao é de 1 Gb/s). Contudo, com o advento do padrao 10 Gigabit Ethernet,
a largura de banda oferecida pelas fibras OM1 e OM2 se tornou insuficiente. Assim,
vieram as fibras OM3 e OM4 para suprir esse aumento da demanda de largura de
banda. Essas fibras mais modernas podem inclusive ser otimizadas para uso com lasers
VCSEL no comprimento de onda de 850 nm, possibilitando uma largura de banda
ainda maior. Todas essas informagoes podem ser encontradas no padrao ISO/IEC
11801:2002.

Os cordoes 6pticos podem ser de cores diferentes dependendo do tipo de fibra. As
fibras OM1 e OM2 sao geralmente laranjas, enquanto as OM3 e OM4 sao comumente
fabricadas com revestimento de cor azul. Além disso, o diametro do nticleo nao é o
mesmo para todos os tipos de fibra. Assim, uma fibra OM1 é do tipo 62,5/125 um, o
que significa que ela possui um diametro de niucleo de 62,5 ym e um diametro de casca

de 125 pym. A Figura 2.1 resume os atributos dos tipos de fibra.
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. . Banda para LED Banda para
ALLEQTL IR (MHz.km) laser (MHz.km)

Tinol | AEtoR B e Ginm | | 1210/nm 850 nm
do nucleo

OM1  62,5um 200 500 ;

OM2 50 um 500 500 -

oM3 50 um 1500 500 2000

oM4 50 um 3500 500 4700

Figura 2.1: Tipos de fibra multimodo e suas larguras de banda, para transmissores do tipo LED e
laser. Fonte: padrao ISO/IEC 11801:2002.

2.3 Protocolos de Interconexao de Data Centers

Atualmente, os data centers e computadores de alto desempenho (high performance
computers - HPCs) tendem a utilizar fibras multimodo nos enlaces de interconexao
entre racks. O aumento da demanda de largura de banda nesses enlaces motivou
o desenvolvimento de varios protocolos que possibilitam transmissoes cada vez mais
eficientes nesse ambiente. Dentre eles, os mais utilizados sao o Ethernet e o InfiniBand.
De fato, até novembro de 2011, o Ethernet era utilizado em 44,8% das interconexoes
dos 500 supercomputadores mais rapidos do mundo, enquanto que o InfiniBand detinha
41,8% do total [40]. Um ano depois, em novembro de 2012, o mesmo 6rgao relata que
o Ethernet perdeu espaco, somando 37,8% das conexoes, e o InfiniBand aumentou sua
participacao de mercado, passando a estar presente em 44,8% das conexoes. Devido &

importancia desses padroes, descreveremos brevemente cada um deles a seguir.

2.3.1 Ethernet

A arquitetura IEEE 802, conhecido como Ethernet, foi desenvolvida para redes de
curta distancia baseadas no envio de pacotes e funciona nas camadas fisica e de enlace
de dados. Hoje em dia, o Ethernet ja é utilizado em redes de Area Metropolitana
(Metropolitan Area Networks - MANSs) por permitir taxas de transmissao de vérios
gigabits por segundo. O padrao se baseia no principio de que cada né da rede possui
um endereco tnico de 48 bits, e que, por meio desses enderecos, os equipamentos de
rede (chamados switches ou comutadores) sdo capazes de encaminhar o pacote até seu
destino.

H4& diversos formatos de implementagao da interface de transmissao, cada um re-
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Alcance (metros)

OoM1 OoM2 OM3 OoM4

10GBASE-SR 33 82 300 400
10GBASE-LRM 220 220 220 220
10GBASE-LX4 = 300 300 300
40GBASE-SR4 = = 100 125
100GBASE-SR10 = = 100 125

Figura 2.2: Implementacoes do protocolo Ethernet e seus alcances. Fonte: padroes 802.3ae, 802.3aq
e 802.3ba.

cebendo uma denominacao diferente. As principais diferengas entre esses formatos
estao na taxa de transmissao suportada e no tipo de cabeamento. Por exemplo, a
sigla 10GBASE-SR (cujo padrao é o 802.3ae) indica que a taxa de transmissao é de 10
Gb/s, tendo o sufixo “SR” o significado de short range, ou curta distancia. Essa imple-
mentagao em especifico suporta apenas fibras multimodo e lasers (geralmente VCSELs)
no comprimento de onda de 850 nm. O alcance é limitado em 300 metros para uma
fibra OM3 e em 400 metros para uma OM4. Esse padrao tem a vantagem de oferecer
o médulo de mais baixo custo para a taxa de transmissao utilizada.

Outras implementagoes que utilizam fibras multimodo na taxa de 10 Gb/s sao a
10GBASE-LRM (Long Reach Multimode, cujo padréao é o 802.3aq) e a 10GBASE-LX4
(definido no padrao 802.3ae). A primeira utiliza lasers em 1310 nm e oferece alcance
padronizado de 220 metros, que é independente do tipo de fibra multimodo utilizada.
A segunda também opera em 1310 nm e especifica o alcance de 300 metros para fibras
com banda de 500 MHzxkm ou mais. Contudo, o padrao mais utilizado é o SR, por
utilizar transmissores mais baratos, o que o torna mais competitivo.

Os padroes 40 Gigabit Ethernet e 100 Gigabit Ethernet (definidos no padrao 802.3ba)
oferecem taxas de transmissao de 40 Gb/s e 100 Gb/s, respectivamente. Seu funcio-
namento, bem como o formato do quadro, sao semelhantes aos empregados nas imple-
mentagoes para taxas de transmissao mais baixas. Contudo, somente as fibras mais
modernas (como OM3 e OM4) sao suportadas. Um resumo das implementagoes e dos

alcances suportados é apresentado na Figura 2.2.
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25Gb/s 5Gb/s 10Gb/s 14 Gb/s 25 Gb/s
4X 10Gb/s 20Gb/s 40Gb/s 56Gb/s 100 Gb/s
8X 20Gb/s 40Gb/s 80Gb/s 112Gb/s 200 Gb/s

12X 30Gb/s 60Gb/s 120Gb/s 168 Gb/s 300 Gb/s

Figura 2.3: Taxas de transmissao suportadas pela InfiniBand para 1, 4, 8 e 12 canais por fibra. Fonte:
Referéncia [41].

2.3.2 InfiniBand

O padrao InfiniBand [41] foi projetado especificamente para interconexées de data
centers e computadores de alto desempenho. Ele é desenvolvido pela IBTA (InfiniBand
Trade Association), associagao liderada pela uniao de HP, IBM, Intel, Mellanox, Oracle,
QLogic e System Fabric Works. Suas vantagens incluem alta largura de banda, baixa
laténcia e baixa utilizagdo de CPU (o que permite um baixo consumo energético).
Como outras conexoes modernas, o InfiniBand utiliza enlaces ponto-a-ponto full-duplex
e suporta multicast. Para as conexoes de curta distancia, o InfiniBand suporta fibras
multimodo com lasers VCSEL, possibilitando conexdes de baixo custo.

O InfiniBand suporta uma grande variedade de taxas de transmissao: taxa unica
(single data rate - SDR), taxa dupla (double data rate - DDR), taxa quadrupla (quad
data rate - QDR), taxa catorze (fourteen data rate - FDR) e taxa aprimorada (enhanced
data rate - EDR). Além disso, para cada taxa de transmissao empregada, o protocolo
suporta 1, 4, 8 ou 12 canais, o que permite uma taxa total por fibra de 300 Gb/s. A
Figura 2.3 resume essas informacoes. A taxa bruta de transmissao na verdade é maior
por conta da codificacao utilizada. Nos casos SDR, DDR e QDR, a codificacao utilizada
¢ a 8B/10B, em que a cada 10 bits transmitidos 8 sao de dados e 2 de overhead. J&
para FDR e EDR, utiliza-se a codificacao 64B/66B.

Conforme citado, uma das vantagens do InfiniBand é a sua relativa baixa laténcia.
Por exemplo, os chips SDR, DDR e QDR possuem laténcia ponto-a-ponto de 200 ns,
140 ns e 100 ns, respectivamente. Esse baixo atraso em conjunto com a alta largura de
banda sao as principais vantagens do InfiniBand e contribuem para o seu crescimento

de mercado.
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2.4 Caracteristicas da fibra multimodo

As fibras 6pticas foram desenvolvidas com o intuito de possibilitarem altas taxas
de transmissao e se tornaram o meio de transmissao mais eficiente tanto para comu-
nicacoes de longo alcance - como backbones - como para redes de alcance mais restrito,
como redes de armazenamento (storage area network - SAN). De forma a possibilitar
transmissoes multigigabit, todo meio guiado precisa ter valores baixos de atenuagao
em conjunto com uma alta largura de banda vezes unidade de comprimento. As fibras
Opticas atendem ambos os requisitos. De fato, a atenuacao déptica varia aproxima-
damente de 0,2 dB/km a 2 dB/km, enquanto que a largura de banda é geralmente
suficiente para a maioria das aplicagoes de telecomunicagoes (embora novas técnicas
de transmissao tém se tornado necessarias para ocupar eficientemente a banda do ca-
nal). Usualmente, ndo é possivel especificar apenas um valor para a atenuagao e para a
banda passante de uma fibra éptica, visto que esses parametros sao fortemente influen-
ciados por fatores como o comprimento de onda de operagao e pela estrutura do guia de
onda éptico. Por exemplo, transmissoes a 2488 Mbps da especificacao [TU-T STM16
podem alcancar mais de 1000 km de fibra monomodo sem serem limitadas em banda
por efeitos de dispersao. Contudo, mesmo com valores de atenuacao menores que 0,2
dB/km possibilitados pela transmissao nesse comprimento de onda, é necessario um
balango de poténcia(link budget) da ordem de 200 dB para que a comunicagao seja
possivel. Essa alta atenuacao pode ser superada pelo uso de amplificadores épticos
com intervalos regulares de atenuacao entre cada um.

O cenério é completamente diferente ao se utilizar fibras multimodo. Antes de
entrar em mais detalhes, é interessante descrever as propriedades de guias de onda
das fibras Opticas. A fibra déptica é um guia de onda aproximadamente dielétrico e
cilindrico, em que o guiamento de ondas é alcancado utilizando a diferenca entre o
indice de refracao da regiao dielétrica interna, o ntcleo, e a regiao dielétrica externa, a
casca. Fazendo com que o indice de refracao seja levemente maior no niicleo do que na
casca, o guiamento de ondas épticas é garantido para um intervalo de comprimentos
de onda.

A fibra éptica considerada neste trabalho é feita de uma composicao de silica e seu
processo de manufatura deve garantir o exato indice de refracao e pureza do material
requeridos para garantir simultaneamente baixa atenuacao e dispersao. A propriedade
de baixa atenuacgao é obtida pela correta escolha do indice de refragao do material, de
modo a limitar a transmissao a faixa de infravemelho, ou seja, no intervalo 820 nm
< A < 1620 nm. Nesse intervalo, a fibra dptica ird operar na regiao monomodo ou
multimodo, dependendo do valor do diametro do nicleo. Fibras monomodo padrao

possuem esse valor perto de 4 um, enquanto que nas fibras multimodo o diametro do
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Casca

Nucleo

Figura 2.4: Geometria radial da fibra multimodo para um perfil gradual.

nucleo é bem maior, usualmente 50 ou 62,5 yum. Na verdade, outros fatores afetam as
condicoes de guiamento, mas essencialmente o predominante é o diametro do ntcleo.
O regime multimodo implica em uma limitacao severa na largura de banda do
canal em comparacao com o regime monomodo. Isso é devido principalmente pelo
multipercurso dos modos de propagacao da luz e a consequente diferenca em seus
atrasos de grupo por unidade de comprimento. Além da dispersao modal, cada modo
de propagacao estd sujeito a dispersao cromatica, que é causada pela variacao da
velocidade de grupo de cada modo em relacao ao comprimento de onda. Por esse
motivo, a dispersao cromatica é também chamada de dispersao de velocidade de grupo
(group velocity dispersion - GVD) e geralmente, se nao for compensada, é o principal
limitante das comunicacoes que usam fibras monomodo como meio de transmissao.
Cada efeito nao-linear e fenomeno de dispersao também estao presentes em principio
nas transmissoes com fibra multimodo. Contudo, devido as grandes diferencas de mag-
nitude entre esses fenomenos e a dispersao modal, a contribui¢cao daqueles na distorcao
do sinal optico se torna desprezivel, sendo a dispersao modal o grande limitante na

capacidade de transmissao com fibras multimodo.

2.5 Perfis do indice de refragao

De acordo com as leis de propagacao de ondas eletromagnéticas, a velocidade de
fase v, de uma onda plana de comprimento de onda A se propagando em um meio
homogéneo caracterizado pelo indice de refracao n(\) é v, = ¢/n(\). Essa descricao
elementar é valida apenas para meios homogéneos com indice de refracao constante.

Quando se introduz uma dependéncia espacial do indice de refracao, a frente de onda
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nao sera mais plana e a onda propagante seguird a dependéncia espacial do indice de
refracao. De acordo com essa condicao, a velocidade de fase dependera da posicao

radial da onda em relacao ao centro da fibra de acordo com a equacao

up(r, A) = YV (2.1)

em que ¢ = 2,998 x 10® m/s é a velocidade da luz no vacuo. O principio bésico de
equalizagao do atraso modal baseia-se nessa férmula. Fazendo o indice de refracao ser
maior onde o caminho dos raios de luz é menor faz com que a velocidade de fase seja
menor para grupos modais de baixa ordem. Seguindo o mesmo raciocinio, diminuindo o
indice de refracao da regiao externa do nicleo onde os modos de alta ordem se propagam
por caminhos mais longos faz com que a velocidade de fase dessas ondas seja maior,
fornecendo equalizacao dos atrasos modais. Assim, é possivel projetar uma fibra em
que o valor do indice de refracao do ntucleo seja maximo no centro da fibra e diminua
gradualmente a medida que se aproxima da casca, resultando em uma transi¢cao suave
entre nicleo e casca. Esse processo é ilustrado na Figura 2.4 para uma visao radial da
fibra multimodo. Com esse perfil, os atrasos modais sao idealmente equalizados e em
principio a banda de transmissao aumenta quase infinitamente, visto que a dispersao
modal é anulada. Na realidade, o perfil ideal que eliminaria por completo essa limitagao
de banda é extremamente complexo de se produzir e na pratica o que se consegue €
uma banda de alguns poucos gigahertz para um quilometro de fibra.

O termo velocidade de fase se refere a velocidade de uma onda senoidal se pro-
pagando em um meio homogéneo, de forma que ele nao pode representar nenhuma
situacao real. A onda senoidal perfeita, que é a onda monocromaética real, é apenas
um modelo matematico. Quando se trata de eventos de tempo limitado, como pulsos,
a velocidade de fase deve ser substituida pela velocidade de grupo v,. A velocidade de
grupo representa a velocidade de propagacao do centro de gravidade do pulso. Por de-
finicao, em um meio nao-dispersivo, a velocidade de grupo nao depende da frequéncia
(ou, equivalentemente, do comprimento de onda) e o pulso nao se distorce a medida
que se propaga. Se a velocidade de grupo depender da frequéncia — o que sempre acon-
tece na prética —, o pulso se alarga a medida que se propaga e a velocidade de grupo
se torna v,(w). Esse fenémeno é a ja comentada dispersdo cromatica e é usualmente

desprezivel se comparado aos efeitos da dispersao modal.

2.6 Condigoes de excitacao da fibra multimodo

Os diodos emissores de luz limitam consideravelmente a capacidade de transmissao

em fibras multimodo. Por essa razao, é necessario utilizar lasers, que proporcionam
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Figura 2.5: Representacao do langcamento em condigoes restritas para uma visao radial do ntcleo da
fibra.

maior desempenho aliado com solugoes de baixo custo como modulacao direta do laser,
em que a intensidade do sinal elétrico modula diretamente a intensidade do sinal éptico
de saida, sem a necessidade de um modulador externo — mas tem como desvantagem
a perda da fase do sinal elétrico. Recentemente, os lasers VCSEL proporcionam uma
boa combinacao de custo, capacidade de transmissao e consumo de poténcia. Con-
tudo, nas transmissoes multigigabit Ethernet, pelo menos na janela de 1310 nm, os
lasers mais consolidados ainda sao os lasers de Fabry-Perot (FP) e os de realimentacao
distribuida (distributed feedback - DFB). De qualquer forma, qualquer tipo de laser
estd sujeito a uma série de problemas na transmissao multimodo. Isso acontece pois
geralmente o feixe optico do laser tem um diametro muito menor que o nicleo da fibra.
Dessa forma, dependendo das condicoes de acoplamento do laser com a fibra e de per-
turbagoes do ambiente, podem-se excitar modos de alta ordem, baixa ordem ou ainda
uma combinac¢ao de ambos. Isso faz com que a banda do canal se torne imprevisivel,
podendo esta variar entre um valor muito baixo ou muito alto, dependendo apenas das
condigoes de lancamento da luz na fibra. Mesmo quando a poténcia de transmissao ¢
distribuida entre poucos modos excitados, a diferenca entre seus atrasos de propagacao
pode proporcionar uma deformacao consideravel do pulso na saida da fibra, ainda que
para uma transmissao em algumas poucas centenas de metros.

A resposta em frequéncia dependente das condigbes de langamento, presente em to-
das as comunicacoes com fibras multimodo, causa muitas dificuldades na transmissao
multigigabit sobre esse meio éptico. O padrao IEEE802.3ae de 1GbE especifica como
solugao para esse problema o langamento em condigoes restritas. Dessa forma, apenas

algumas das possibilidades de excitagao modal sao permitidas, o que diminui consi-
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deravelmente a imprevisibilidade da resposta em frequéncia do canal. Nao obstante,
essa solucao causa outros problemas, como maior dificuldade e custo no acoplamento
da fibra com o laser, que deve ser muito preciso. A Figura 2.5 ilustra esse esquema.
Considerando o sistema em coordenadas polares, as regides consideradas sao um pe-
queno circulo a uma distancia radial D do centro da fibra e toda a area varrida por
esse circulo, variando 6 de zero a 27, regiao representada na figura como “condigoes de
lancamento consideradas”. Como pode ser visto, o intuito do langamento em condig¢oes
restritas é excitar modos de alta ordem especificos localizados a uma distancia inter-
mediaria do centro do niicleo. Para que a poténcia do laser caia sobre a area desejada,
utiliza-se um cordao éptico monomodo de lancamento deslocado, cujo valor de mercado

é expressivo e pode aumentar consideravelmente o custo total do equipamento.

2.7 Perdas na fibra

As perdas na fibra representam um fator limitante para comunicacoes épticas pois
elas reduzem a poténcia do sinal que chega no receptor. Como os receptores épticos
necessitam de um nivel de poténcia minimo para recuperar o sinal transmitido de forma
precisa, o alcance de transmissao é inerentemente limitado pelas perdas. De fato, o
uso de fibras de silica s6 foi possivel quando as perdas na fibra foram reduzidas a um
valor aceitavel por volta da década de 1970 [42].

