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Resumo

VANZELLA, L. A., Formatação Geométrica de Pulso em Sistemas Coerentes
Nyquist-WDM. 2017. 136p. Dissertação (Mestrado) - Escola de Engenharia de São Carlos,
Universidade de São Paulo, São Carlos, 2017.

A necessidade de transmissão de canais modulados a taxas a partir de 400 Gb/s tem mo-

tivado a pesquisa e os esforços relativos às tecnologias de camada física habilitadores desta

alta capacidade. A atenção se volta, principalmente, aos frontends (transmissores e receptores),

aliados aos processadores digitais de sinal (Digital Signal Processors, DSPs), às técnicas de

amplificação óptica e a novos tipos de fibra óptica.

Em particular a técnica baseada no emprego de filtros de Nyquist combinados à multiple-

xação de comprimentos de onda (Wavelength Division Multiplexing, DWM), conhecida como

Nyquist-WDM, ou N-WDM, tem atraído grande interesse para geração de supercanais ópticos,

hoje um dos elementos chave nos sistemas de redes ópticas.

O estudo dos fundamentos e casos particulares dos filtros de Nyquist são aprofundados nesta

dissertação para o controle de seus parâmetros, em especial o parâmetro conhecido como fator

de roll-off, em aplicações que requerem flexibilidade na ocupação espectral e até o reaprovei-

tamento das limitações do filtro para atenuar alguns efeitos lineares e não lineares na fibra. A

técnica utiliza um tipo de formatação geométrica de pulso e é limitada pelo ajuste grosso do

fator de roll-off, mas como abordagem inicial, permite estabelecer uma série de compromissos

na concepção do circuito eletrônico de um transponder sintonizável.

Uma investigação teórica foi feita em um sistema PM-16QAM de 21x256 Gb/s, a partir

de dados experimentais obtidos com roll-off igual 0,1, para análise do efeito no desempenho

sistêmico do ajuste do excesso de largura de banda (em relação à banda de Nyquist) de um

filtro formatador de pulso. O fator de roll-off foi ajustado e seu impacto no desempenho do

sistema, em termos de alcance, foi verificado. A partir dos resultados, foi observado que, desde

que a taxa de erro de bit, BER, esteja dentro do limite do código corretor de erro (forward error



corrector, FEC), o valor de roll-off pode ser ajustado para um valor ótimo de acordo com a

configuração do sistema e as metas requeridas. Uma vez encontrada a relação entre a BER e o

fator de roll-off, foi possível determinar um fator de mérito que relaciona a resolução do filtro

de Nyquist, em função do número de taps que ele emprega, o consumo de energia da DSP e,

consequentemente, a BER. O compromisso assim estabelecido entre o desempenho sistêmico,

o consumo de energia e o fator de roll off representa a principal contribuição desta dissertação.

Palavras-chave: Nyquist WDM, N-WDM, roll-off, sistemas ópticos flexíveis, supercanal, OFDM,

redes ópticas



Abstract

VANZELLA, L. A., Geometric Pulse Shaping in Nyquist-WDM Coherent Systems. 2017.
136p. Dissertação (Mestrado) - Escola de Engenharia de São Carlos, Universidade de São
Paulo, São Carlos, 2017.

The need for transmission of channels modulated at rates greater than 400 Gb/s has mo-

tivated the research and efforts related to the physical layer technologies that will enable this

high capacity. The attention turns mainly to the frontends (transmitters and receivers), allied

to digital signal processors (DSPs), optical amplification techniques and new types of optical

fiber.

The technique based on the use of Nyquist filters combined with Wavelength Division Mul-

tiplexing (WDM), known as Nyquist-WDM, or N-WDM, has attracted great interest for the

generation of optical super-channels, today one of the key elements in optical network systems.