Sob condigoes normais, variacoes da poténcia éptica P de um sinal se propagando

por uma fibra éptica sao regidas pela lei de Beer [42]:
iP
dz

em que « € o coeficiente de atenuacgao. Esse coeficiente nao inclui apenas absorcoes

—aP, (2.2)

do material, mas também outras fontes de atenuagao de poténcia. Se P, denota a
poténcia lancada em uma fibra de comprimento L, a poténcia P,,; na saida da fibra é

dada por:
P, = Ppexp(—al). (2.3)

E comum expressar o em dB /km utilizando a relacao

L b

e se referir a ele como o parametro de perdas da fibra.

1 P
a(dB/km) = ——Ologm (—“t) ~ 4, 343a, (2.4)

As perdas na fibra dependem do comprimento de onda de operagao. Em 1550 nm,
a Referéncia [42] mostra que o pardmetro de perdas de uma fibra de diametro de 9,4

pm é de 0,2 dB/km. Vérios fatores contribuem para o valor total de perdas. Dentre
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eles, podemos destacar como importantes a absorcao do material e o espalhamento

Rayleigh.

2.7.1 Absorcao do material

A absorgao do material pode ser causada tanto pelo préprio material da fibra (que
geralmente ¢é a silica) como pelas impurezas contidas nesse material. Segundo a Re-
feréncia [42], qualquer material absorve em certos comprimentos de onda, o que acon-
tece por causa das ressonancias vibracionais e eletronicas associadas com moléculas
especificas. Ainda, a absorg¢ao intrinseca (que é a causada pela propria silica) é minima
no intervalo de comprimento de onda de 0,8 ym a 1,6 pum, sendo nessa regiao me-
nor que 0,1 dB/km. Por esse motivo, se torna interessante transmitir nesse intervalo,
aproveitando a baixa atenuacao.

Por outro lado, a absor¢ao extrinseca, que resulta da presenca de impurezas, absorve
fortemente no intervalo de 0,6-1,6 pum [42]. Para obter um nivel de perda menor
que 1 dB/km, é necessario reduzir a quantidade de impurezas a menos que 1 parte
por bilhao. Técnicas modernas podem proporcionar tal pureza. Uma das principais
fontes de absorgao extrinsica é a presenga de vapor de agua. Os picos de perdas nos
comprimentos de onda de 1,39 e 1,24 pm sao causados por esse tipo de impureza. Isso
motivou o desenvolvimento de outro tipo de fibra, a chamada de fibra seca (dry fiber).
Nessa fibra, reduz-se drasticamente a concentragao do ion OH, eliminando esses picos

do perfil de perdas.

2.7.2 Espalhamento Rayleigh

O espalhamento Rayleigh é um fenomeno bastante relevante que causa atenuagao
nos sinais transmitidos em fibras épticas. Isso ocorre devido as diferencas de densidade
da silica ao longo da fibra, o que na pratica causa uma flutuacao do valor do indice
de refragao. Desse modo, uma parcela dos raios infravermelhos guiados é espalhada
pela casca, o que causa perdas no sinal. De acordo com a Referéncia [42], as perdas

causadas pelo espalhamento Rayleigh sao dadas por

C
e F’
sendo que a constante C' tem valor entre 0,7-0,9 (dB/km)um?, dependendo da cons-

QR (2.5)

tituigdo do nicleo. Isso corresponde a ag = 0,12-0,16 dB/km para o comprimento
de onda de 1550 nm, indicando que nesse caso as perdas na fibra sao dominadas pelo
espalhamento Rayleigh.

As perdas causadas pelo espalhamento Rayleigh podem ser menores que 0,01 dB/km
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se a transmissao ocorrer em comprimentos de onda acima de 3 pm. Contudo, para
comprimentos de onda acima de 1,7 pym, o fenomeno de absor¢ao de infravermelho
torna inviavel a transmissao, visto que a atenuacao causada por esse outro fendmeno

se torna excessiva.

2.7.3 Imperfeicoes no guia de onda

As fibras épticas produzidas na pratica nao sao perfeitamente cilindricas — o que
causa “‘vazamentos” de energia para a casca. As imperfeicoes na fabricagdo, como
variagoes na circunferéncia da fibra e imperfeicoes na transicao entre nticleo e casca,
causam perdas no sinal em adi¢ao aos ja citados fenomenos de absorcao e espalhamento
Rayleigh. Isso ocorre quando as imperfei¢oes estao presentes em uma escala maior que
o comprimento de onda. Assim, é necessario certo controle no processo de manufatura
para tornar a fibra o mais homogénea possivel para manter as variagoes abaixo de
1%, o que, segundo a Referéncia [42], resulta em perdas tipicamente menores que 0,03
dB/km.

As curvaturas na fibra constituem outra fonte de perdas e podem ser de dois ti-
pos: macrocurvaturas e microcurvaturas. O fenomeno de macrocurvaturas pode ser
explicado pelo modelo de raios. Normalmente, um raio guiado incide na interface entre
nucleo e casca a um angulo maior que o angulo critico, o que faz com que o raio seja
totalmente refletido de volta para o nticleo. Contudo, o angulo de incidéncia pode
diminuir quando o raio incide sobre uma curvatura, podendo em pior caso ser menor
que o angulo critico. Isso faz com que o raio passe para a casca, fazendo com que a
energia seja perdida. A perda por curvatura é proporcional a exp(—R./Ry) [42], em
que R, é o raio de curvatura da fibra e Ry = p/(n? — n3), sendo p o raio do nticleo.

Ja o fenomeno de microcurvaturas acontece quando, no processo de fabricacao da
fibra, esta é pressionada contra uma superficie que nao é perfeitamente lisa. As perdas
podem chegar a 100 dB/km caso nenhuma medida de precaucao seja considerada.

Muitas outras fontes de perdas sao encontradas nas fibras épticas. Particularmente,
as perdas devido a emendas e conectores devem ser levadas em conta no planejamento

do balanco de poténcia do sistema.

2.8 Modos de propagacao da luz na fibra multimodo

Esta segao descreverda brevemente os campos modais na fibra multimodo. Esses
campos sao importantes pois possibilitam o calculo dos coeficientes de acoplamento de
poténcia de cada modo, que sao a parcela da poténcia transmitida que é alocada a cada

modo. Esse tltimo, por sua vez, é essencial no cédlculo da resposta ao impulso da fibra
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multimodo, processo a ser apresentado na Secao 2.9. Os calculos aqui apresentados sao
simplificados, sendo que a versao detalhada pode ser encontrada na Referéncia [43].
Como toda onda eletromagnética, a propagacao dos campos elétrico e magnético em
uma fibra multimodo é regida pelas leis de Maxwell. A forma cilindrica da fibra éptica
sugere que o sistema de coordenadas cilindricas (r, ¢, z) é o mais indicado para descrever
a posicao espacial dos campos. Contudo, a descricao matematica dos operadores se
torna mais simples com a utilizacao de coordenadas Cartesianas. Assim, sem perda de

generalidade, as expressoes genéricas para os campos elétrico e magnético sao [43]:

E(r,t) = Ey(r,¢,z,t)x+ E,(r,0,2,t)y + E.(r, ¢, 2, 1)z,
H(r,t) = Huy(r,¢,z,t)x+ Hy(r,¢,2,t)y + H,(r, ¢, 2, 1)z, (2.6)
em que (X, y, z) define o vetor unitdrio de referéncia para o sistema de coordenadas

Cartesianas. A conhecida equagao da onda, que rege a expressao para o campo total

guiado em qualquer fibra déptica, é a seguinte [43]:

PU(r,¢)  1d¥(r,¢) 1 d*¥(r,¢)
a2 a2 e

+ [/{8712(7”7 ¢) - ﬂz]qj(ra ¢) =0, (27)

em que W(r, ¢) representa o campo (elétrico ou magnético) na fibra em coordenadas
cilindricas, n(r, ¢, z) é o indice de refragao, 8 é a constante de propagacao, e ko = 27/
¢ o numero de onda. Por simplicidade, assumimos uma fibra cilindrica perfeitamente
simétrica. Assim, o indice de refracao se torna n(r,¢) = n(r). Para uma fibra com

perfil de indice de refragao gradual, as condig¢oes de contorno sao entao:

2.8
n(p), ser > p, (28)

em que p € o raio do nicleo. Como a fibra é perfeitamente simétrica, é possivel utilizar

{ n(r), ser < p;
n =

o método de separacao de variaveis:

U(r, ¢) = R(r)(9), (2.9)

em que R(r) representa a componente de W(r, ¢) que varia com o raio e ®(¢) a com-

ponente que varia com o angulo. Temos entao [43]:

2R, 1dR, §
drr2(7’) ; dr(r> + [k8n2<7,) . 62 _ %]RV(T) =0, (210)
&2®, (¢
Wp + 12D, (¢) = 0. (2.11)

em que v ¢ a chamada constante de separacao, e ¢ uma constante arbitraria.
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Na Equacao 2.11, verifica-se que o valor de v deve ser inteiro positivo ou negativo,
incluindo o zero, para que satisfaca corretamente as condigoes de contorno da fibra

circular:

v=0,41,+2 £3, ... (2.12)

Para um dado v, a Equacao 2.10 possui infinitas solugoes, visto que n(r) pode
assumir infinitos valores para uma fibra de perfil gradual. Logo, deve-se utilizar algum
método numeérico para aproximar a solucao dessa equacao. Se fizermos a aproximacao
de que o indice de refragdo é constante no nicleo (o que é verdade para um indice de
refragdo do tipo degrau), podemos dividir a solugao de R, (r) em duas, uma para n
(o indice de refracao do nicleo) e outra para ny (o indice de refragao da casca). Isso

corresponde a k% > 0 e k2 < 0, em que
K* = kgn® — B2 (2.13)

No primeiro caso (k? > 0), representando a solu¢ao no niicleo, tem-se a solugao
a partir da combinagao das fungoes de Bessel de primeiro tipo J,(kr) e segundo tipo
Y, (kr) [43]:

R,(r) = AJ,(kr)+ AY, (k1) , r<p (2.14)

em que A e A’ sdo constantes. Para x? < 0, tem-se a solucdo para a casca, dada pelas

fungoes de Bessel modificadas de primeiro tipo K, (|k|r) e segundo tipo I,(|x|r) [43]:

R,(r) = CK,(|klr) + C'L(|klr) , > p (2.15)

em que C e C’ s@o constantes. Para que as solugdes dos campos sejam fisicamente con-
sistentes, devem-se descartar algumas solugoes matematicas. A Figura 2.6 mostra a
envoltoria das funcoes de Bessel mencionadas. Percebe-se que a funcao de Bessel de se-
gundo tipo Y, (kr) tende a menos infinito quando r — 0, o que é fisicamente impossivel
para um campo na regiao do nucleo. Da mesma forma, a funcao de Bessel modificada
de segundo tipo tende a infinito quando r — oo, o que ¢é fisicamente impossivel para
um campo na casca. Assim, ambas as solucoes devem ser descartadas. Logo, a solugao

se resume a [43]:

R,(r) = { AJ,(kr), se k? > 0; (2.16)

CK,(|k|r), se K < 0.

A constante de propagacao  para cada modo deve satisfazer a seguinte condicao:

kng < B < k‘nl, (217)
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Figura 2.6: Funcoes de Bessel de primeiro tipo J, (kr), segundo tipo Y, (kr), primeiro tipo modificada
K, (|s|r) e segundo tipo modificada I, (|&|r).

em que ny e ny sao o maximo indice de refragao do ntucleo e o indice de refragao

da casca, respectivamente. A definicao da Equagao 2.17 ocorre devido a condi¢ao de
2 7 1 2 A . , 7z 1 b

k* > 0 para o nucleo e k* < 0 para a casca. Assim, ¢é possivel perceber que para que

os modos possam ser guiados pela fibra, a seguinte condicao deve ser atendida:

ny > No. (218)

A solugao da Equagao 2.11 (equagao harmonica) é definida a partir da escolha da

base, gerando assim as seguintes possiveis solugoes [43]:

oivé
¢u(¢) = ¢ cos(ve) (2.19)
sin(vo)

Qualquer uma das fungoes acima representa uma solucao em potencial. No caso

24



particular em que v = 0, a contribui¢ao angular se reduz a 0 ou 1, de acordo com a
funcao escolhida.
Unindo as solucoes das Equacoes 2.10 e 2.11, a solucao para os campos transversais

para o nucleo na Equagao 2.9 ;| ou seja, r < p, sdo as seguintes:

O(r.6) = AJy(sr) 4 "0 (2.20)
cos(vo)
Para a casca, em que r > p, as solucoes sao:
o(r,0) = CK, (3§ "7 (2.21)
cos(vo)
em que:
V=—r?=p—kn? kP <0 (2.22)

As solugoes acima (Equacgoes 2.16, 2.20 e 2.21) sao vélidas tanto para o célculo do
campo elétrico como para o do campo magnético. Aplicando as condicoes de contorno
da Equacao 2.8, é possivel calcular as constantes A e C' e as constantes de propagagao
dos modos. Neste ultimo caso, diversas solugoes podem aparecer dependendo do valor

da frequéncia normalizada, descrita por:

V =2mr=4/n} —n3. (2.23)

Para comunicagao multimodo, é necessério que V' > 2,405 [42]. Por tltimo, deve-se
descartar as solugoes para  que nao satisfazem a Equacao 2.17.

E possivel agrupar os modos com constantes de propagacao semelhantes nos cha-
mados grupos modais, que sao, para efeito de cdlculos, como se fossem um s6 modo.
Cada grupo modal é chamado de LP,,, em que os indices v e u dependem de quais
modos estao contidos no grupo modal. Por exemplo, o grupo LP3 contém os modos
TEo3, TMo3 e HEo3 [43]. A Figura 2.7 ilustra alguns exemplos de campos elétricos de
certos grupos modais.

De posse dos campos modais, é possivel calcular os coeficientes de acoplamento
de poténcia de cada modo com nimero azimutal [ e nimero radial m. Considerando
o sinal polarizado no eixo X, obtemos esses coeficientes integrando numericamente o
campo elétrico (E,) na drea circular da fibra multimodo em rela¢ao ao campo emitido
pela fonte [43]:

ono E(r, @) Eyim(r, ¢)dA

T T B aPiA 22
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Figura 2.7: Exemplo de campos elétricos de alguns grupos modais.

em que £, é o campo emitido pela fonte; E, ;,, o campo elétrico do modo de ntimero
azimutal [, nimero radial m e na polarizagao X e E; o campo transversal total guiado
pela fibra multimodo. Assim, cada modo tera o seu respectivo coeficiente de acopla-
mento de poténcia a;,. Utilizando a definicao de grupos modais, o coeficiente de cada
grupo ¢é a soma dos coeficientes de todos os modos que o integram. Para satisfazer a

condicao de conservagao de energia, é necessario que

Ly Mr

DN am =1, (2.25)

=1 m=1
em que Mr é o numero de modos radiais e Ly é o nimero de modos azimutais guiados.
Com este ultimo resultado e com os valores das constantes de propagacao, é possivel
entao calcular a resposta ao impulso da fibra multimodo, o que discutiremos na proxima

secao.

2.9 Resposta ao impulso modal

Antes de entrar em métodos matematicos para calcular o atraso de grupo e a
resposta ao impulso modal, é importante esclarecer alguns conceitos utilizados. As
defini¢oes de atraso de grupo e de grupo modal se referem a coisas diferentes. O atraso
de grupo nao é exatamente o atraso de propagacao de um dado grupo modal. Ele

se refere ao atraso da energia de um pulso concentrada em seu centro de gravidade.
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Inclusive, a definicao de atraso de grupo nao é exclusiva de comunicagoes dpticas.
E apenas uma coincidéncia que a definicao de atraso de grupo também se aplica ao
atraso de propagacao de um dado grupo modal, visto que todos os modos integrantes
do mesmo grupo modal apresentam atrasos de propagacao semelhantes.

O atraso de grupo por unidade de comprimento 7(w) é a variacao da constante
de propagacgao em relacao a frequéncia angular w ou, alternativamente, o inverso da
velocidade de grupo v(w):

T(w) = v(lw) = dig:d) (ns/m). (2.26)

Cada grupo modal g terd entao seu atraso de grupo:

Ty(w) = %{i@u)’ g=1,2,... M (2.27)

em que M ¢ o nimero total de grupos modais guiados pela fibra e 3, é a constante
de propagacao escolhida para o grupo modal g. Cada grupo modal se propaga pela
fibra 6ptica e atinge o final desta depois de um tempo t,. Esse tempo de propagacao
depende do atraso de grupo, de modo que 7, = ¢, V g para uma fibra de comprimento
unitario. Considerando apenas o atraso de propagacao como efeito sobre um grupo
modal se propagando por uma fibra de comprimento z, a contribuicao de cada grupo

modal para a resposta ao impulso total da fibra é

hy(z,t,w) = 8]t — z75(w)]. (2.28)

Desconsiderando a presenca de distor¢oes como a dispersao cromatica e a atenuacao,
o pulso entregue ao final da fibra por cada grupo modal é o mesmo pulso no inicio da
fibra, mas atrasado de z7,(w) segundos. Concluimos que a resposta ao impulso da

fibra, considerando a contribuicao de todos os grupos modais, é

h(z,t,w) = Z a o0t — z1y(w)], (2.29)

em que a, é o coeficiente de acoplamento de poténcia do grupo modal g.

A Figura 2.8 apresenta um exemplo de resposta ao impulso modal. Todos os grupos
modais sao transmitidos simultaneamente na entrada da fibra. A energia que cada
grupo transporta varia de acordo com o seu coeficiente de acoplamento de poténcia ag.
Cada grupo entrega uma copia do pulso original na saida da fibra. Porém, os atrasos de
propagagcao sao diferentes para cada grupo modal, de acordo com seu atraso de grupo.
O pulso total recebido serd entao uma soma de copias do pulso original, cada uma com

uma amplitude diferente. Assim, o pulso recebido pode chegar alargado ou ainda, se as
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Figura 2.8: Exemplo de resposta ao impulso modal.

diferencas entre os atrasos de grupo dos grupos modais forem suficientemente grandes,

“quebrado” em versoes menores.

2.9.1 Atraso modal diferencial

Um parametro fundamental utilizado para indicar a intensidade da dispersao modal
apresentada por uma fibra (ou, alternativamente, a eficiéncia de equalizagao dos atrasos
de grupo modais) é o atraso modal diferencial (diferential mode delay - DMD) da fibra
multimodo. Por exemplo, um valor tipico para o DMD em comprimentos de onda de
1550 nm e 1310 nm ¢ de 2 ns/km, enquanto que, para 850 nm, um valor comum é de
4 ns/km [28]. Logo, é 6bvio concluir que transmissoes neste ultimo comprimento de
onda sofrem um maior impacto da dispersao modal.

Segundo Botacchi, na Referéncia [43], o DMD considera um lancamento super-
preenchido (over-filled launch - OFL), em que todos os modos suportados pela fibra
recebem a mesma intensidade de poténcia da fonte. Outra consideragao feita é a de
que toda energia lancada na entrada da fibra é transmitida, de modo que nao haja
energia perdida. Com isso, a definicao do DMD parte da determinacao do atraso de

grupo médio como:

(TN) =D ag7y(N). (2.30)

A Figura 2.9 ilustra um exemplo do atraso de grupo médio (7(\)) obtido pela média
ponderada dos atrasos de grupo 7,(A). Pode-se perceber que o atraso de grupo médio
(T(\)) representa o centro de gravidade do pulso de saida da fibra. Assim, definimos
o atraso de grupo centralizado subtraindo o valor médio (r(\)) do conjunto de atrasos

de grupo original 7(\):
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Figura 2.9: Fungao densidade de probabilidade do atraso de grupo.

"(\) =z(\) — (z(\)). (2.31)

Das Equacgoes 2.30 e 2.31, temos que o valor médio do atraso de grupo centralizado

(T (W) = D ag[r,(A) = (V)] = 0. (2.32)

A variancia do conjunto de atrasos de grupo original e do atraso centralizado sao

obviamente a mesma. Da Equacao 2.31 vemos que

02 = 0% = a, () — (). (2.33)

g=1
A partir da Equacao 2.33, definimos o atraso modal diferencial como o desvio padrao
om(A) do conjunto de atrasos de grupo modais. De acordo com a unidade de medida
do atraso de grupo 7(A), o DMD toma o significado do atraso normalizado por unidade

de tempo. Assim:

M
2
DMD(N) = 0m(N) = | D ag[r(N) = (V)] (2.34)
g=1
E possivel perceber da Equacao 2.34 que o atraso modal diferencial aumenta line-
armente com a distancia de transmissao (ja que a diferenca 7,(\) — (z()\)) também
aumenta linearmente). Isso sugere que as medidas dessa grandeza devem ser normali-

zadas pelo comprimento do canal. O mais comum ¢é normaliza-las para um metro de
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fibra e utilizar os atrasos de grupo com unidade em picossegundos. Logo, os valores

tipicos do DMD sao expressos em ps/m.

2.10 Modelos de derivacao da resposta ao impulso da fibra multimodo

A principal dificuldade em se utilizar fibras multimodo é a presenca de dispersao
modal, causada pela existéncia de multiplos modos épticos que se propagam com di-
ferentes velocidades de grupo. Isso pode ocasionar uma interferéncia intersimbodlica
severa mesmo para transmissoes de curta distancia. Existe a necessidade de se ob-
ter um melhor entendimento das propriedades da fibra multimodo para satisfazer os
requisitos de desempenho dos futuros sistemas de comunicacao. Assim, um modelo
preciso para a simulacao da resposta ao impulso da fibra multimodo é fundamental
para qualquer andlise numérica.

Os modelos de derivacao geralmente sao de trés tipos: numeérico, estatistico ou
deterministico. Os modelos numéricos geralmente sao os mais precisos, mas necessitam
de softwares de relativa complexidade e que podem levar um tempo significativo para
efetuar o calculo de uma resposta ao impulso. Ja os modelos estatisticos sao mais
simples e rapidos mas podem levar a resultados nao realistas caso nao haja o cuidado
de repetir as simulacoes algumas vezes para que os resultados convirjam. Por tltimo,
modelos deterministicos sao os mais rapidos e simples de implementar. Contudo, é
importante mencionar que pequenas imperfeicoes no perfil de indice de refracao da fibra
podem causar variagoes significativas na sua funcao de transferéncia. Logo, modelos
deterministicos podem nao ser suficientes para refletir todas as situagoes praticas, visto
que eles ignoram as variacoes estatisticas no indice de refragao presente nas fibras reais.

Nesta secao, nos revisamos e comparamos trés modelos de simulacao da resposta ao
impulso da fibra multimodo que foram selecionados por sua simplicidade. Deste modo,
evita-se 0 uso de métodos numéricos (os chamados mode solvers) para calcular as
solucoes da equacao da onda, reduzindo o tempo e a complexidade das simulagoes. As
proximas segoes descrevem os trés modelos considerados por este trabalho. O modelo
deterministico, descrito em [44], propoe uma derivacao analitica para os coeficientes
de acoplamento de poténcia para condigoes arbitrarias de langamento do feixe 6ptico
sobre a fibra multimodo. O modelo de Cambridge 108 Fiber, proposto em [45], calcula
os atrasos modais e os coeficientes de acoplamento de poténcia utilizando simulacoes
numéricas. FEsta abordagem considera imperfei¢oes no perfil do indice de refragao
encontradas em fibras reais. O modelo estatistico [28] assume uma poténcia uniforme
para os modos de propagacao da luz e calcula os atrasos modais segundo a realizacao
de uma variavel aleatéria de distribuicao uniforme. A tltima parte desta secao analisa

cada modelo e discute a viabilidade de cada um.
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Figura 2.10: Perfis de indice de refragao parabdlico infinito e ideal.

2.10.1 Modelo deterministico

Primeiramente, este modelo considera que o indice de refragao da fibra multimodo

¢ modelado por um perfil parabdlico infinito, descrito por:

n(R) =n (1 - AR?), (2.35)

em que n; é o maximo indice de refracao do nicleo. A Figura 2.10 exemplifica o perfil
parabdlico infinito. E possivel perceber que para esse perfil o indice de refracao decai
continuamente, mesmo na regiao da casca, ao contrario do que acontece com o perfil
ideal, que é constante na casca.

O raio normalizado R é definido por R = r/p, em que p é o raio do niicleo. O
parametro A é dado por A = (n? —n32)/(2n?), em que ny é o indice de refracao da
casca em R = 1. Para os célculos, assume-se uma onda fracamente guiada (ny = ny).
Dessa forma, A = (ny — ng) /ny.

O feixe Optico, que consideramos possuir distribuicao Gaussiana, foi lancado em
uma posicao com deslocamento radial do centro da fibra. A amplitude do campo de
um feixe Gaussiano com spot size ps e lancado com um deslocamento em x = a pode
ser escrita como:

(2.36)

B o {_«x—a)wz)},

2

2p3

em que C' é uma constante de normalizacao.
Calculamos a constante de propagagao escalar () de cada modo com numero de

modo azimutal [ e nimero de modo radial m, conforme demonstrado pela Referéncia
[44], por:
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1/2

Bim = W 1— %(2771 +1-1) : (2.37)

Conforme mencionado na Secao 2.8, os grupos modais sao comumente chamados

de modos LP;,,. Modos que possuem o mesmo valor de 2m + [ sao caracterizados pela

mesma constante de propagacao [, e compartilham a mesma ordem de grupo modal.

Modos que nao satisfazem a condicao nok < fj,, < nik, em que k é a constante de
propagacao no vacuo, sao rejeitados.

Transmite-se a poténcia de um modo por um guia de onda 6ptico com uma veloci-

dade de grupo vy, definida por

- dw
lm_dﬁlm’

em que w ¢ a frequeéncia angular. O atraso de grupo 7, para um guia de onda de

(2.38)

comprimento z pode ser escrito como

z d@lm
Z—

Tim = — = .
" Vim dw

(2.39)

Obtivemos os coeficientes de acoplamento de poténcia normalizados de cada modo,

aym, de modo anélogo ao que é feito na Referéncia [44], pela expressao:

21 +1 2m—2 —2l—2m
W 84 VEID (m) 1, 1y
Qa2 \ (6 + )01 +m) ) \ Q2 02
A2V L (VA2
X exp {‘ (m)} {Lm—l (ﬁ)] ’ (240)

em que 2 = p,/p é o spot size normalizado, I'(m) é a funcdo gamma e L! | é o

polinomial de Laguerre generalizado, cuja defini¢ao se encontra na Referéncia [46].
Um grande nimero de modos épticos pode se propagar simultaneamente em ve-
locidades diferentes por um enlace de MMF. Na extremidade de saida do enlace, um
pulso éptico de entrada ird se fragmentar em uma série de pulsos 6pticos de dife-
rentes poténcias e atrasos de propagacao, dependendo das propriedades do enlace e
das condigoes de langamento do feixe éptico na fibra. Nestas condicoes, a partir das
Equacgoes 2.39 e 2.40, obtivemos a resposta ao impulso do modelo deterministico de

acordo com

Lt Mt

h(t) =) apd (t = 7). (2.41)

=1 m=1
em que 0 é a funcao delta de Dirac, My é o nimero de modos radiais e L é o niimero

de modos azimutais guiados.
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Figura 2.11: Perfis de indice de refragao do modelo de Cambridge.

2.10.2 Modelo de Cambridge

Nesta abordagem, um modelo estatistico foi adotado com o intuito de produzir
respostas ao impulso de enlaces de fibra multimodo de pior caso. As perturbagoes
presentes nas fibras modeladas procuram reproduzir as imperfeicoes observadas em
fibras reais. A seguir, descreveremos como este modelo calcula os indices de refracao
das fibras e seus respectivos atrasos modais e coeficientes de acoplamento de poténcia.

A Release 1.2 [45] deste modelo trata exclusivamente de fibras multimodo de diametro
igual a 62,5 ym e operando no comprimento de onda de 1300 nm. Definiu-se um perfil
de indice de refragdo préximo do ideal da seguinte forma: (i) parametro av = 1,97; (ii)
raio do nicleo p = 31,25 pm; (iii) indice de refragdo maximo do nicleo ny = 1,5; (iv)
indice de refracao da casca ny = 1,474, o que é equivalente a uma abertura numérica
NA = /(n? —n3) = 0,28.

O modelo considera cinco tipos de perturbagoes no perfil de indice de refracao. Trés
dos cinco tipos de perturbagoes, que sao detalhados a seguir, sao associados cada um
com trés valores possiveis. As duas perturbacoes remanescentes sao cada uma associada
a dois tipos de valores, que determinam se a perturbacgao é aplicada ou nao aplicada.
Isso leva a 3% x 22 = 108 perfis distintos de indice de refracao para a modelagem
subsequente. A Figura 2.11 mostra os perfis de indice de refracao de todas as 108
fibras. A seguir, descrevemos cada uma das perturbagoes modeladas:

1. Desvio do parametro a do valor préoximo ao ideal na regiao interna do

nucleo da fibra

Além do seu valor préximo ao ideal de 1,97, o parametro «, para a regiao interna
do nicleo da fibra (0 < r < p/2), pode assumir os valores 1,89 e 2,05. Esses

valores alternativos foram escolhidos pois resultam em um OFLBWL (owverfilled-
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launch bandwidth-length product) préximo ao da especificagao ISO/IEC 11801 de

500 MHzxkm para um comprimento de onda de 1300 nm.

. Desvio do parametro o do valor préximo ao ideal na regiao externa do

nucleo da fibra

Além do seu valor préoximo ao ideal de 1,97, o parametro «, para a regiao externa
do nicleo da fibra (p/2 < r < p), pode assumir os valores 1,89 e 2,05, da mesma

forma que na perturbacao anterior.

. Pico ou vale localizado no eixo da fibra

Um pico ou vale localizado no eixo da fibra (r = 0) é modelado por uma fungao
Gaussiana que é adicionada ao perfil de indice de refracao. O vale ou pico
possui uma largura total em metade do maximo (FWHM - full width at half
mazimum) igual a 3 pum e é modelado por: n(r) = Aexp(—r?/(?), em que
( = FWHM/ [2@] e a amplitude da perturbagdo A = -0,004 (vale), A
= 0 (sem perturbacao) ou A = 0,002 (pico).

. Transicao imperfeita do nicleo da fibra para a casca

O modelo considera um tipo de transicao na interface entre nicleo e casca em
adi¢ao a ideal: decaimento exponencial, em que para r > ro = 28 pm: n(r) =
(ng — ng)exp|—&(r — ro)] + ng, em que ngy é o indice de refragdo em r = r antes

da perturbacao ser aplicada. A constante de decaimento & = 3,0457 x 10°> m~!.

. Perturbacgao Kink

Esta perturbac@o representa uma altera¢ao (kink) no indice de refragao medida
em em relacao ao centro da fibra. O formato da perturbacao e a sua respectiva

posigao sdo documentados na Referéncia [45].

Os 108 perfis de indice de refracao gerados sao entao aplicados separadamente a

um software que resolve a equacao de onda escalar. O software determina quais modos

guiados linearmente polarizados (LP - linearly-polarized) sao suportados pela fibra no

dado comprimento de onda. Associa-se cada modo LP guiado a: (i) um nimero de

ordem azimutal [ > 0; (ii) um ntdmero de ordem radial m > 1; (iii) uma ordem de

grupo modal g = 2m + [+ 1 > 3. O software também calcula: (i) a distribui¢do do

campo elétrico Ey,,(r, ¢) e (ii) o atraso de propagagao 7, de cada modo LP suportado

pela fibra. O modelo ignora todos os modos para os quais g > 20. Isso é equivalente a

uma atenuagao seletiva em modo (MDL - mode-dependent loss) de 0 dB para modos

com g < 20 e uma MDL infinita para todos os outros grupos modais.
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Neste ponto, associa-se cada modo LP guiado a um unico atraso de propagacao
Tim- Em geral, esse atraso de propagacao varia entre cada grupo modal e dentro de
cada grupo modal. Por simplicidade, o atraso de propagacao 7, de cada modo guiado
¢ substituido pela média aritmética 7, dos atrasos de propagacao do grupo modal g a
que o modo guiado pertence. Os valores de 7, formam os valores dos atrasos modais
apresentados nos arquivos de resposta ao impulso, disponiveis em [45].

O modelo considera o feixe 6ptico incidente na fibra como tendo distribuicao Gaus-
siana, cuja distribuigdo do campo elétrico Ey(r, ¢) possui FWHM = 7 pm. Para deslo-
camentos radiais desse feixe 6ptico de 0 ym a 30 um do centro da fibra, em incrementos
de 1 pm, E4(r, ¢) é sobreposto a Ej,,(r, ¢), de acordo com a Equagao 2.24. Isso gera um
coeficiente de acoplamento de poténcia a;,, para cada modo guiado. Faz-se uma média
dos coeficientes de acoplamento de poténcia a;,, de cada grupo modal, de modo que
o coeficiente de acoplamento de poténcia a;, de cada modo guiado é substituido pela
média aritmética P, dos coeficientes do grupo modal g a que o modo guiado pertence.
Isso é feito de modo a modelar o efeito de mistura de modos (mode-mizing) completa
dentro de cada grupo modal. A mistura de modos entre grupos modais nao é modelada
neste trabalho.

Os valores dos coeficientes de acoplamento de poténcia presentes nos arquivos de
resposta ao impulso, vistos na Referéncia [45], sdo obtidos por a, = N, P,, em que N, é 0
nimero de modos guiados no grupo modal g. Assim, embora tenha sido feita uma média
dos coeficientes de acoplamento de poténcia de cada grupo modal g, a multiplicidade
dos modos dentro de cada grupo modal é mantida, ou seja, a contribuicao de cada
grupo modal g ¢ ponderada pelo nimero de modos IV, dentro desse grupo.

Os valores dos atrasos de cada modo e dos coeficientes de acoplamento de poténcia
sao tabelados na Referéncia [45], para cada uma das 108 fibras. A partir desses valores,
calculamos a resposta ao impulso para cada uma das fibras descritas por este modelo

de acordo com

G
h(t) = a8 (t—1,), (2.42)

em que G é o nimero de grupos modais.

2.10.3 Modelo estatistico

O modelo estatistico, proposto pela Referéncia [28], gera aleatoriamente respostas
ao impulso de pior caso. Logo, o objetivo deste modelo é simular as piores fibras que

podem ser encontradas na pratica. Para garantir que respostas ao impulso de pior caso
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sejam construidas estatisticamente, o modelo se baseia nas seguintes condigoes:
1. Distribuicao Gaussiana para a amplitude do campo elétrico do feixe 6ptico. Cons-
tantemente, assume-se que o pulso 6ptico possui forma Gaussiana, cuja largura
aumenta com a distancia de transmissao devido a dispersao cromética (cromatic

dispersion - CD).

2. Poténcia uniforme dos modos épticos. Isso é feito para garantir que enlaces
Opticos de pior caso sejam simulados, visto que a resposta em frequéncia decai

mais rapidamente quando a poténcia de todos os modos é idéntica [28].

3. Distribuicao uniforme para os atrasos modais. Geralmente, os atrasos modais sao
determinados por perfis de indice de refracao, deslocamentos entre os componen-
tes Opticos, comprimentos de onda e condicoes de lancamento. Se o nimero de
modos épticos é suficientemente grande, os atrasos modais podem ser conside-
rados como variaveis aleatérias independentes com distribui¢ao uniforme, média
(1) e um maximo desvio da média igual ao atraso modal diferencial (differential
mode delay - DMD) de pior caso [28]. A funcdo densidade de probabilidade do

atraso modal 7, pode ser escrita como

Fl) = T = o=l < R (2.43)

0, senao
em que Tpyp é o atraso modal diferencial de pior caso. Como 5% das fibras
multimodo em uso, operando no comprimento de onda de 1300 nm e acima,
possuem DMD > 2 ps/m [47], utilizar Tpyp = 2 ps/m permite a simulagao de
respostas ao impulso que representam as 5% piores fibras j4 instaladas. Utilizando

Tpyp = 4 ps/m, é possivel modelar enlaces operando no comprimento de onda
de 850 nm.

A satisfacao de todos os requisitos mencionados acima resulta na construcao bem
sucedida de respostas ao impulso de pior caso. Deve-se enfatizar que o propdsito de
desenvolver essa abordagem de construcao é modelar as propriedades estatisticas de
enlaces MMF' de pior caso, ao invés das caracteristicas de um enlace especifico.

Considerando distribuicao uniforme de poténcia, calculamos os coeficientes de aco-

plamento de poténcia por

ay = — (2.44)

em que G é o numero total de modos simulados por fibra. O niimero de modos épticos
excitados pode variar entre 0 e 150 [48] e, portanto, considerar 80 modos Gpticos exci-

tados (G = 80) cobre uma grande variedade de casos praticos, incluindo a transmissao
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nos comprimentos de onda de 1300 a 1550 nm e o uso de lasers como DFB (distributed
feedback) e VCSEL. E importante destacar que essa abordagem é valida para modelar
qualquer tipo de laser modulado diretamente, visto que o tipo do laser somente ira
afetar o nimero de modos 6pticos excitados e as suas distribuicoes de poténcia, sendo
ambos o0s casos ja cobertos por este modelo.

A partir das Equacoes 2.43 e 2.44, obtemos a resposta ao impulso do enlace por

h(t)=> ad(t—1,), (2.45)

em que a é o coeficiente de acoplamento de poténcia' e 7, o atraso modal do modo g.

2.10.4 Analise dos modelos

Nos desejamos avaliar trés modelos de simulacao para descobrir se eles sao opgoes
pessimistas ou otimistas. Escolhemos a banda de 3 dB para caracterizar as respostas
ao impulso. Para o modelo estatistico, consideramos 80 modos 6pticos excitados e 200
respostas ao impulso. Todas as simulagoes foram feitas considerando um comprimento
de fibra de 300 m, operagao no comprimento de onda de 1300 nm e um diametro de fibra
de 62,5 pm. Esses parametros foram escolhidos visto que sao fixos para o modelo de
Cambridge. Modelamos o feixe 6ptico lancado na fibra por uma distribuicao Gaussiana
com largura total em metade do méximo (full width at half mazimum - FWHM) igual
a7 pm.