The study of the fundamentals and particular cases of the Nyquist filters are detailed in

this dissertation for mastering the control of the parameters, especially the parameter known as

roll-off factor, for applications that require flexibility in the spectral occupation and even the

reutilization of the limitations of the filter to attenuate some linear and non-linear effects on the

fiber. The technique uses a geometric type of pulse-shaping, and is limited by the roll-off factor

tunning, but as an initial approach, it allows to establish a series of compensations in the design

of the electronic circuit of a tunable transponder.

A theoretical investigation was made on a 21x256 Gb/s PM-16QAM system, taken as refer-

ence the experimental data obtained with roll-off equal to 0.1, to analyze the effects of adjusting

the excess bandwidth (relative to the Nyquist band) of a pulse-shaping filter. The roll-off fac-

tor was tunned and its impact on the system performance in terms of range effects was verified.

From the results, it was observed that, as long as the bit error ratio, BER, is within the FEC limit,

the roll-off parameter can be set to an optimum value according to the system configuration and



required targets. Once the relationship between the BER and the roll-off factor was found, it

was possible to determine a merit factor that relates the resolution of the Nyquist filter, as a

function of the number of taps it uses, the energy consumption of the DSP and, consequently,

the BER. The compromise thus established between system performance, energy consumption

and roll off represents the main contribution of this work.

Keywords: Nyquist WDM, N-WDM, roll-off, flexible optic systems, super-channels, OFDM,

optical networks
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Capítulo 1

Introdução

Este capítulo introduz os conceitos fundamentais de formatação de pulsos, em

especial o fator conhecido como roll-off, estudados nos capítulos seguintes. Para

tanto, inicia com uma descrição de configuração sistêmica e o cenário em que ela se

insere.

Uma das mais conhecidas projeções de tráfego de dados, publicada anualmente pela Cisco

(Visual Networking Index, VNI), estima para 2020, um aumento no tráfego global IP próximo

a um triplo em comparação às medições feitas em 2015 [1]. Esse aumento da demanda por

largura de banda (BandWidth, BW) vem sendo observado desde a popularização da internet

em meados de 1990 e as projeções de crescimento para tráfegos IP de maneira geral são de

72,5 exabytes por mês em 2015 para 194,4 exabytes por mês em 2020, sendo uma taxa de

crescimento anual composta (Compound Annual Growth Rate, CAGR) de 22% como pode ser

observado na Figura 1.1 [1].

Com base nesse cenário, podemos compreender a evolução que acontece a partir da década

de 70, quando os enlaces ópticos começaram a ser empregados, bem como o crescimento dos

sistemas de comunicação teve a acentuada aceleração observada. A primeira grande aplicação

surgiu com o transporte de canais telefônicos pela fibra e desde então surgiu uma necessidade
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Figura 1.1: Projeções Cisco VNI feitas em 2015[1].

crescente de disponibilizar cada vez mais banda aos usuários, consequência do expressivo con-

sumo no tráfego IP de vídeo e dados - a maior contribuição para essa elevação.

Ao final de 2015, aproximadamente 40% do tráfego IP era originado de dispositivos dife-

rentes de PCs e projeções para 2020 estimam uma diminuição para até 33% desses dispositivos.

Com o aumento expressivo no uso de dispositivos móveis, que atualmente compreende entre

25% a 28% do uso da banda, nota-se um crescimento exponencial no seu uso, sendo necessá-

rio o surgimento de canais com altíssima capacidade de transporte, também conhecidos como

supercanais [2], modulados a taxas da ordem de Terabit/s, onde a informação é codificada em

uma ou várias subportadoras.