A Figura 2.12a mostra as funcoes de distribuigdo cumulativa (cumulative distri-
bution functions - CDF) da banda de 3 dB para os trés modelos considerados neste
trabalho para um deslocamento de lancamento do feixe 6ptico de 17 um. E possivel
notar que o modelo deterministico possui a maior banda de 3 dB para a maioria dos
casos, indicando que esse modelo pode ser muito otimista. Por conseguinte, deve-se ter
cautela ao usar esse modelo pois ele pode subestimar as distorcoes causadas por um ca-
nal 6ptico real. Uma opcao para compensar este problema ¢é diminuir a banda de 3 dB
da resposta em frequéncia para um caso mais realista, como a especificacao ISO/IEC
11801 de produto banda por comprimento de fibra sob langcamento superpreenchido
(over-filled launch - OFL) de 500 MHzxkm em 1300 nm.

Pode-se perceber que as bandas de 3 dB para as fibras do modelo de Cambridge pa-
recem estar entre as dos outros dois modelos. Existe uma variacao bastante significativa

nas bandas das 108 fibras deste modelo. Esta variacao é ocasionada pelas imperfeicoes

INesse caso, como o coeficiente de acoplamento de poténcia é o mesmo para todos os modos,

fizemos a4 = a.
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que podem ou nao ser aplicadas ao perfil de indice de refragao em cada caso. Quando
utilizar este modelo em simulacoes numéricas de sistemas de comunicagao, pode ser ne-
cessario simular todas as 108 fibras de modo a reduzir a probabilidade de as distorcoes
causadas pelo canal sejam subestimadas ou superestimadas.

O modelo estatistico aparenta ser o modelo mais pessimista de todos os trés, como
se pode ver nas Figuras 2.12a, 2.12c e 2.12e. Essa abordagem fornece a menor banda
em praticamente todos os casos, sendo em todos ele menor do que a especificacao
de 500 MHzxkm. Contudo, a variacao de banda nao é tao grande como no modelo
de Cambridge. Isso sugere que qualquer sistema de comunicagao desenvolvido para
funcionar com as fibras simuladas pelo modelo estatistico possui uma alta probabilidade
de funcionar com qualquer fibra real que se pode encontrar na pratica.

A Figura 2.12b mostra as respostas em frequéncia do modelo deterministico, das
108 fibras do modelo de Cambridge e 200 fibras simuladas pelo modelo estatistico.
Esta figura confirma que o modelo deterministico parece otimista, o modelo estatistico
aparenta ser pessimista e o modelo de Cambridge estd em algum lugar entre as outras
duas abordagens. Por consequéncia, mantemos os argumentos expostos acima. As
Figuras 2.12¢, 2.12d, 2.12e e 2.12f mostram a CDF e as respostas em frequéncia para
deslocamentos de langamento de 20 e 23 um, respectivamente. E possivel notar que a
banda do modelo deterministico decai mais do que a dos outros modelos. Assim, para
grandes deslocamentos de langamento, a banda do modelo deterministico se torna
proxima as dos outros modelos. A banda do modelo estatistico nao é afetada por
diferentes condigoes de langamento por ja ser o pior caso por natureza.

E importante notar que os modelos nao consideram outros efeitos além da dispersao
intermodal da fibra multimodo. Em particular, a dispersao intramodal (cromética) néo
é incluida; nem os sao os efeitos de filtragem associados quer com o transmissor ou com
o receptor no enlace. Nao consideramos também o efeito de acoplamento modal, em
que ha transferéncia de energia de um modo a outro. Na pratica, essa simplificacao nao
causa prejuizo para a validade das simulagoes, visto que confirmou experimentalmente
que o impacto desses efeitos no desempenho da transmissao de um sinal em enlaces
MMEF é desprezivel [49].

Por fim, nés recomendamos o uso do modelo de Cambridge quando possivel, visto
que ele utiliza perfis de indice de refragao de fibras reais e um método numérico bem
conhecido (o mode solver) para calcular os coeficientes de acoplamento de poténcia
e os atrasos modais. Para tanto, o projetista de sistema deve assegurar o correto
desempenho desse sistema para todas as 108 fibras.

Como o modelo de Cambridge nao pode ser utilizado em todos os casos (por ser

restrito ao comprimento de onda de 1300 nm), ndés recomendamos nesses casos 0 Uuso
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Figura 2.12: Na esquerda: fungoes de distribuicao cumulativas das bandas de 3 dB do modelo de-
terministico (azul), das 108 fibras do modelo de Cambridge (vermelho) e de 200 fibras do modelo

estatistico (verde). Na direita: respostas em frequéncia dos trés modelos.

do modelo estatistico como uma abordagem mais conservadora. Assim, garante-se que
o sistema funcionara corretamente sobre as piores fibras que podem ser encontradas
na pratica. Nos acreditamos que a melhor forma de se utilizar esse modelo é ajustar o
valor do parametro Tpy;p para o valor do padrao da fibra que sera utilizada na pratica.

Por exemplo, fibras to tipo OM3 possuem um Tpyp aproximado de 0,33 ps/m [50],
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logo, se o desejo do projetista de sistema for que esse sistema funcione para fibras OM3
ou melhores, ele deve utilizar o valor mencionado para o Tpyp.

Por 1ltimo, ndés nao recomendamos o uso do modelo deterministico, visto que,
por ele ser um modelo otimista, pode fazer com que o sistema de comunicacao nao
funcione em casos praticos. Trabalhos futuros sobre os modelos considerados neste
capitulo podem incluir anélises para diferentes comprimentos de onda e deslocamentos

de lancamento.
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Capitulo 3 Sistemas Opticos Digitais de Curta Distancia

3.1 Introducao

Com o avanco de capacidade nos enlaces do nicleo da Internet, os gargalos de
velocidade vém migrando gradativamente para as bordas da rede. Com esse fenomeno,
uma parcela cada vez maior desta parte da rede tem recebido equipamentos épticos para
aliviar os déficits de banda. Paralelamente, as redes de armazenamento (storage area
network - SAN), as redes locais (local area networks - LAN) e as redes de data centers
também téem evoluido significativamente. Todos esses ambientes tém em comum o fato
de serem consideradas redes de curta distancia e possuirem cada vez mais conexoes
Opticas em substituicao as elétricas. Em especial, as interconexoes opticas, utilizadas
em data centers e computadores de alto desempenho, tém recebido muita atencao, visto
que uma parcela significativa do trafego de internet ja passa por esses sistemas [2].

Este capitulo traz alguns conceitos bésicos sobre sistemas épticos de curto alcance,
incluindo secoes sobre o transmissor, o receptor e os processos de sincronizagao e equa-

lizacao que normalmente sao utilizados por esses sistemas.

3.2 Formatos de modulagao

O primeiro passo no desenvolvimento de um sistema de comunicagao éptico é decidir
como converter o sinal elétrico em um fluxo de dados 6ptico. Normalmente, modula-se
a saida da fonte dptica - que pode ser um laser, por exemplo - diretamente com a
amplitude do sinal binario elétrico ou utilizando um modulador externo. Nos sistemas
de curto alcance atuais, a primeira op¢ao é a mais comum, embora o uso de moduladores
externos venha se tornando cada dia mais necessario. Isso porque a modulacao direta
¢ mais simples e barata, pois dispensa o uso do modulador. A desvantagem é que isso
causa um chirp no sinal transmitido, tornando-o mais suscetivel a efeitos de dispersao
cromatica.

No caso da transmissao de um sinal binério, existem duas possibilidades para o
formato do sinal éptico de saida: o formato retorna a zero (return-to-zero - NRZ) e
0 nao retorna a zero (nonreturn-to-zero - NRZ). No formato RZ, conforme mostra a
Figura 3.1b, cada pulso 6ptico representando um bit 1 é menor que o tempo de bit,
pois sua amplitude retorna a zero antes do final da duracao total do bit. Ja no formato
NRZ, representado na Figura 3.1a, o pulso 6ptico representando o bit 1 se mantém

em seu valor maximo por toda a duracao do bit e nao retorna a zero entre dois ou
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Figura 3.1: Sequéncia bindria 0110 para formas de onda (a) NRZ e (b) RZ.

mais bits 1 consecutivos. Logo, a largura do bit ird depender do formato escolhido,
visto que no RZ o pulso deve ser mais rapido. Uma vantagem do formato NRZ é que a
banda associada ao fluxo de bits é menor que a requerida pelo formato RZ por um fator
por volta de 2, simplesmente porque as transicoes de amplitude ocorrem com menor
frequéncia. Por conta disso, o formato mais utilizado é o NRZ.

Uma escolha importante é em qual parametro da portadora éptica colocar os dados.

O vetor campo elétrico E(t) da portadora éptica antes da modulagao tem a forma

E(t) = eA(t)coslw(t)t + 6(t)], (3.1)

em que ¢ é o vetor unitario de polarizacao e A, w, e ¢ sao respectivamente a amplitude,
a frequéncia angular e a fase da portadora. Quaisquer desses argumentos podem conter
os dados a serem transmitidos. Por exemplo, se o sinal for analdgico, modular a in-
formacao na amplitude, frequéncia ou fase da portadora cria sinais com modulagao de
amplitude (amplitude modulation - AM), de frequéncia (frequency modulation - FM) e
de fase (phase modulation - PM), respectivamente. J& para sinais digitais, a veiculagao
dos dados nessas mesmas grandezas da como resultado sinais com chaveamento por des-
vio de amplitude (amplitude shift keying - ASK), de frequéncia (frequency shift keying -
FSK) e de fase (phase shift keying - PSK). E possivel também realizar uma modulagao
tanto em amplitude como em fase, com a técnica modulacao de amplitude em quadra-
tura (quadrature amplitude modulation - QAM), que geralmente possui desempenho
semelhante ou superior as outras técnicas mencionadas. Existe ainda a possibilidade
de realizar uma modulac¢ao por chaveamento por desvio de polarizagao (polarization
shift keying - POLSK), em que se transmite o sinal em uma dada polariza¢ao depen-
dendo do dado a ser enviado. A técnica mais simples, porém, consiste em simplesmente

se alterar a poténcia do sinal transmitido entre dois niveis, sendo um deles mantido
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em zero, dependendo do bit de informacao que se deseja transmitir. Assim, a poténcia

P, (t) do sinal éptico de transmissao se torna:

A—Q, se o bit for 1

Pi(t) =14 *

(3.2)
0, se o bit for 0.

Chama-se esse formato de modulagdo de chaveamento liga-desliga (on-off keying
- OOK), refletindo sua natureza de ligar e desligar o laser dependendo do bit de in-
formacao. Por sua simplicidade e baixo custo em relacao as outras técnicas, a mo-
dulacao OOK ¢ a mais utilizada atualmente nos sistemas 6pticos, tanto nos de longa
como nos de curta distancia. Esse cenario estd mudando aos poucos, de acordo com
o crescimento da demanda de banda da Internet. Os padrdes mais modernos, como
40GbE e 100GbE, devem utilizar formatos de modulacao avancados para aumentar a
eficiéncia espectral dos sinais Opticos e assim atender a essa demanda.

Um formato de modulacao promissor que tem recebido bastante atencao dos pes-
quisadores nos ultimos anos é a multiplexacao por divisao em frequéncias ortogonais
(orthogonal frequency division multiplezing - OFDM). Ela é muito utilizada em sis-
temas de comunicacao sem fio por combater eficientemente a dispersao por multiplos
caminhos inerente a esse tipo de canal. Isso é possivel pois o simbolo OFDM tem
uma duracao maior que a duracao do canal, ou seja, maior que a diferenca entre os
atrasos das diferentes versoes do sinal transmitido que chegam ao receptor. Assim,
teoricamente, nao ha interferéncia intersimbdlica e a equalizagao do sinal se torna sim-
ples. Analogamente, a OFDM é uma possivel solugao para os diversos fenomenos de
dispersao causados por uma fibra éptica. Para um enlace de longa distancia de fibra
monomodo, pode-se utilizar a OFDM como forma de onda do campo elétrico trans-
mitido para combater a dispersao cromatica. Da mesma forma, em enlaces de curta
distancia de fibra multimodo, a poténcia optica do sinal de saida pode tomar a forma de
um sinal OFDM, sendo possivel evitar a interferéncia intersimbdlica causada pela dis-
persao modal. Essas configuragoes para os enlaces de fibras monomodo e multimodo
sao necessarias pois o canal em cada caso € linear no campo elétrico e na poténcia,
respectivamente.

Outro formato de modulagao que tem recebido bastante atencao é a modulacao de
portadora tnica com equalizagdo no dominio da frequéncia (single carrier frequency
domain equalization - SC-FDE), cuja andlise de desempenho em sistemas épticos é
um dos objetivos deste trabalho. Por essa razao, descreveremos a SC-FDE com maior

detalhes no Capitulo 4.
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Figura 3.2: Fendmenos de (a) absorgdo de um féton, (b) emissio esponténea e (¢) emissio estimulada.

3.3 Transmissores 6pticos

A funcao do transmissor 6ptico é converter o sinal elétrico de entrada no sinal
optico correspondente de saida e transmiti-lo na fibra éptica. Um dos componentes
mais importantes do transmissor optico é a fonte 6ptica. Sistemas de comunicagao
Optica geralmente utilizam fontes épticas semicondutoras como os diodos emissores
de luz (light-emitting diodes - LEDs) e lasers semicondutores por causa das varias
vantagens que eles oferecem. Algumas dessas vantagens sao o tamanho compacto, alto
desempenho, boa confiabilidade, intervalo correto de comprimento de onda, pequena
area de incidéncia (se comparada com a drea da segao transversal do nicleo da fibra)
e a possibilidade de realizar modulacao direta em uma frequéncia relativamente alta.
Embora a operacao de lasers semicondutores tenha sido demonstrada no ano de 1962,
seu uso s6 se tornou pratico na década de 1970, quando os lasers capazes de operar
continuamente a temperatura ambiente se tornaram possiveis.

Podemos entender o processo de absorcao da seguinte maneira. Considera-se, por
simplicidade, que um atomo pode atingir dois niveis diferentes de energia: FE; e Ej,
que representam respectivamente o estado de repouso e o estado excitado dos atomos
do meio absorvente. Se a energia hv de um féton incidente em uma frequéncia v é a
mesma que a diferenga de energia entre os dois niveis (ou seja, £, = Es — Ey), o d4tomo
absorve o féton e passa para o estado excitado. Esse processo ¢ ilustrado na Figura
3.2a.

Os atomos excitados eventualmente retornam ao seu estado de repouso e emitem
luz no processo. A emissao de luz pode acontecer segundo dois processos fundamentais
conhecidos como emissao espontanea e emissao estimulada. No primeiro caso, ilustrado
na Figura 3.2b, o atomo retorna espontaneamente ao seu estado de repouso, ou seja,
sem nenhuma interferéncia externa. Esses fotons emitidos no processo possuem direcao
aleatoria e nenhuma relacao entre suas fases. Na emissao estimulada, ao contrario,
um foton ja existente inicia o processo. Assim, esse féton faz o dtomo retornar ao

seu estado de repouso Ejp, liberando no processo outro foton. A Figura 3.2c mostra o
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processo de emissao estimulada. Uma caracteristica notavel deste processo é que o novo
foton possui nao s6 a mesma energia do féton incidente, mas também a mesma fase e
frequéncia, em um processo conhecido como coeréncia. Todos os lasers emitem luz pelo
processo de emissao estimulada, e por esse motivo emitem luz coerente. Por outro lado,
os diodos emissores de luz (light-emitting diode - LED) emitem luz predominantemente
pelo processo nao coerente de emissao espontanea.

Para que a a emissao estimulada seja o processo dominante, é necessario que a taxa
de emissao estimulada seja maior que a taxa de absorcao. Isso sé pode ocorrer com
inversao de populacao, ou seja, se a densidade atomica do estado excitado for maior
que a do de repouso. A inversao de populagao é um pré-requisito para o funcionamento
correto dos lasers e dos LEDs. Pode-se atender a essa condicao com o uso de fontes de
bombeio, de forma que uma fonte externa desloca a populacao atomica para o estado
excitado Fs.

Um diodo emissor de luz (LED) nada mais é do que uma jungao pn polarizada dire-
tamente e que emite luz pelo processo de emissao espontanea. Esse fenomeno é chamado
de eletroluminescéncia. No funcionamento normal do LED, pares elétron-lacuna se re-
combinam na regiao de deplecao do diodo, emitindo luz no processo, podendo parte
dessa luz ser acoplada a uma fibra éptica. A luz emitida nao possui coeréncia, e por
isso ocupa uma largura de linha relativamente alta — que pode chegar a 500 nm [42].
Essa alta largura de linha impossibilita a adicao de multiplos canais na mesma fibra.
O angulo em que a luz é emitida também é muito maior que o dos lasers, dificultando
o processo de acoplamento com a fibra. Consequentemente, a taxa de transmissao
geralmente fica limitada a algumas centenas de megabits por segundo.

Embora os LEDs possuam varias desvantagens em relacao aos lasers, eles eram
a Unica alternativa viavel de um transmissor no comeco das comunicacoes dépticas.
Atualmente, com o incessante desenvolvimento dos lasers, as aplicagdes que utilizam
LEDs se resumem a pequenos nichos, como o uso didatico.

Conforme mencionado anteriormente, os lasers semicondutores emitem luz segundo
o processo de emissao estimulada. Como resultado das diferencas fundamentais entre
as emissoes espontanea e estimulada, os lasers nao sé sao capazes de fornecer uma
alta poténcia de saida — até por volta de 100 mW —, como também possuem outras
vantagens possibilitadas pelo processo de emissao coerente de luz. Como o feixe de luz
dos lasers é muito mais concentrado do que o dos LEDs, é possivel acoplar na fibra
grande parte da energia emitida. Uma largura de linha relativamente pequena — o que
reduz a intensidade de efeitos dispersivos — permite também a operacao dos lasers em
taxas de transmissao muito maiores que as alcancadas pelos LEDs, podendo chegar a

taxas da ordem de 40 Gb/s monocanal [51]. De fato, atualmente a maior parte dos
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Figura 3.3: Emissao de luz em um VCSEL. A altura e a largura do laser sdo tipicamente de 100 e 300

pm, respectivamente [42].

sistemas Opticos utiliza lasers como fonte dptica. Em especial, lasers do tipo emissao
de superficie de cavidade vertical (vertical cavity surface emitting lasers - VCSELS)
se tornaram bastante comuns em aplicacoes de curta distancia em que o custo do
transmissor Optico é um fator critico. Seu sucesso é devido ao seu relativo baixo custo
de fabricacao para transmissoes no comprimento de onda de 850 nm.

O VCSEL, ao contrério dos lasers convencionais, emite a luz perpendicularmente a
sua superficie, conforme mostra a Fig 3.3. Ele atinge a condi¢ao de modo monolongitu-
dinal (single longitudinal mode - SLM) por meio de uma camada ativa muito pequena
— da ordem de 1 pm [42]. Isso acontece pois o espacamento entre os modos do laser é
inversamente proporcional ao tamanho da camada ativa, o que faz com que somente
um modo caia na regiao de ganho do laser. O efeito disso é que, para que o laser
funcione corretamente, é necessario que os espelhos na borda da camada ativa tenham
uma refletividade maior que 99,5 % [42]. O tamanho reduzido da camada ativa gera
o maior problema do VCSEL: sua relativa baixa poténcia de saida (em comparacao
com outros lasers). Por outro lado, o VCSEL permite um acoplamento mais simples e
eficiente com a fibra do que se um outro tipo de laser fosse utilizado [52].

Existem outros tipos de lasers, tais como os de realimentagao distribuida (distributed
feedback lasers - DFB). Os tipos de lasers mencionados, em substituigdo aos LEDs,
possibilitam hoje os sistemas 6pticos de alta capacidade, essenciais para o crescimento

da Internet.
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3.4 Receptores opticos

O receptor optico é o componente do sistema que converte o sinal éptico em seu
correspondente sinal elétrico. Esse processo acontece dentro do fotodetector de acordo
com o efeito fotoelétrico. Cada féton incidente tem uma certa probabilidade de ser
absorvido e doar sua energia para um elétron da banda de condugao. A probabilidade
de fotodeteccao depende de varios fatores, como o acoplamento 6ptico do detector,
revestimento antireflexao, tamanho da regiao de absorcao, entre outros. Todos esses
parametros sao usualmente caracterizados por uma unica variavel, a eficiéncia quantica
externa do fotodetector, 7,(\). Valores tipicos dessa grandeza variam entre 50% e
95%, dependendo do comprimento de onda de operacao e da estrutura do fotodetector.
Fotodiodos desenvolvidos para 10GbE otimizados para a janela de 1310 nm geralmente
possuem eficiéncia quantica entre 60% e 80%.

Cada féton possui energia fixa dependendo do seu comprimento de onda. A taxa
de deteccao de fotons, que é a quantidade de fétons por unidade de tempo que incidem
sobre a regiao sensivel a luz do fotodetector, é dependente da poténcia dptica recebida.
A responsividade do fotodetector é entao dada por [42]:

_

RO) = 2,00, (33)

em que ¢ = 2,998 x 10® m/s é a velocidade da luz no vacuo, h = 6,6261 x 1073 Js é a
constante de Planck, ¢ = 1,6022 x 107 C é a carga do elétron e X é o comprimento
de onda.

Os detectores Opticos convertem a poténcia éptica incidente P,,; em corrente elétrica.
Conhecendo-se o valor da responsividade do fotodetector, podemos calcular o valor da

corrente elétrica no receptor de acordo com a seguinte férmula:

I, = RP,, (3.4)

em que [, é a corrente gerada no receptor e R ¢ a responsividade do receptor. Omitimos
a dependéncia de R com o comprimento de onda por simplicidade. E importante
destacar que a Equacao 3.4 considera I, como a corrente média. A corrente total
no receptor ¢ dada por [, mais as componentes de ruido. Descrevemos em maiores

detalhes os mecanismos dos ruidos a seguir.

3.4.1 Mecanismos de ruido

O ruido ocasionado pelo receptor causa flutuacoes aleatorias na corrente gerada

no receptor. As duas principais fontes de ruido em um receptor éptico (considerando
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um sistema sem amplificagao) sdo o ruido térmico e o ruido shot. Assim, a corrente

induzida no receptor por uma poténcia constante é

I(t) = I, + is(t) + (1), (3.5)

em que i4(t) e i;(t) sdo, respectivamente, as correntes induzidas pelos ruidos shot e
térmico.

O ruido shot é um resultado de que os elétrons sao gerados no receptor de forma
aleatoria, de acordo com o processo de chegada dos fétons incidentes, que segue uma
distribuigao de Poisson. Assim, is(¢) é um processo aleatério estacionario que também
segue uma distribui¢do de Poisson (embora seja comumente aproximado por uma dis-

tribuigdo Gaussiana). A variancia dessa componente de corrente é [42]:

02 = 241, Af. (3.6)

em que ¢q é a carga do elétron e Af é a largura de banda efetiva de ruido do receptor.
Caso o receptor utilize um filtro elétrico (o que geralmente acontece), Af sera igual
& banda desse filtro. Podemos notar que 2 é proporcional & corrente I,, que por sua
vez é proporcional a poténcia 6ptica incidente P,ut. Por essa razao, pré-amplificadores
opticos tendem a aumentar a poténcia do ruido shot.

O movimento aleatério de elétrons em um condutor causa flutuacoes de corrente,
mesmo sem nenhuma tensao aplicada ao componente. Assim, o fotodiodo do receptor
gera essa corrente aleatéria por ser um semicondutor, que se comporta como ruido.
Chamamos esse fenémeno de ruido térmico, representado pela componente i,(t) na

Equagao 3.5. Segundo a Referéncia [42], a variancia do ruido térmico é:

2 AKgTAf
Oy _R—L’

em que Kp é a constante de Boltzman, que vale 1,38x 10723 J/K; T' é a temperatura em

(3.7)

Kelvin do receptor; R;, € a resisténcia do receptor e A f é novamente a largura de banda
2

do filtro elétrico. E importante notar que o2 nao depende da corrente média I, como 2.

t p s

Além disso, como i4(t) e i:(t) na Equacao 3.5 sdo processos aleatdrios independentes
9

com distribuicao aproximadamente Gaussiana, podemos obter a variancia de ruido

total simplesmente somando as equacgoes 3.6 e 3.7:

AK5TAf

o? :0§+Jf:2q[pAf—|—
Rp

(3.8)
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3.4.2 Relacao sinal-ruido no receptor

Sabendo a poténcia do sinal éptico incidente no receptor e utilizando a Equacao 3.8,
é possivel calcular a relagao sinal-ruido (SNR) no receptor. Considerando um fotodiodo
do tipo pin, a SNR é:
J? R2P2
SNR = -2 = out . (3.9)
02 2qRP,,Af + (AKgTAf)/Ry

Consideramos na Equacao 3.9 que a poténcia elétrica é proporcional ao quadrado

da corrente elétrica. Na maioria dos casos praticos, o ruido térmico domina o ruido
shot (o2 > ¢2). Eliminando a contribuigao do ruido shot, a SNR se torna:

Ry R?P?
L out (3.10)
AKgTAf

Podemos perceber que neste caso a SNR varia proporcionalmente a P2 ,.

SNR =

Além
disso, ela também é proporcional a resisténcia Ry. Portanto, é possivel incrementar a

relacao sinal-ruido aumentando a resisténcia de carga. Por esse motivo, a maioria dos

2

< aumenta linearmente com

receptores operam em alta impedancia. Contudo, como o
P, é possivel que o ruido shot seja dominante se a poténcia éptica incidente for alta
(portanto o2 > o?). Isso geralmente é verdade quando se utilizam fotodiodos do tipo
avalanche (APD), que amplificam o sinal éptico com a ajuda do efeito de avalanche que
acontece quando se polariza reversamente um diodo com uma tensao negativa abaixo
do seu limiar de ruptura V. Neste caso, a SNR se torna:

RPou N Pout

SNR = 2 = AT (3.11)

em que o lado direito dessa expressao decorre da Equagao 3.3. Vemos que na Equacao

3.11 a SNR aumenta linearmente em relacao a poténcia Optica incidente P,,; e a

eficiéncia quantica 7, mas é inversamente proporcional a energia no féton incidente

hv.

3.5 Mecanismos de sincronismo

Praticamente todos os sistemas de comunicacao atuais requerem algum grau de
sincronismo entre transmissor e receptor para que a transmissao seja feita de forma
eficiente. No caso especifico dos sinais com modulagao de fase (como sinais PSK),
o receptor deve ser capaz de gerar uma portadora com a mesma fase da utilizada
na transmissao!. Para que isso seja possivel, é necessério utilizar alguma técnica de

sincronizagao. O processo de replicacao da fase no receptor é chamado de sincronizacao
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de fase, e é indispensavel nos sistemas com deteccao coerente.

Outra necessidade comum é que o receptor deve ser capaz de determinar quando
um simbolo comeca e quando termina. Isso é necessario para se determinar o periodo
de integracao do simbolo - o intervalo em que integramos a energia antes de realizar
a decisao do simbolo. Claramente, caso esse intervalo seja escolhido erroneamente,
a integracao pode envolver dois ou mais simbolos, o que causaria erros de detecgao.
Esse processo se assemelha ao sincronismo de fase, pois ambos envolvem a geragao no
receptor de uma porc¢ao do sinal transmitido. Contudo, ao invés de gerar uma réplica
da portadora, neste caso necessitamos de uma onda quadrada com a mesma duragao
do simbolo. Dizemos que o receptor que gera essa onda quadrada na mesma taxa dos
simbolos de dados realiza sincronizacao de simbolo. Os dois processos devem ser feitos
por circuitos (ou softwares) separados, visto que o ciclo da portadora geralmente se
distingue do tempo de simbolo.

Muitos sistemas de comunicacao precisam realizar a sincronizagao em um nivel
ainda maior, com o que chamamos de sincronizacao de quadro. Esse tipo de sin-
cronismo é necessario quando a informacao se organiza em blocos de simbolos, como
quando informacoes redundantes sao adicionadas a um bloco de simbolos de forma a
possibilitar o uso de cédigos corretores de erros e servir como sequéncia de treinamento
para estimadores de canal. Outra possibilidade é quando varios usuérios comparti-
lham o canal via miltiplo acesso por divisdo no tempo (time division multiple access -
TDMA), caso em que o quadro contém os slots de tempo de cada um dos usuérios. No
caso da adicao de informacao redundante, o receptor precisa determinar as fronteiras
do quadro para recuperar a informacao necesséaria para a correcao de erros. Da mesma
forma, no caso do uso de TDMA, o sistema precisa saber quando comeca e termina um
quadro de forma a rotea-lo corretamente pela rede. De forma similar a sincronizacao de
simbolo, a sincronizacao de quadro consiste em gerar uma onda quadrada na taxa de
quadros, com as transicoes dessa onda coincidindo com as fronteiras entre dois quadros.

A maior parte dos sistemas coerentes requerem os trés niveis de sincronizacao:
de fase, de simbolo e de quadro. Ja os sistemas que utilizam sinais nao coerentes
necessitam de sincronizacao de simbolo e de quadro, pois uma estimativa precisa da
fase nao é necessaria. Assim, sistemas Opticos com detecgao direta possuem o receptor

mais simples.

INa verdade, pode haver uma diferenca de fase, desde que ela seja constante. Caso a diferenca de

fase varie no tempo, isso caracteriza um desvio de frequéncia, e é um problema muito mais grave.
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3.5.1 Custos e beneficios

Existe um custo associado a necessidade de se realizar a sincronizagao do receptor.
Além do 6bvio custo do circuito ou software requerido para realizar o sincronismo,
existem ainda os custos associados ao gasto energético, ao overhead adicionado e ao
tempo requerido para se obter o sincronismo em um grau satisfatério. O gasto com
energia, causado pelo processamento digital de sinais nos sistemas opticos de alta ca-
pacidade, é um parametro importante para os sistemas atuais, se tornando critico para
data centers®. Da mesma forma, o tempo para se obter o sincronismo (ou phase lock)
impacta diretamente o desempenho de aplicagoes que necessitam manter a laténcia em
valores aceitaveis.

Cada nivel de sincronismo implica em maior custo. Em geral, os sistemas mais
sofisticados necessitam dos trés niveis de sincronismo mencionados (fase, simbolo e
quadro). Contudo, as vezes é possivel dispensar o uso de algum (ou alguns) deles.
Conforme ja mencionado, sistemas de deteccao direta nao necessitam de sincronismo
de fase. Além disso, se nao organizarem os dados na forma de quadros, o sincronismo
de quadro também se torna desnecessario.

Normalmente, fazer sincronizacao implica em aumento de desempenho. Isso ocorre,
por exemplo, por permitir a deteccao coerente, que possui um menor requerimento de
SNR em relacao a deteccao direta, poupando energia do transmissor. Outra vanta-
gem ¢ a possibilidade de utilizar c6digos corretores de erros, que geralmente requerem
sincronismo de quadro, visto que organizam os dados em blocos.

A seguir faremos uma breve descricao dos processos de sincronismo de simbolo e
de quadro. Omitiremos a sincronizagao de fase, pois ela geralmente nao ¢é utilizada
nos sistemas que temos mencionado neste trabalho, visto que estes utilizam deteccao

direta.

3.5.2 Sincronismo de simbolo

Para possibilitar uma demodulagao 6tima, praticamente todos os receptores digi-
tais precisam estar sincronizados com os simbolos recebidos. A seguir, descreveremos
algumas técnicas utilizadas para sincronismo de simbolo nos diversos tipos de sistemas
de comunicacao. A discussao ird focar em sinais de recepcao binarios e em banda base,
embora os procedimentos possam ser estendidos para sinais nao binarios sem muito
esforco.

Podemos classificar os sincronizadores de simbolo em dois grupos basicos. O pri-

?Inclusive, um dos motivos da adocdo de conexdes épticas em substituicdo as elétricas é a economia

de energia.
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Figura 3.4: Esquemas de loop aberto para sincronismo de simbolo.
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nao-linearidade

Onda incidente Saida do filtro casado

Figura 3.5: Exemplo de sincronizagao de simbolo.

meiro consiste nos sincronizadores de loop aberto. Esses circuitos recuperam uma
réplica do relogio de dados do transmissor diretamente via operagoes no fluxo de dados
recebidos. O segundo grupo compreende os sincronizadores de loop fechado, que ten-
tam recuperar o relégio de dados por comparacao de sinais locais com o sinal recebido.
Por serem mais complicados e caros, nao trataremos deste grupo neste trabalho, visto
que focamos em sistemas simples e baratos.

Conforme descrito por Sklar, na Referéncia [53], os sincronizadores de loop aberto
geram uma componente de frequéncia na taxa de simbolo via operacoes no sinal inci-
dente em banda base com uma combinagao de filtragem e passagem por dispositivos
nao-lineares. Para isso, isolamos a componente de frequéncia desejada com um filtro
passa-banda e a modelamos com uma fung¢ao modeladora para recuperar a forma de
onda quadrada do relégio de dados.

A Figura 3.4 mostra dois exemplos de sincronizadores de loop aberto. No primeiro
(Figura 3.4a), passamos o sinal incidente s(¢) por um filtro casado, cuja saida é a fungao
de autocorrelacao da forma do sinal de entrada. Para uma onda quadrada de entrada,
por exemplo, a saida serda uma onda triangular. Em seguida, retificamos a onda de

saida com o uso de um dispositivo nao-linear, que eleva o sinal a uma poténcia par.
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A forma de onda resultante tera picos positivos nos instantes de transicao do simbolo,
conforme mostra a Figura 3.5. Como a saida do dispositivo nao-linear contém uma
componente de frequéncia na taxa de simbolos, podemos isolar essa componente com o
uso de um filtro passa banda (band pass filter - BPF) para entdo a modelar de acordo

com a seguinte funcgao:

1, sexz >0

sgn(x) = (3.12)

—1, senao.

Isso garante a forma de onda quadrada do relégio. O segundo exemplo da Figura
3.4 recupera o relégio multiplicando o sinal recebido por uma versao atrasada dele
mesmo. O atraso na Figura 3.4b é igual a metade do tempo de simbolo. Assim, se s(t)
for bindrio, a saida m(t) serd sempre positiva na segunda metade de cada periodo de
simbolo, mas terda um valor negativo na primeira metade se houver uma transicao no
valor do simbolo. Isso produz um sinal onda quadrada com componentes espectrais na
taxa de sfmbolo e todos os harmonicos, da mesma forma que no esquema da Figura
3.4a. Dessa forma, podemos obter a componente espectral desejada por meio de um
filtro passa banda e da uma funcao modeladora descrita na Equacao 3.12.

Existem outras técnicas de sincronismo de simbolo, mas, conforme ja mencionado,
procuramos focar em esquemas simples e que nao demandam um alto investimento no

receptor.

3.5.3 Sincronismo de quadro

Quase todos os sistemas digitais atuais organizam os dados em blocos e adicionam
a cada um dados redundantes, que formam um cabecalho. Embora isso cause uma
diminuicao da taxa util de dados, normalmente as vantagens associadas compensam
essa perda de vazao (throughput). Por exemplo, organizar a informacao em quadros
possibilita facilitar técnicas de sincronizagao e equalizacao, tornando-as menos onerosas
para o receptor. Também se torna possivel a utilizacao de coédigos corretores de erro.

Um exemplo pratico é o quadro Ethernet, que adiciona 8 bytes redundantes ao
fluxo de dados (o preambulo e o delimitador de inicio de quadro), que facilitam a
sincronizagao do receptor. Também ha campos no cabecalho que permitem o repasse
correto de quadros em comutadores.

Para que o receptor consiga decodificar de forma correta o sinal que recebe, é
necessario que haja sincronismo de quadro entre o receptor e o transmissor. Caso haja
somente sincronismo de simbolo, o receptor nao consegue decidir de forma satisfatéria
se um dado simbolo pertence ao cabecalho do quadro ou ao fluxo de dados. E comum

implementar a sincronizacao de quadro com o uso de uma sequéncia de sinalizacao
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Figura 3.6: Técnica de marcacao de quadro.
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Figura 3.7: Técnica de palavra de sincronismo.

utilizada pelo transmissor. Dependendo do sistema, esse processo pode ser simples ou
complexo, dependendo do tipo de canal em que o sistema precisa funcionar.

Talvez a técnica mais simples de sincronizacao de quadro seja a do marcador de qua-
dro, ilustrada na Figura 3.6. O marcador de quadro é um tnico bit ou uma sequéncia
binaria que o transmissor insere no fluxo de dados em um intervalo regular. O recep-
tor, conhecendo a sequéncia de marcacao, e tendo ja obtido sincronismo de simbolo,
faz a correlacao cruzada da sequéncia de marcagao com o sinal recebido, sendo que
este deve ter um niumero de bits maior que o tamanho de um quadro. Em seguida,
verifica-se se os pontos de alta correlagao se repetem nas mesmas posicoes. A posicao
cuja correlacao se repetir periodicamente deve ser a posicao do marcador no sinal rece-
bido. Logicamente, esse processo se torna mais confidvel quanto maior for a sequéncia
recebida utilizada.

Por exemplo, o sistema T1 do Bell Labs, utilizado em telefonia, adiciona 1 bit de
marcacao a cada 24 bytes de dados de usuarios — o que resulta em quadros de tamanho
fixo de 193 bits. O receptor pode, por exemplo, esperar a chegada de 16 quadros
para comegar a sincronizacao. Ao efetuar a correlagao desses 16 quadros com o bit
de marcacao, provavelmente aparecerao 16 picos de correlagao nas posicoes do bit de
sincronismo. Ja que provavelmente a parte de dados também contém bits iguais ao
de marcagao, também aparecerao picos em posicoes incorretas. Porém, provavelmente
eles nao se repetirao nas mesmas posigoes em todos os quadros.

A principal vantagem dessa técnica € a sua simplicidade e baixo custo, visto que nao
¢é necessario utilizar um circuito complexo e nem sequéncias de marcagao muito longas.