Atualmente, já estão em operação comercial enlaces ópticos com canais 100G (modulados

a 100 Gb/s). Numa perspectiva histórica, um dos marcos dessa evolução ocorreu na década

de 1990, com a introdução dos amplificadores ópticos a fibra óptica dopada com Érbio (Er-

bium Dopped Fiber Amplifier, EDFAs), junto com a evolução de novas fibras ópticas, técnicas

e dispositivos de compensação de efeitos de dispersão e não-linearidades das fibras. O uso da

multiplexação em comprimento de onda (Wavelength Division Multiplexing, WDM) foi disse-

minado por meio destes avanços e desde então os sistemas WDM evoluíram de taxas de 2,5

Gb/s/canal, para 10G, 40G e 100G, que representam hoje a tecnologia dominante nas redes

ópticas de entroncamento [3].
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A demanda prevista para os sistemas em 100G para um futuro próximo tem levado à pes-

quisa intensiva [4], bem como a esforços de padronização sobre as opções de transporte de ca-

mada física em determinadas configurações, como por exemplo, suportar operações a 100 Gb/s

por pelo menos 40 km de fibra monomodo (Single-Mode Fiber, SMF) e com taxa de erro de

bit (Bit Error Rate, BER) da ordem de 10−12 [5]. Dependendo da configuração do enlace, uma

solução seria o uso de transporte paralelo, dividindo-se 100 Gb/s entre várias vias paralelas (por

exemplo, usando fibra monomodo com múltiplos núcleos ou fibra multimodo). Essa solução

de multiplexação espacial é uma alternativa ao transporte mais comum que é feita sob a forma

serial (ou seja, em um único comprimento de onda óptico e uma única fibra), com WDM como

uma opção para carregar vários fluxos de dados de 100 Gb/s por uma fibra monomodo. En-

quanto as opções de transmissões paralelas tendem a dominar as aplicações de curto alcance no

acesso e espaço de interconexão, o transporte serial é visto como a opção mais econômica para

taxas a partir de 100 Gb/s em backbones [6]. Contudo, a necessidade de transmissão de porta-

dores ópticos individualmente modulados a taxas iguais ou superiores a 400 Gb/s tem motivado

a investigação de muitas tecnologias disruptivas [7]. Este esforço concentrou-se principalmente

nos frontends (transmissores e receptores) aliados ao processamento eletrônico (processador de

sinal digital, e corretor de erro direto), técnicas de amplificação ótica e novos tipos de fibra óp-

tica, todos destinados a resolver problemas que impedem o aumento da eficiência e flexibilidade

na utilização do espectro disponível [7, 8]. Assim, a solução de transporte de dados estudado

nesse trabalho é a serial com multiplexação WDM como uma opção para transportar múltiplos

canais com taxas da ordem de 400 Gb/s ou mais.

Dentre as principais maneiras de se aumentar a banda oferecida via comunicação óptica

podem ser destacadas o aumento das taxas de transmissão por canal, o aumento do número de

comprimentos de onda multiplexados numa fibra óptica, e o consequente aumento da banda

de amplificação dos amplificadores, além do uso de formatos de modulação que provêm maior

eficiência espectral (Spectral Efficiency, SE), porém, apesar de proporcionar uma SE podendo

chegar até vários b/s/Hz [9], estes esquemas também aumentam os requisitos para processa-

mento eletrônico e são tipicamente acompanhados por um aumento no consumo de energia
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[10]. Assim, o formato de modulação estudado é o que vem sendo mais empregado em sis-

temas de última geração, ou seja, o M-QAM de ordem M (M-th Order Quadrature Amplitude

Modulation,M-QAM).

Numa visão cronológica da evolução tecnológica, no início dos anos 2000 os sistemas de

comunicação óptica usavam quase exclusivamente modulação binária por intensidade (On Off

Keying, OOK) e não-retorno ao zero (non return to zero, NRZ), pois o sucesso do OOK está

na facilidade de geração e detecção de sinal. O desempenho sistêmico era dimensionado para

enlaces com 10 Gb/s. O espectro do OOK, mesmo quando usados com retorno ao zero (Return

to Zero, RZ), ainda permitia a construção de redes WDM com espaçamentos de canal entre 50

GHz e 100 GHz [11, p. 41]. Devido à sua simplicidade, a técnica OOK foi também o primeiro

formato de modulação usado nos primeiros produtos comerciais em 40 Gb/s para curto alcance