Contudo, a principal desvantagem é que o niimero de calculos de correlagao necessarios
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para um sincronismo perfeito pode ser grande, ja que talvez seja necessario esperar a
chegada de varios simbolos, o que resulta em um atraso consideravel na detecgao. Assim
sendo, o processo de marcador de quadro é mais indicado para sistemas que transmitem
dados continuamente, como enlaces de telefonia ou de dados de computador. Sistemas
que transmitem dados em rajada ou que necessitam de um atraso minimo de recepgao
perdem desempenho com essa técnica por causa do tempo requerido para estabelecer
0 sincronismo.

Outra abordagem, mais indicada para sistemas com dados em rajada e mais sensiveis
a atraso, ¢ o uso de uma palavra-cédigo de sincronismo, que pode ser incluida no
cabecalho do quadro. A Figura 3.7 mostra essa técnica. O receptor deve procurar
constantemente pela palavra-codigo, fazendo uma correlagao entre ela e o sinal re-
cebido. Assim, forma-se uma funcao de correlacao cruzada entre o sinal recebido e a
palavra-codigo. Nas posicoes em que nao haja sincronismo de quadro a correlagao deve
ser baixa, enquanto que na posi¢ao correta aparecerd um pico de correlacao, indicando
que o sincronismo foi atingido. A vantagem dessa técnica é que o sincronismo pode ser
atingido muito mais rapidamente do que no caso do marcador de quadro, visto que nao
¢ necessario esperar a deteccao de varios quadros. Ja a principal desvantagem ¢ que a
palavra-codigo deve ser consideravelmente longa para manter baixa a probabilidade de
falsa deteccao, gastando recursos que poderiam ser utilizados para transmitir dados.
Existe portanto uma relacao de compromisso entre o overhead e a probabilidade de
falsa deteccao.

Assim sendo, podemos concluir que um bom algoritmo de sincronismo de quadro

possui as seguintes caracteristicas:

1. Rapida aquisicao inicial de sincronismo e de reaquisicao, caso ele seja perdido

por algum motivo;

2. Confiabilidade no resultado de sincronismo, minimizando a probabilidade de falsa

detecgao;
3. Simplicidade do algoritmo de sincronizagao, reduzindo os custos de implementagao;

4. Minima insercao de redundancias no fluxo de dados, de forma a minimizar o

overhead.

Uma boa palavra-codigo possui a propriedade de o valor absoluto de seus “lébulos
laterais de correlagao” serem pequenos, de forma a minimizar os riscos de falsa detecgao.
O l6bulo lateral de correlagao é a correlagao da palavra-codigo com uma versao tem-
poralmente deslocada dela mesma. Assim sendo, definimos a funcao de autocorrelagao

de uma palavra-cédigo X; de tamanho N bits deslocada em k bits como
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N—k
Cr=> XiXiu, (3.13)
i=1

em que X; (1 < i < N) é uma palavra cddigo binéria, cujos valores podem assumir
0 ou 1. Consideramos que os simbolos adjacentes (correspondendo a i > N) sao
zero. Os lébulos laterais de correlagao correspondem aos indices k& # 0. A Figura 3.8
apresenta um exemplo de cédlculo dos 16bulos laterais de correlagao para N = 5 bits.
Nesse exemplo, a sequéncia escolhida aparenta ter propriedades de correlacao razoaveis,
pois o deslocamento de apenas um bit ja diminui o valor da correlacao pela metade.
Na pratica, o ideal é que a amplitude dos l6bulos laterais seja a menor possivel, nao
passando de cerca de 20 % do valor do 16bulo principal. Para isso, é necessario um
estudo sistematico de sequéncias binarias com boas propriedades de correlacao. Um
parametro importante para mensurar a qualidade das propriedades de correlagao de
uma sequéncia bindria é o nivel de pico dos l6bulos laterais (peak sidelobe level - PSL).

Definimos essa grandeza como

PSL =max|Cy|, 1<k <N (3.14)

A busca por sequéncias binarias com o menor valor possivel de PSL é um dos estudos
mais famosos e desafiadores da teoria da informagao [54]. Um dos pioneiros desse estudo
é R. Barker [55], que descobriu as sequéncias de Barker (também chamadas de palavras
de Barker), que s@o as sequéncias que possuem PSL = 1. Contudo, a maior palavra
que Barker descobriu possuia N = 11 bits. Com o sucesso do processamento digital
de sinais, esse assunto atraiu a atencao de inimeros matematicos, fisico, engenheiros
e quimicos. Lindner [56] em 1975 encontrou as sequéncias com menor PSL possivel
até N = 40. Cohen et al. [57] em 1990 extendeu o resultado até N = 48. Coxson e
Russo [58] em 2004 encontraram, com alta probabilidade, as sequéncias com menores
PSL até N = 70. Em 2004, Coxson e Nunn [59] publicaram o que se acredita serem
as melhores sequéncias conhecidas para 71 < N < 105. Eles também concluiram que,
para 71 < N < 82, provavelmente o menor PSL é 4, e, para N > 83, o valor minimo
sobe para 5.

Duas probabilidades caracterizam o desempenho de um sistema que utiliza palavras
cédigo para realizar o sincronismo de quadro: a probabilidade de alarme falso (falsa
detecgdo) Pr4 e a probabilidade de nao se conseguir estabelecer o sincronismo P,,. Ob-
viamente, deve-se tentar manter ambas as probabilidades com o menor valor possivel.
Contudo, geralmente isso nao é realizavel, visto que quando se diminui uma variavel a
outra tende a aumentar. Isso acontece porque para se diminuir a probabilidade de nao

se conseguir estabelecer o sincronismo, os critérios que definem se o sincronismo foi
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Figura 3.8: Exemplo de calculo dos l6bulos laterais de correlagao.
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atingido ou nao devem ser relaxados. Com isso, resultados nao-6timos da correlagao
da palavra codigo serao aceitos, o que aumenta a probabilidade de alarme falso. Visto
que o canal geralmente aplica algum tipo de distorcao ao sinal transmitido, uma cor-
relacao perfeita dificilmente serd possivel, justificando a necessidade de relaxar os niveis
minimos de correlagao aceitaveis. Consideraremos que o receptor aceita que o canal
cause k erros a palavra codigo inserida no sinal recebido e ainda considera aceitéavel o
nivel de correlagao obtido para a deteccao. Nesse caso, a probabilidade de o receptor
nao conseguir se sincronizar com o transmissor, para uma palavra cdédigo de tamanho
N é

N

Po=Y (ij )pfu—p)N‘j, (3.15)

j=k+1

em que p é a probabilidade de algum bit ser detectado erroneamente. Além disso,

segundo Sklar [53], a probabilidade de alarme falso para uma palavra cédigo de N bits
é

= (5)
Pra=)Y_ QLN (3.16)
5=0

E possivel perceber que para um p suficientemente pequeno, P,, diminui exponenci-

almente a medida que se aumenta k. Contudo, Pr4 aumenta a medida que k£ aumenta.

Visto que ambas as probabilidade diminuem a medida que se aumenta N, para se

obterem valores aceitaveis tanto para P,, quanto para Prs é necessario que N seja

suficientemente grande. Deve-se entao definir qual é o overhead maximo aceitavel e

escolher N o mais préoximo possivel desse valor, de modo que o desempenho do sincro-

nizador seja aceitavel. Obviamente, o valor de N depende também da descoberta de

sequéncias de tamanho aceitavel que possuam boas propriedades de correlacao.

3.6 Estimacao de canal 6ptico

Varios algoritmos de equalizagao dependem de uma boa estimativa do canal para
funcionarem corretamente. Uma das maneiras mais simples de estimar o canal é com
o uso de sequéncias de treinamento. Nessa abordagem, o transmissor insere dados
redundantes na sequéncia transmitida, que sao utilizados pelo receptor para estimar o
comportamento do canal. Essa técnica obviamente insere um overhead ao sinal. Para
evitar esse overhead, existem os equalizadores cegos, que aprendem a resposta do canal
diretamente dos dados recebidos. Porém, a complexidade de tais equalizadores pode ser
proibitiva em sistemas em que o custo é um parametro critico. Além disso, se o canal

variar lentamente com o tempo (como é o caso da fibra multimodo), o transmissor nao
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precisa inserir a sequéncia de treinamento com uma periodicidade alta, reduzindo o
desperdicio de capacidade de transmissao. Os métodos supervisionados — que incluem
os que utilizam sequéncias de treinamento — também tendem a ter um desempenho
superior. Por esses motivos, focaremos na estimativa de canal com o uso de sequéncias
de treinamento.

Existem basicamente duas possibilidades de se treinar o estimador de canal: com
o uso de tons piloto no dominio da frequéncia ou com uma sequéncia transmitida
no dominio do tempo. O primeiro caso é mais adequado para sistemas cujo canal
varia rapidamente e que utilizem uma modula¢ao multiportadora, como a OFDM. Ja o
segundo caso ¢ ideal para canais que variam lentamente com o tempo. Descreveremos
ambos a seguir.

No primeiro caso, o uso de tons piloto em cada simbolo permite a estimacao do ca-
nal por cada simbolo, o que é bastante eficiente para canais variantes no tempo. Para
compreender melhor o funcionamento desse esquema, vamos considerar um sistema
multiportadora, como o OFDM, utilizando 128 subportadoras por simbolo. Podem-se
posicionar os pilotos em qualquer uma das frequéncias f; das subportadoras, sendo
1 <4 < 128. Considerando ainda que o transmissor insere N, pilotos por simbolo
(sendo N, < 128), cada piloto serd um tom na frequéncia pg, sendo 1 < k < N,,.
Por exemplo, considerando que os pilotos sao posicionados com um espacamento de
frequéncia constante a cada 8 subportadoras, as frequéncias py estarao nas subporta-
doras 1, 8, 16, ..., 120, 128; que se referem as frequéncias fi, fs, fis, ---, f120, f128- Assim,
como o receptor conhece o formato dos pilotos transmitidos, pode-se estimar o valor
da resposta em frequéncia do canal da seguinte forma:

H(py) = Lolow) (3.17)

Pi(px)’
em que H(pg) é o valor da resposta em frequéncia do canal na frequéncia py, P,(px)
e P;(px) sdo respectivamente o piloto recebido e o transmitido na frequéncia py. O
resultado da Equacao 3.17 para todo k fornece o valor do canal nas frequéncias de
todos os pilotos. A Figura 3.9 mostra esse resultado, em que se conhece o valor do
canal em algumas frequéncias discretas pr. Mas o conhecimento da resposta do canal
apenas para as frequéncias p; nao é suficiente, o receptor precisa conhecer o valor do
canal em todas as frequéncias f; das subportadoras. Para isso, é possivel fazer uma
interpolagao utilizando os valores conhecidos do canal nas frequéncias dos pilotos e
obter uma estimativa da resposta em frequéncia para todas as frequéncias das sub-
portadoras. Para que o resultado dessa interpolacao seja satisfatorio, é necessario que
o canal nao varie muito entre um piloto e outro, senao é possivel que o interpolador

nao consiga acompanhar essas variacoes. Por isso, é necessério escolher o ntimero de
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Figura 3.9: Estimativa do canal para as frequéncias f; dos pilotos.

pilotos com muito cuidado. Esse niimero nao pode ser muito pequeno, de forma que o
interpolador consiga uma estimativa boa do canal em todas as frequéncias das subpor-
tadoras. Mas esse numero também nao pode ser muito grande, senao a eficiéncia do
sistema sera pequena, visto que menos subportadoras serao utilizadas para transmitir
dados. O projetista do sistema terd que ponderar essa relacao de compromisso em seu
planejamento.

Outra possibilidade de se treinar o estimador de canal é com o uso de sequéncias
piloto no dominio do tempo. Com essa técnica, simbolos de dados sao intercalados com
simbolos piloto. Assim, como o simbolo piloto passa pela mesma taxa de amostragem
que o de dados, é possivel estimar diretamente o canal em toda a banda do sinal de
dados, sem a necessidade de um algoritmo de interpolagao. Mas, como os simbolos
piloto estao no dominio do tempo, é necessario conhecer sua densidade espectral para
que se possa estimar o canal de forma eficiente no dominio da frequéncia. Isso pode
ser feito de forma eficiente com o uso da transformada répida de Fourier (fast Fourier
transform - FFT) sobre o sinal recebido. Dessa forma, obtemos facilmente a resposta

em frequéncia estimada do canal da seguinte forma:

O = 5y

em que P,(f) e P;(f) s@o as transformadas de Fourier das sequéncias piloto recebida e

(3.18)

transmitida, respectivamente. Conhecendo a resposta estimada do canal, os simbolos
de dados que forem recebidos dali em diante serao equalizados utilizando a mesma
estimativa, até que um novo simbolo piloto chegue no receptor e atualize a estimativa

do canal. Logo, é facil perceber que uma desvantagem dessa técnica de estimar o canal
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é que cada simbolo de dados serd equalizado utilizando uma informacao passada do
canal, o que pode ou nao ser eficiente. E necessario, portanto, que a frequéncia com
que se transmite os pilotos seja adequada a variacao temporal da resposta do canal.
Contudo, se a frequéncia de transmissao dos pilotos for muito alta, o sistema perde
em desempenho. Por esse motivo, essa técnica nao é indicada para canais que variam
rapidamente no tempo, sendo mais indicado utilizar a técnica de transmitir tons piloto
no dominio da frequeéncia.

Na prética, todo sistema de comunicagao insere ruido no sinal. Isso faz com que nao
seja possivel obter uma estimativa perfeita do canal, pois isso depende muito do nivel
de ruido e da sequencia piloto escolhida. Para esclarecer melhor esse ponto, considere
o caso em que ruido aditivo estd presente. Isso acontece nos casos em que o detector
éptico é um fotodiodo pin, pois o ruido dominante é o térmico (aproximado por um
ruido aditivo) e o ruido shot é desprezivel. O canal estimado seria:

pipy PAD NGB NG NG
Pi(f) P(f)  B(f) Pi(f)

em que N(f) é o espectro do ruido aditivo. E possivel perceber que a resposta do canal

(3.19)

estimada é composta pela resposta real do canal mais uma componente de ruido. Se
a poténcia do ruido for pequena em relagao a poténcia do piloto, o segundo termo da
equagao acima pode ser desprezado e temos que H'(f) = H(f). Contudo, se P;(f)
possuir nulos espectrais, ou mesmo valores muito baixos em uma certa frequéncia
(ou fora da banda do canal), o ruido serd amplificado e a estimativa do canal nao
sera eficiente. Por esse motivo, ao invés de se fazer a estimativa zero-forcing descrita
acima, é mais eficiente combinar as duas técnicas propostas anteriormente. Assim, o
receptor deve verificar se alguma componente de frequéncia de P;(f) estd abaixo de
um certo limiar definido anteriormente. Caso haja alguma componente nessa situagao,
¢ melhor descarté-la e definir um novo valor através de uma interpolacao das amostras
vizinhas. Dessa forma, embora o canal possa nao ser eficientemente estimado naquela
frequéncia, o ruido nao sera amplificado de forma descontrolada. O nivel do limiar
deve ser escolhido com cuidado, de modo a nao permitir uma grande amplificagao do
ruido mas que também nao cause um descarte de grande quantidade de amostras.

E importante apresentar um ultimo esclarecimento sobre a estimacao do canal.
Visto que o sinal transmitido passa por varios componentes ao longo do trajeto de
transmissao, o que se estima na verdade nao é o valor do canal em si, mas uma resposta
combinada de todos os componentes pelos quais o sinal passa apés a insergao dos pilotos
e antes da estimacao do canal. Para ilustrar melhor essa afirmativa, considere o seguinte
cendrio. O transmissor gera um sinal digital z(¢) e o transmite, apés a filtragem de

transmissao, sobre uma canal com resposta ao impulso A(t). O canal distorce o sinal,
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logo o sinal que chega ao receptor é d(t) = z(t) * h(t) * f(t), em que f(t) é a resposta
ao impulso do filtro. Geralmente usa-se um filtro casado no receptor com o intuito
de remover o ruido fora da banda do sinal e maximizar a relacao sinal-ruido. O sinal

resultante no dominio da frequéncia se torna

G(f) = X(NHHF*(]), (3.20)

em que X (f), H(f) e F(f) sao, respectivamente, as respostas em frequéncia do sinal
original, do canal e do filtro casado. Idealmente, a estimativa perfeita do canal seria a
que possibilitasse a relagao H'(f) = H(f). Mas, como o estimador de canal é incapaz
de distinguir entre a influéncia do canal e a dos filtros, o que se tem na realidade é
H'(f) = H(f)F*(f). Isso na prética nao chega a ser um problema, pois a fungao dos
filtros é eliminar o que estiver fora da banda do sinal, e como na estimativa do canal
geralmente se trabalha com uma amostra por simbolo, nada sera amplificado fora da

banda do sinal ao se efetuar a equalizagao utilizando H'(f).

3.7 Meétodos de equalizacao

Conforme vimos no Capitulo 2, a dispersao modal causada por uma fibra multimodo
pode causar interferéncia intersimboélica (ISI). Como a intensidade da dispersao modal
aumenta linearmente com o comprimento da fibra, é razoavel afirmar que fibras mais
longas tendem a causar uma ISI mais severa. Quando essa dispersao é suficiente para
fazer com que a duragao do canal (ou seja, a diferenca entre o atraso de propagagao
entre o modo mais lento e o mais rapido) seja da ordem do tempo de simbolo, a ISI
tende a causar erros de detecgao do sinal. Para esse cendario, técnicas de processamento
digital de sinais se tornam necessarias, visto que a equalizagao do sinal no receptor pode
eliminar ou reduzir quase que por completo a interferéncia intersimbodlica, diminuindo
drasticamente o nimero de erros de deteccao.

O dever de um equalizador é tipicamente balancear a mitigacao da interferéncia
intersimbdlica e a amplificacao do ruido, visto que, para um canal com ruido aditivo,
sinal adicionado de ruido passa pelo equalizador. Logo, isso pode causar um aumento
no nivel de poténcia do ruido. Equalizadores nao-lineares geralmente causam um menor
aumento de poténcia de ruido em relacao aos equalizadores lineares, mas sao mais com-
plexos. Como este trabalho é focado em sistemas de baixo custo, nos concentraremos
nos equalizadores lineares.

O processo de equalizacao pode ainda ser realizado no dominio do tempo ou da
frequéncia. Quando comparada com a equalizagdo no dominio do tempo (time domain

equalization - TDE), a equalizagdo no dominio da frequéncia (frequency domain equa-
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lization - FDE) é geralmente computacionalmente mais eficiente para um canal com
resposta suficientemente longa [21]. Com a FDE, é possivel manter a complexidade
dentro de um limite desejado com a escolha cuidadosa do tamanho da FFT3, e ela é
independente do comprimento da resposta do canal. Por esses motivos, escolhemos uti-
lizar a FDE neste trabalho. Contudo, a eficiéncia computacional da FDE vem ao custo
do overhead causado pela adi¢ao do prefixo ciclico (explicado na Segao 4.2) ao quadro
de bits de camada fisica, visto que é necessario que nao haja interferéncia intersimbélica
para que a equalizacao seja feita corretamente.