(até 2 km) e foi o primeiro formato de modulação com taxa de 100 Gb/s em experimentos de

pesquisa com equalização óptica passiva e filtragem de bandas laterais vestigiais (Vestigial Side

Band, VSB) para compensar os componentes opto eletrônicos de banda limitada. Por motivos

como a melhoria da SE em WDM, pesquisas subsequentes em 100 Gb/s e além usam modulação

por deslocamento de fase em quadratura (Quadrature Phase-Shift Keying, QPSK) a taxas de 56

Gbaud ou outros formatos de modulação de maior ordem foram usados, conforme ilustrado na

Figura 1.2 [7].

Figura 1.2: Alguns formatos em QAM serial implementados em sistemas ópticos (Polarization
Division Multiplexing, PDM): Da esquerda para a direita PDM 256-QAM, PDM 64-QAM,
PDM 32-QAM, PDM 16-QAM e PDM QPSK [11].

Na modulação QPSK, os símbolos são formados por dois bits: 00, 01, 10, 11 e sua represen-

tação é formada por quatro valores de fase diferentes: 45 ∘, 135 ∘, 225 ∘ e 315 ∘, cada um deles

correspondendo a uma das sequências de dois bits. Com isto, a taxa de transmissão foi dupli-
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cada e a eficiência espectral dos sistemas ópticos evoluiu de 0,5 bit/s/Hz (sistemas OOK) para 1

bit/s/Hz (sistemas QPSK), tornando possível a transmissão de sinais a 40 Gb/s na grade WDM

de 50 GHz, que é o espaçamento padronizado pelo ITU-T [12]. Porém, para sistemas operando a

100 Gb/s, é necessária uma eficiência espectral de 2bits/s/Hz para garantir a ocupação espectral

de um sinal óptico modulado na mesma grade de 50 GHz. Para isto, os sistemas de transmissão

óptica têm adotado o formato de modulação (Dual Polarization Quadrature Phase-Shift Keying,

DP-QPSK). O DP-QPSK utiliza modulação em fase, como no QPSK, gerando duas saídas de-

fasadas de 90 ∘ (fase e quadratura). A seguir, estas duas saídas são rotacionadas ortogonalmente

entre si e multiplexadas num feixe único. Porém, ao aplicar modulação DP-QPSK, faz-se ne-

cessária nos sistemas ópticos a detecção coerente na recepção do sinal, devido à necessidade

estrita de recuperação da fase do sinal. O uso da detecção coerente, por sua vez, possibilita a

recuperação do sinal no domínio elétrico, tornando possível o uso de algoritmos para recepção

e filtragem por processamento digital de sinais (Digital Signal Processing, DSP), o que pode

ser implementado através de componentes do tipo (Field Programmable Gate Array, FPGA),

que é um circuito integrado projetado para ser configurado pelo usuário após sua fabricação (o

que explica o nome “field programmable”). O algoritmo do filtro de Nyquist em especial, é es-

tudado neste trabalho por ser a base dos estudos da técnica conhecida como N-WDM (Nyquist

WDM, N-WDM). Para esta dissertação, foram usadas simulações em Matlab / Simulink e no

OptiSystem 13.0 para comparação com a linguagem de descrição de hardware (Very High Speed

Integrated Circuit Hardware Description Language, VHDL) objetivando elaborar um modelo

de implementação do filtro.

O trabalho assume sistemas operando a partir de 200 Gb/s e 400 Gb/s. Sistemas 400G re-

querem uma eficiência espectral de 4 bits/símbolo/Hz por polarização, ou seja, modulação de

amplitude em quadratura com polarização multiplexada (Polarization Multiplexed 16 Quadra-

ture Amplitude Modulation, PM-16QAM) para que, com o uso de um modulador de 56 GBaud

1, se chegue a uma taxa próxima a 448 Gb/s. Os 48 Gb/s correspondem ao overhead do código

1Baud é a unidade para taxa de símbolos ou taxa de modulação em símbolos por segundo, sendo que o caso
particular onde o número de símbolos é igual ao número de bits, o Baud também pode representar a taxa de bits.
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corretor de erro (Forward Error Corrector, FEC)2.