Uma exigéncia tipica do processo de equalizacgao no dominio da frequéncia é co-
nhecer a resposta ao impulso ou resposta em frequéncia do canal. Por isso, o correto
funcionamento do equalizador esta usualmente atrelado ao desempenho do estimador
de canal. Em condigbes normais, se comparado a um canal sem fio (wireless), o canal da
fibra multimodo varia muito lentamente com o tempo (desde que a fibra permaneca em
repouso), o que faz com que os coeficientes do equalizador nao precisem ser atualizados
constantemente.

Os equalizadores, além da classificacao em lineares e nao-lineares e em FDE e TDE,
podem ser classificados como simbolo a simbolo (symbol-by-symbol - SBS) e estimadores
de sequéncia (sequence estimators - SE). Os equalizadores SBS removem a interferéncia
intersimbélica de cada simbolo individualmente. Todos os equalizadores lineares e al-
guns nao-lineares sao classificados como SBS. Ja os SE detectam uma sequéncia de
simbolos e equalizam todos juntos, logo a ISI faz parte do processo de estimagao.
Como exemplo, a estimagao de sequéncia de méxima verossimilhanca (Mazimum like-
lihood sequence estimation - MLSE) é a técnica 6tima para os equalizadores SE, mas é
altamente complexa, sendo utilizada mais comumente apenas como referéncia ao limite
superior de desempenho.

Nés consideraremos um equalizador implementado com um filtro de N, = 2L, +1

taps:

Leg

Fou(f)= ) wz (3.21)

i=—Leg

A complexidade permitida para o sistema limita o comprimento do equalizador
Neg, visto que esta varidvel é proporcional a complexidade do equalizador. Para um
dado N4, o dever do equalizador é calcular os coeficientes {wi}iL:"“i L., bara uma dada
resposta em frequéncia do canal e atualiza-los & medida que essa resposta varia. Como

a métrica de desempenho normalmente utilizada é a probabilidade de erro de deteccao,

3Como neste caso a equalizacdo é feita no domfnio da frequéncia, é necessario realizar uma FFT

no sinal antes de equalizar e uma IFFT apds a equalizagao.
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a escolha 6tima dos coeficientes seria a que permitisse minimizar essa probabilidade.
Infelizmente, é muito dificil escolher os coeficientes segundo esse critério. Assim, um
escolha mais pratica é escolher w; de modo a balancear a mitigacao da interferéncia
intersimbdlica com a prevencao de amplificagao de ruido.

Nesta secao, descreveremos dois equalizadores comumente utilizados: o equalizador
zero-forcing (ZF) e o de minimo erro quadratico médio (minimum mean square error -
MMSE). O primeiro cancela toda a interferéncia intersimbdlica, mas pode causar uma
amplificacao de ruido severa. O segundo minimiza o erro quadratico médio entre o
simbolo transmitido e o recebido, na saida do equalizador, possibilitando uma melhor
relacao entre mitigagao de ISI e amplificacdo do ruido. Esses equalizadores sao uti-
lizados por sua relativa facilidade de implementacao no dominio da frequéncia, e sao
usualmente implementados apds a conversao opto-elétrica, aproveitando componentes

eletronicos de baixo custo.

3.7.1 Equalizadores zero-forcing

Por defini¢ao, o equalizador zero-forcing (ZF) é aquele que remove toda a inter-
feréncia intersimbdlica do sinal em sua entrada. Sendo H'(z) a resposta em frequéncia
estimada do canal, o equalizador que realiza essa condicao possui a seguinte resposta

em frequéncia:

.
H'(f)

E importante observar que a Equacao 3.22 equivale, para um canal de resposta

Fzr(f) = (3.22)

finita, a um filtro de resposta ao impulso infinita (infinite impulse response - 1IR). Por

essa razao, nao é possivel implementar o equalizador ZF no dominio do tempo.
Considerando que o sinal que entra no equalizador é composto por uma parcela

composta de sinal de dados corrompido pelo canal mais uma parcela de ruido (Y (f) =

X(f)H'(f) + N(f)), a sequéncia resultante na saida do equalizador é

N(f)
H'(f)

A Equacao 3.23 mostra que o sinal na saida do equalizador é composto pelo si-

X'(f) = X(f) +

(3.23)

nal original mais uma parcela de ruido. Caso N(f) seja baixo e H'(f) nao possua
componentes de frequéncia muito baixas, o sinal X’(f) aproxima com precisao o sinal
original X (f) e X'(f) = X(f). Contudo, se H'(f) possuir um nulo espectral (ou seja,
H'(fy) = 0 para algum fj) em alguma frequéncia dentro da banda do sinal x(t), entao

a poténcia do ruido serd infinita. Mesmo sem um nulo espectral, caso H'(f) possua
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valores muito baixos em alguma componente de frequéncia, o ruido N(f) serd ampli-
ficado nessa frequéncia. Nesses casos, mesmo que a interferéncia intersimbélica tenha
sido totalmente eliminada, o desempenho do equalizador sera ruim, visto que a relacao
sinal-ruido do sinal em sua saida sera baixa. Por esse motivo, dizemos que a verdadeira
funcao de um equalizador nao é eliminar completamente a interferéncia intersimbdlica,
mas sim alcangar um compromisso entre mitigacao de ISI e prevencao da amplificagao
do ruido. O equalizador que alcanga esse objetivo com melhor eficiéncia é o MMSE,

descrito a seguir.

3.7.2 Equalizadores MMSE

O equalizador de minimo erro quadrado médio (MMSE), que é 6timo no critério
MSE, tem o objetivo de minimizar o erro quadratico médio entre o simbolo transmitido
dy e a sua estimativa cZk na saida do equalizador. Em outras palavras, escolhemos os
coeficientes {w;} de modo a minimizar a funcdo E[d, — di]2. Como o equalizador é

linear, a sua saida d; ¢ uma combinacao linear dos simbolos recebidos:

dp = wiylk —i]. (3.24)

i=—L

Assim, o problema de encontrar os coeficientes {w;} 6timos do filtro que satisfazem
o critério MMSE pode ser solucionado com o uso de filtros de Wiener [60]. Para um
canal altamente dispersivo como o da fibra multimodo, a equalizacao no dominio da
frequéncia (frequency domain equalization - FDE) se torna atrativa. Isso acontece por-
que a dispersao modal espalha os simbolos transmitidos no tempo, o que, para altas
taxas de dados, pode causar uma interferéncia intersimbdlica severa mesmo para pe-
quenas distancias de transmissao. Nesse caso, quando comparada com a equalizagao no
dominio (time domain equalization - TDE) do tempo, a FDE é geralmente computaci-
onalmente mais eficiente se a resposta do canal for suficientemente longa [21]. Assim,

uma implementacao para a fungao de transferéncia do equalizador MMSE é [61]

_mryr
[H'(F)[* + SNR-Y

em que * representa o complexo conjugado e SN R é a relacao sinal-ruido na saida do fil-

Favse(f)

(3.25)

tro de recepgao. Algumas observagoes importantes podem ser destacadas ao se analisar
a Equacao 3.25. Em primeiro lugar, o equalizador MMSE precisa ter uma estimativa
da SNR no receptor para poder ser implementado. E possivel obter essa estimativa,
mas isso aumenta a complexidade do receptor em relagao ao equalizador zero-forcing.
Em segundo lugar, o equalizador MMSE mostra claramente um compromisso entre

inverter o canal e amplificar o ruido: caso H'(f) possua valores muito pequenos em
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alguma frequéncia, o termo SN R no denominador impede que o canal seja completa-
mente invertido, evitando uma amplificacao descontrolada do ruido. Além disso, se a
poténcia do ruido é pequena em relacao a do sinal, o termo SNR™! do denominador

tende a zero e a funcao de transferéncia se resume a

_ AUy 1
[a(HIF =)

que é a mesma expressao do equalizador zero-forcing. Assim, para altos valores de

Frymse(f)

(3.26)

SN R, ambos os equalizadores citados possuem desempenho semelhante e efetivamente
invertem a resposta em frequéncia do canal. Pelos motivos mencionados, o equalizador
MMSE tem um desempenho em relacao a taxa de erro de bit superior ou pelo menos
igual ao do equalizador zero-forcing, desde que a estimativa da SNR seja precisa. Por

esse motivo, o ideal é utilizar o equalizador MMSE sempre que possivel.
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Capitulo 4 Sistema SC-FDE

4.1 Introducao

Neste capitulo, descreveremos o sistema 6ptico de portadora tinica com equalizagao
no dominio da frequéncia (single-carrier frequency-domain equalization - SC-FDE) con-
siderado neste trabalho. De forma a manter a simplicidade do sistema proposto em
relacao aos ja existentes, utilizamos um formato de onda OOK para o sinal SC-FDE.
Com o custo de um pouco mais de complexidade no receptor (por causa da equalizacdo),
conseguimos melhorar de forma significativa o desempenho do sistema em relagao ao
OOK simples (sem equalizagdo). A Secao 4.2 descreve os principios bésicos da arquite-
tura do sistema SC-FDE proposto, incluindo descri¢des dos processos de equalizacao e
de sincronismo. A Secao 4.3 apresenta os resultados de simulagao obtidos. A Secao 4.4
apresenta resultados experimentais alcancados para esse sistema, obtidos pela trans-
missao sobre uma fibra real e processamento posterior (offline), e faz conclusées sobre

os resultados do capitulo.

4.2 Arquitetura do sistema SC-FDE

A Figura 4.1 apresenta o diagrama de blocos do sistema de transmissao de portadora
tinica. E possivel perceber que o conceito basico da modulacao SC com equalizagao no
dominio da frequéncia é bastante similar ao da transmissao OFDM. O mesmo ntimero
de componentes é necessario, com a diferenca que, neste caso, o bloco da IFFT é movido
do transmissor para o receptor. Isso também significa que o sistema SC transmite
os dados no dominio do tempo, enquanto que a OFDM os transmite no dominio da
frequéncia. Assim, SC-FDE e OFDM possuem a mesma complexidade total em ntimero
de componentes, embora o transmissor daquele seja mais simples e o receptor mais

complexo.

4.2.1 Transmissor

Conforme visto na Figura 4.1, primeiramente, no lado do transmissor, carregamos
uma sequéncia binaria de dados (neste trabalho, consideramos transmissao OOK) de
tamanho N,. Esta sequéncia é entao quebrada em N, blocos e cada um recebe um
prefixo ciclico (cyclic prefiz - CP), em que os ultimos Ngp bits de cada bloco sao
repetidos no seu inicio, conforme mostrado na Figura 4.2. Cada bloco com prefixo

ciclico forma um bloco SC-FDE. Portanto, cada bloco tem tamanho S = %—’; + Nep e
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Figura 4.1: Diagrama em Blocos SC-FDE. As caixas azuis representam componentes elétricos, as

vermelhas representam componentes 6pticos e as cinzas representam operagoes efetuadas somente

sobre blocos piloto e de sincronismo.
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Figura 4.2: Adigao do prefixo ciclico.
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a sequéncia X repassada ao transmissor possui tamanho S x N,. Dessa forma, insere-
se um overhead no sinal transmitido. A adicao do prefixo ciclico é feita para evitar
interferéncia intersimbolica entre os blocos SC-FDE. Assim, para que a ISI seja evitada,
é necessario que Teop > Ty, sendo que Top = NopTy é a duracao temporal do prefixo
ciclico, T,p, é o atraso diferencial do canal (ou seja, a diferenga do tempo de propagagao
do modo mais lento para o mais répido) e T}, é a duracao temporal de um bit.

Os blocos de dados sao alternadas com blocos piloto e blocos de sincronismo, que
possuem cada um o mesmo tamanho de um bloco de dados. Para simplificar o recep-
tor, o bloco de sincronismo é sempre transmitido apds o bloco piloto, pois ambos sao
utilizados conjuntamente pelo algoritmo de sincronizacao de quadro proposto abaixo.
Dessa forma, apds a recep¢ao de um bloco piloto, o receptor nao precisa ficar em espera
até que o bloco de sincronismo seja recebido, podendo iniciar o sincronismo de quadro
imediatamente. A periodicidade de tais blocos é escolhida como o valor méximo para
nao se ter uma estimativa imprecisa do canal devido a sua variacao temporal, e para
nao se perder a sincronizagao entre o transmissor e o receptor. Considerando que o
bloco piloto é repetido a cada A, blocos de dados, definimos um quadro'SC-FDE como
sendo a sequéncia formada por um bloco piloto, um bloco de sincronismo e A, blocos
de dados, o que resulta em um quadro de tamanho K = (A, 4 2)S bits.

Visto que determinadas sequéncias piloto permitem uma melhor estimativa do canal
do que outras, a escolha da sequéncia correta é fundamental para o bom desempenho do
sistema. Essa diferenca ocorre por causa do método que utilizamos para estimar o canal
- que descrevemos na Secao 4.2.3. Assim, simulamos vérias sequéncias pseudoaleatérias
e escolhemos a que possibilitou uma melhor estimativa do canal. De forma semelhante,
o simbolo de sincronismo também precisa ser escolhido com cuidado. Como o processo
de sincronismo de quadro descrito abaixo utiliza uma funcao de correlacao cruzada
entre o bloco recebido e o bloco original de sincronismo, é desejavel que a sequéncia de
sincronismo escolhida tenha lobulos laterais baixos em sua funcao de autocorrelacgao.

Os blocos SC-FDE sao, em seguida, convertidos para um sinal analdgico pelo trans-
missor, que também faz a conversao eletro-éptica (EOC) e transmite o sinal éptico na
fibra multimodo. Como a forma de onda utilizada é OOK, nao é necessario o uso de um
conversor digital-analégico (digital-to-analog converter - DAC) externo, o que permite
reduzir o custo do transmissor. A filtragem de transmissao também fica a cargo do

modulador.

10 agrupamento de um bloco piloto, um de sincronismo e A, blocos de dados forma um tipo de
quadro de camada fisica. E importante nao confunfir esse quadro com algum outro de uma camada

mais alta.
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4.2.2 Receptor

No lado do receptor, faz-se a conversao opto-elétrica (OEC) e passamos o sinal para
o conversor analégico-digital (ADC), o qual o amostra a uma taxa maior que a taxa de
bits. Em seguida, o circuito do receptor adiciona ruido térmico ao sinal. Apds a adicao
de ruido, utilizamos um filtro de Butterworth com banda de 3 dB igual a taxa de bits
do sinal, o que remove o ruido fora da banda do sinal. Em seguida, realizamos uma
subamostragem do sinal, deixando-o com apenas uma amostra por bit e formando a

sequencia Y, utilizada pelo sincronizador.

4.2.3 Sincronismo de quadro

O SC-FDE requer sincronismo de quadro, de modo a determinar a posi¢ao de inicio
dos quadros na sequéncia recebida. Neste trabalho, implementamos o algoritmo de

sincronismo da seguinte forma:

1. Fazemos um inteiro n ser igual a zero.

2. Retiramos uma janela W de tamanho S bits do sinal recebido Y nas posicoes
YTL7 Y?’L+1"'Yn+57].‘

3. Considerando que essa sequéncia é uma sequéncia piloto, estimamos a resposta
do canal (descrevemos abaixo os métodos de estimagao de canal e equalizagao

que utilizamos).

4. Equalizamos os S bits subsequentes, Y,,. s, Yr511.--Yaios_1, que devem formar o
bloco de sincronismo, utilizando a estimativa da resposta do canal calculada no

passo anterior.

5. Fazemos a correlagao cruzada do resultado do passo anterior com o bloco original

de sincronismo, resultando na correlacao instantanea C,.
6. Incrementamos o valor de n em uma unidade.

7. Repetimos S x Ny + K — 1 vezes os passos 2 a 6.

O resultado do algoritmo é o vetor de correlacao C de tamanho Sx Ny+ K. A Figura
4.3a apresenta um exemplo de C para uma transmissao back-to-back (ou seja, sem fibra)
e taxa de dados de 8 Gb/s. E importante notar que, no caso sem filtragem, existem
varios pontos de alta correlagao, indicando que existe mais de uma posicao possivel
para a janela que resulta em detecao 6tima. Isso acontece por causa da redundancia

adicionada ao sinal pelo prefixo ciclico. Assim, existem M + 1 posicoes possiveis para a
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Figura 4.3: Correlacao entre o bloco de correlacao original e o esperado em relacao a posicao da janela

para (a) transmissao back-to-back e (b) transmissdo sobre fibra.

janela de deteccao, em que M é o nimero de amostras do prefixo ciclico que nao foram
corrompidas pela dispersao modal. O algoritmo considera o n correto aquele em que a
correlacao instantanea (), assume seu o valor maximo. Contudo, valores de correlacao
na borda do “platd” na Figura 4.3a podem também possuir valores perto do maximo, o
que pode levar a erros de sincronismo. NOs resolvemos esse problema filtrando o vetor
C, conforme indicado na figura, de forma que o maximo ocorra sempre no centro do
“plato”. A Figura 4.3b mostra o efeito da dispersao modal sobre o vetor de correlagao.
Neste caso, o “plato” mencionado anteriormente é distorcido, visto que a interferéncia
entre blocos corrompeu grande parte do prefixo ciclico. Contudo, mesmo na presenca

de dispersao modal, o algoritmo claramente é capaz de encontrar o comego do quadro.

4.2.4 Estimativa de canal e equalizagao

Apébs o processo de sincronizacao, removemos o prefixo ciclico de cada bloco e
convertemos o sinal para o dominio da frequéncia utilizando a transformada rapida de
Fourier (FFT). O estimador de canal usa entao os blocos piloto para estimar a dispersao
modal que degrada o sinal éptico. Realizamos esse processo sempre que um bloco piloto
é recebido. Estimamos a funcao de transferéncia do canal, conforme decrito na Secao

3.6, por

em que P,(f) e Pi(f) sdo as transformadas de Fourier dos blocos piloto recebido e

(4.1)

transmitido, respectivamente, e H'(f) é a estimativa de H(f), a funcao de transferéncia

do canal. De modo a evitar estimativas precarias ocasionadas por um eventual nulo
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espectral de P;(f), utilizamos a Equagao 4.1 para calcular uma resposta do canal
intermedidria apenas para componentes de frequéncia em que P;(f) ndo possui valor
nulo. Em seguida, estimamos o valor do canal para as demais frequéncias por meio de
uma interpolagao da resposta do canal intermediaria, conforme descrito na Segao 3.6.

Neste trabalho, nds investigamos o desempenho do equalizador MMSE e do zero-
forcing, ambos implementados no dominio da frequéncia. Segundo a Secao 3.7, a
funcao de transferéncia do equalizador zero-forcing é simplesmente o inverso da funcao

de transferéncia do canal estimada:

mmuwzﬁ%ﬂ, (4.2)

e a funcao de transferéncia do equalizador MMSE no dominio da frequéncia é

_ Yy
[H ()] + SNR

em que o sobrescrito (.)* representa o complexo conjugado e SNR é a relagao sinal-

Faymse(f) (4.3)

ruido na saida do filtro de recepcao. Assim que o sinal tenha sido equalizado, ele passa
por uma transformada répida de Fourier inversa (IFFT), que o converte novamente

para o dominio do tempo.

4.2.5 Ajuste de limiar e decisao

Apo6s o sincronismo de quadro e a equalizagao, o sistema realiza entao o ajuste do
limiar de decisao. Esse processo consiste em testar varias posicoes do limiar de decisao
e escolher a que proporciona o melhor desempenho. Por ultimo, sendo U,y o limiar
6timo, fazemos a decisao simplesmente forcando o bit recebido a 1, caso ele seja maior
que Uy, ou forcando a 0, se ele for menor do que U,,;. Dessa forma, geramos os dados

binarios recebidos.

4.3 Resultados de simulacao

De modo a avaliar o desempenho do sistema proposto, fizemos simulacoes repro-
duzindo os efeitos de uma transmissao real. Como é computacionalmente ineficiente

calcular a BER por contagem direta de erros?; ela pode ser calculada por [52]:

BER = Q (M> | (4.4)

o1+ 0g

2Geralmente é necessario que ocorram cerca de 100 erros para estimar a BER de forma aceitdvel.
Assim, é necessério, por exemplo, simular cerca de 10'! bits para estimar corretamente uma BER de

1079, o que é computacionalmente inviavel.
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Figura 4.4: Na esquerda: tamanho do prefixo ciclico requerido para varios comprimentos de uma fibra
OM3 e uma taxa de transmissao de 10 Gb/s. Na direita: overhead minimo do prefixo ciclico para
tamanhos de blocos de 64, 128, 256, 512 e 1024 bits.

em que [; e I sao as médias dos bits 1 e 0 recebidos, respectivamente, e o; e 0y sao
os desvios padroes dos bits 1 e 0 recebidos. A fungao @(.) é a conhecida fungao que

calcula a integral da “cauda” de uma Gaussiana, e é dada por:

Ox) = # / " e (—“;) du. (4.5)

A Equacao 4.4 é comumente utilizada para estimar a BER de um sinal OOK, mas
se torna imprecisa se a fonte de distor¢ao dominante nao tiver distribuicao Gaussiana.
Verificamos que, nos casos em que equalizamos o sinal, a Equacao 4.4 se mostrou bas-
tante precisa, visto que a equalizacao elimina grande parte da dispersao, permanecendo
apenas ruido Gaussiano.

Consideramos uma taxa de transmissao variando de 5 a 10 Gb/s. Dessa forma, como
a duracao do bit é no minimo de T, = 100 ps, o tamanho do prefixo ciclico requerido
para varios comprimentos de fibra é apresentado na Figura 4.4a, considerando um
canal de largura de banda igual ao de uma fibra OM3 (veja Secao 2.2). O tamanho do
prefixo ciclico apresentado na figura ¢é o limite inferior para que nao ocorra interferéncia
intersimbdlica. Conforme esperado, a curva segue a forma de uma “escada” crescente,
refletindo os valores discretos que o tamanho do prefixo ciclico pode assumir. Assim,
quanto maior a fibra, mais severa serd a dispersao modal, espalhando cada bloco de
bits em um intervalo de tempo cada vez maior.

A Figura 4.4b mostra o overhead minimo do bloco SC-FDE resultante da adigao
do prefixo ciclico, de modo que a condigao da Figura 4.4a seja satisfeita. E possivel
perceber que, para distancias da ordem de 1 km ou mais, o overhead requerido pode se

tornar excessivamente grande para blocos de curta duragao. Por essa razao, nés esco-
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lhemos transmitir blocos SC-FDE de tamanho 1024 bits. Assim, o overhead causado
pelo prefixo ciclico nao se torna significativo. Além do mais, o bloco nao se torna tao
longo de forma a requerer um buffer de alta capacidade no receptor.

De modo a verificar se o sistema SC-FDE proposto apresenta desempenho supe-
rior ao de um OOK sem equalizacao e a validade dos modelos de simulacao do canal
propostos no Capitulo 2, verificamos primeiro o desempenho de um sinal OOK sem
equalizacao para taxas de transmissao de 5 e 10 Gb/s. Para isso, fixamos o coeficiente
de atenuacdo da fibra em 2,1 dB/km, que é um valor razoavel em um sistema real
operando em 850 nm [62]. Fizemos as simulagoes tanto para o modelo deterministico
quanto para o modelo estatistico. O modelo de Cambridge foi omitido por ter sua
validade restrita ao comprimento de onda de 1310 nm, que ¢é diferente da janela de
operacao dos VCSELs de baixo custo utilizados neste trabalho. Para o modelo es-
tatistico, consideramos um Tphyp de 0,33 ps/m, o que é uma valor razodvel para uma
fibra OM3, independentemente das condigoes de langamento [50]. Com este modelo,
simulamos 1000 fibras e utilizamos nas simulagoes a que apresentou a menor largura
de banda.

Consideramos apenas o ruido térmico e desprezamos o shot, visto que aquele deve
ser dominante para um sistema sem pré-amplificacao. Em todos os casos, mantivemos
a poténcia do ruido constante. Para estimar a BER do sistema, o método mais eficiente
é utilizar a Equacao 4.4. Porém, como neste caso nao ha compensacao da dispersao
modal, a Equacao 4.4 nao deve estimar corretamente a BER do sistema, visto que a
distor¢ao predominante nao é Gaussiana, o que faz com que essa equagao nao possa
ser utilizada. Por esse motivo, estimamos a BER por uma contagem direta de erros,
sobre uma sequéncia de 10° bits — o que em teoria possibilita uma boa estimativa para
uma BER maior ou igual a 1074, A Figura 4.5 apresenta o resultado para o OOK. E
possivel perceber que, quando o modelo estatistico é utilizado, a fibra simulada degrada
mais o sinal do que quando o modelo deterministico é utilizado, visto que foi possivel
transmitir a uma BER aceitdvel apenas 5 Gb/s em até 500 m de fibra usando aquele
modelo. Isso confirma as conclusoes do Capitulo 2 de que o modelo estatistico é um
modelo de pior caso. Também verificamos que, conforme o esperado, a medida que
se aumenta a taxa de transmissao, deve-se aumentar a poténcia de transmissao para
manter a mesma BER.

Em seguida, calculamos a taxa de erro de bit do sistema SC-FDE para taxas de
transmissao de 5 e 10 Gb/s, com os mesmos parametros utilizados na simulagao do sinal
OOK. A BER foi estimada pela Equacao 4.4. O resultado é apresentado na Figura 4.6.
Verificamos que o sistema SC-FDE necessita de uma poténcia de recepcao menor que a

do OOK para atingir a mesma BER. Na taxa de transmissdo de 5 Gb/s, por exemplo,
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Figura 4.5: Taxa de erro de bit versus poténcia de recepcao para um sistema OOK sem equalizagao
e taxas de transmissdo de 5 e 10 Gb/s. O canal foi modelado pelo modelo deterministico ou pelo

estatistico.

o OOK necessita em média de uma poténcia 6 dB maior que a do SC-FDE. Ja para a
taxa 10 Gb/s, essa diferenga em poténcia requerida aumenta ainda mais, chegando a
mais de 15 dB de diferenga para um canal de comprimento de 3000 m. Essa diferenca
na pratica permite uma economia de energia por possibilitar a transmissao do sinal a
um nivel de poténcia mais baixo. Outra possibilidade seria manter a mesma poténcia
de transmissao mas transmitir o sinal a uma taxa de transmissao mais alta.

A partir dos resultados apresentados, consideramos que a SC-FDE se mostrou uma
alternativa interessante para o aprimoramento de interconexoes 6pticas de alto desem-
penho empregadas em data centers e supercomputadores, visto que os sistemas atuais
que utilizam o formato OOK sem equalizacao apresentam desempenho inferior para a
mesma poténcia de recepcao. De modo a verificar se esses resultados se repetem em
um sistema real, apresentamos na Secao a seguir alguns resultados obtidos utilizando

dados experimentais.
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Figura 4.6: Taxa de erro de bit versus poténcia de recepcao para o sistema SC-FDE e para taxas de

transmissao de 5 e 10 Gb/s. O canal foi modelado pelo modelo deterministico ou pelo estatistico.

4.4 Configuragao experimental e resultados

4.4.1 Configuragao experimental

Para validar os resultados obtidos nas simulagoes, utilizamos equipamentos 6pticos
para produzir dados experimentais, para em seguida processa-los em modo offline.
Para isso, enviamos uma sequéncia de bits pré-definida para a DTU Fotonik, na Di-
namarca, que fizeram a parte experimental. A Figura 4.7 apresenta o esquematico do
sistema experimental. Em primeiro lugar, eles carregaram a sequéncia que enviamos
em um gerador de padroes de pulso (pulse pattern generator - PPG). A sequéncia pos-
sui 4 Mbits, contendo bits de dados, piloto e de sincronismo. Cada quadro contém um
bloco piloto de 1076 bits, seguido por um bloco de sincronismo do mesmo tamanho
e 68864 bits de dados, incluindo os prefixos ciclicos. O tamanho do prefixo ciclico
utilizado em cada bloco é de 52 bits, adicionados a cada 1024 bits. A saida do PPG
(que é um sinal elétrico) modula um VCSEL comercialmente disponivel de banda 10
GHz na janela de 850 nm, utilizando um Bias T. A taxa de transmissao foi variada

de 5 a 10 Gb/s em passos de 0,25 Gb/s, e a voltagem pico a pico (Vp-p) do sinal
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Figura 4.7: Configuracao experimental.

foi fixada em 750 mV. O VCSEL, com uma corrente de limiar de 1 mA, foi mantido
com a corrente de polarizacao em 6,5 mA por questoes de desempenho. O valor médio
quadratico (root-mean-square - RMS) da largura espectral do VCSEL é de 0,4 nm. O
VCSEL transmitiu o sinal 6ptico em 2443 m de uma fibra multimodo OMS3 de largura
de banda modal efetiva (effective modal bandwidth - EMB) igual a 3300 MHzxkm. A
poténcia éptica de transmissao foi de -4,5 dBm e a de recepcao de -9,0 dBm. Apéds a
transmissao sobre a fibra, um fotodetector (photodetector - PD) de largura de banda
igual a 10 GHz detectou o sinal, gerando um sinal elétrico. Em seguida, um osciloscopio
de armazenamento digital (digital storage oscilloscope - DSO) de 40 GAmostras/s digi-
talizou o sinal fotodetectado em uma sequéncia de 60 x 105 amostras, que foi enviada de
volta para nés para processamento digital de sinais (Digital Signal Processing - DSP)
em modo offline. Reamostramos a sequéncia de dados experimentais para 4 vezes a
taxa de transmissao para em seguida subamostréa-la, armazenando uma em cada quatro
amostras. Assim, efetivamente reduzimos o sinal a uma amostra por bit. Por exemplo,
para o sinal transmitido a 6 Gb/s, primeiro reamostramos a sequéncia recebida de 40
GAmostras/s para 24 GAmostras/s para em seguida manter uma a cada 4 amostras, o
que resulta em uma sequéncia de 6 GAmostras/s. Definimos a melhor amostra dentre
as quatro disponiveis no processo de subamostragem como aquele que resultou na maior
correlagao maxima no processo de sincronismo de quadro, descrito na Secao 4.2.3. O
filtro de recepcao utilizado foi um filtro de Butterworth com banda de 3 dB igual a

taxa do sinal com uma amostra por bit.

4.4.2 Resultados experimentais

A Figura 4.8a mostra a resposta em frequéncia estimada do canal para uma trans-
missao de 5 Gb/s. Os picos e vales frequentes indicam que o ruido afeta fortemente
a resposta em frequéncia estimada. Assim, alguma forma de suavizacao é necessaria
para se obter uma estimativa satisfatéria. Para reduzir a influéncia do ruido na esti-
mativa do canal, nds fizemos uma restricao da resposta ao impulso. Essa abordagem

é comumente utilizada quando se sabe que a resposta ao impulso é limitada a uma
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Figura 4.8: Na esquerda: resposta em frequéncia do canal (a) e resposta ao impulso (c¢) estimados
antes da restricdo da resposta ao impulso. Na direita: resposta em frequéncia do canal (b) e resposta
ao impulso (d) estimados apds da restrigdo da resposta ao impulso. Para as respostas em frequéncia,
a linha azul se refere a estimativa do primeiro piloto, a linha vermelha a do piloto intermediario e a

linha verde a do ltimo piloto.

certa duracao. Dessa forma, localizamos o maior ponto da resposta ao impulso e con-
sideramos apenas os impulsos vizinhos em uma janela especificada. Se essa janela for
especificada corretamente, os impulsos dominantes nao serao eliminados e a estimativa
do canal nao perderda muita precisao. Contudo, uma janela especificada de forma de-
ficiente pode resultar em estimativas do canal igualmente deficientes. As Figs. 4.8b e
4.8d mostram o resultado dessa técnica. No nosso experimento, nds utilizamos uma ja-
nela de tamanho igual a 5 amostras. Assim, removemos os picos espurios da fungao de
transferéncia estimada do canal, que se tornou mais suave, conforme mostra a Figura
4.8b. Podemos perceber também a partir desta figura que as respostas em frequéncia
estimadas permaneceram estaveis entre o primeiro e o ultimo pilotos armazenados para

processamento offline, o que corresponde a um intervalo de tempo de 10 us.
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Figura 4.9: Desempenho do equalizador MMSE. Variamos o pardmetro SNR™! da Equacéo 4.3 de zero
até um e calculamos a BER para diversas taxas de transmissao. Mantemos a poténcia de recepgao

fixa em -9 dBm. Uma SNR ™ igual a zero torna o equalizador MMSE em um equalizador zero-forcing.

Também avaliamos a diferenca em desempenho entre os equalizadores zero-forcing
e MMSE. O equalizador MMSE requer conhecimento da SNR recebida, conforme in-
dicado na Equacao 4.3. Visto que é relativamente complicado estimar precisamente a
variancia do ruido no sistema experimental, variamos arbitrariamente o valor da SNR
estimada e calculamos a taxa de erro de bit (BER) em cada caso. A Figura 4.9 apresenta
os resultados. E possivel perceber que, para todas as taxas de transmissao investigadas,
a BER apresenta seu valor minimo quando a SNR™! considerada é zero, efetivamente
transformando o equalizador MMSE em um equalizador zero-forcing. Assim sendo,
nos observamos que ambos os equalizadores apresentaram desempenho similar. Essa
conclusao estd de acordo com os resultados obtidos pela Referéncia [63], e vem do fato
de o ruido nao ser expressivo nos casos considerados, e o desempenho é limitado pela
dispersao modal.

Para comparar o desempenho da SC-FDE com uma transmissao OOK padrao, nés
calculamos a taxa de erro de bit para diferentes taxas de transmissao considerando am-
bos os sistemas, conforme visto na Figura 4.10. Conforme esperado, o sistema SC-FDE
exibiu melhor desempenho que o OOK em todos os casos, apresentando uma trans-
missao sem erros (para uma sequéncia de 4 Mbits) para taxas de transmissao inferiores
a 5,5 Gb/s. Os resultados mostram que a SC-FDE pode melhorar o desempenho de
sistemas de curta distancia atuais, que na maioria dos casos utilizam modulacao OOK

sem equalizagao.
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Figura 4.10: Taxa de erro de bit versus taxa de transmissdo. Mantemos a poténcia de recepcao fixa
em -9 dBm.

E importante notar que, apesar de termos conseguido uma transmissao livre de
erros para uma taxa de 5 Gb/s, a fibra utilizada tinha um comprimento de 2443 m,
o que é muito maior do que o necessario para a maioria das aplicacoes de data cen-
ters. Considerando a dispersao modal como o efeito dominante de limitacao de banda,
nos acreditamos que uma taxa substancialmente maior que as aqui apresentadas seria
factivel utilizando uma fibra OM3 de aproximadamente 300 m, distancia que é sufi-
ciente para a maioria das aplicacoes de curta distancia. Contudo, outras deficiéncias,
como a dispersao cromatica, ruido modal, largura de banda do VCSEL e do receptor,
possivelmente teriam um impacto maior no desempenho do sistema, e por isso devem
ser investigadas cuidadosamente, principalmente para altas taxas de transmissao.

Com os resultados acima, nés demonstramos experimentalmente a viabilidade da
SC-FDE para compensar a dispersao modal, o que, até o momento de publicacao deste
trabalho, é um resultado inédito. As simulacoes também comprovam a superioridade
deste formato de modulagao em relagao ao OOK sem equalizagao, que é o mais utilizado
atualmente. Concluimos que esses resultados sao fortes indicios de que a SC-FDE ¢é

uma candidata promissora a ser considerada para os sistemas épticos futuros.
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Capitulo 5 Conclusao

Neste trabalho, primeiramente analisamos os fenomenos que ocorrem em uma fibra
multimodo, de modo a identificar os que devem ser reproduzidos em uma simulagao.
Para se modelar um sistema de comunicagao utilizando simulagoes numéricas, é im-
portante utilizar um modelo de canal que reproduza de forma satisfatéria as condigoes
reais, visto que este sera um fator que afetara diretamente o desempenho do sistema.
Investigamos trés modelos conhecidos na literatura: um deterministico, um estatistico e
o modelo de Cambridge 108 Fiber. Mostramos que o modelo deterministico, na maioria
dos casos, gera fibras com a maior largura de banda dentre todos os modelos, indicando
que ele pode ser muito otimista na reproducao das imperfeicoes de uma fibra real. Por
outro lado, o modelo estatistico se mostrou um modelo pessimista, visto que a largura
de banda das fibras geradas por este modelo sao significativamente menores que as
geradas pelos outros modelos. O modelo de Cambridge cria respostas ao impulso com
largura de banda intermedidria entre os outros modelos, mas essa banda pode variar
muito entre uma fibra e outra.

Sugerimos entao que o modelo de Cambridge é o mais indicado, ja que reproduz
fibras reais. Quando ele nao puder ser utilizado, sugerimos como alternativa utilizar
o modelo estatistico e trabalhar com uma largura de banda alvo que corresponde a
algum padrao (OM1, OM2, OMS3, etc), e assim garantir que o sistema funcione para
um determinado tipo de fibra. Trabalhos futuros nessa area podem incluir analises
para outros comprimentos de onda e condigoes de lancamento.

Na segunda parte deste trabalho, propusemos e demonstramos experimentalmente
e por meio de simulagoes o uso da SC-FDE com modulacao OOK para mitigagao
da dispersao intermodal em sistemas Opticos de curta distancia. Nos experimentos,
obtivemos uma transmissao livre de erros (para uma sequéncia de 4 Mbits) para uma
taxa de b Gb/s sobre 2443 metros de fibra OM3, o que é um resultado inédito de
demonstracao experimental da viabilidade do uso da SC-FDE para fibras multimodo.
Assim, acreditamos que a SC-FDE é uma alternativa de baixo custo promissora que
possibilita transmissoes multigigabit em fibras multimodo utilizando VCSELs em 850
nm, modulacao OOK e deteccao direta. Trabalhos futuros nesta area podem incluir
codigos corretores de erros (forward error correction - FEC) na anélise e taxas de

transmissao mais altas.
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