A taxa de bits de informação, em bits por segundo, é dada por:

𝑅̃ = 𝑝(𝑅̃𝑐𝑙𝑜𝑔2(𝑀)) = 2.(56.109.𝑙𝑜𝑔2(16)) + 48.109 (1.1)

onde 𝑅𝑐 é a taxa de Baud, 𝑝 = 1 para polarização simples ou 2 para dupla e M é a ordem de

constelação.

Assim, foi adotado o sistema de transmissão óptica com formato de modulação de amplitude

em quadratura (Quadrature Amplitude Modulation, QAM), em particular o formato 16QAM.

No QAM, tem-se a informação da fase e quadratura empregada no QPSK e o mapeamento dos

símbolos considera também a distância dos mesmos com relação à origem dos quadrantes. Esta

informação representa a amplitude em um tipo de modulação multinível. Com isto, aumenta-se

o número de possibilidades de símbolos, com relação ao QPSK. Por exemplo, o 16QAM per-

mite o transporte de 4 bits por símbolo, quadruplicando a taxa de bits e aumentando a eficiência

espectral.

Embora não haja um consenso formal sobre sua definição, assume-se aqui que supercanal é

o nome dado a um sinal modulado a uma alta taxa de dados (acima de 40 Gb/s) e que consiste

de 𝑛 subportadoras moduladas, individualmente mas de forma síncrona, em taxas mais baixas

(𝑋/𝑛, onde 𝑛 é o número de subportadoras). Uma das técnicas de geração de supercanais ópti-

cos tem por base a multiplexação por divisão de frequências ortogonais, onde as subportadoras

são geradas por um único laser, conhecido como ‘laser semente’. Porém, a técnica mais con-

solidada para implementação nos equipamentos de próxima geração emprega canais gerados

a partir de várias fontes laser (WDM). O N-WDM se aplica à transmissão de supercanais por

redes ópticas elásticas, onde o número de portadoras, a taxa de modulação e a banda espec-

tral podem ser ajustados dinamicamente de forma flexível (isto é, podem ocupar uma grade

espectral composta de um número de slots de, por exemplo, 12,5 GHz e mesmo 6,25 GHz) [2].

Para se ter uma ideia da necessidade de várias subportadoras moduladas a taxas não tão

elevadas (i.e. um procedimento de paralelismo), podemos examinar alguns exemplos da lite-

2Necessário para a obtenção das taxas de erro requeridas pelas normas ITU-T G-series [13, 14].
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ratura. Seja, por exemplo, a transmissão de sistemas com taxa de símbolos de até 110 GBaud

com Multiplexação por Divisão de Polarização e Modulação em Quadratura (Polarization Divi-

sion Multiplexed with QPSK, PDM-QPSK) , totalizando uma taxa de transmissão de 440 Gb/s

em um único comprimento de onda [15]. Essa solução necessita de ampla largura de banda

nos componentes eletrônicos do sistema, além de taxas elevadas de amostragem nos conver-

sores digital-analógico (Digital to Analog Converter, DAC) empregados na transmissão e nos

conversores analógico-digital (Analog to Digital Converter, ADC), empregados na recepção.

Uma solução alternativa emprega o processamento paralelo de sinais onde múltiplas portadoras

ópticas densamente agrupadas, chamadas subportadoras, são moduladas individualmente com

taxas de símbolos relativamente baixas e, então, combinadas para formar um sinal do tipo mul-

tiportadora (Multi-Carrier, MC) modulado a uma alta taxa de transmissão que como já visto, é

chamado supercanal óptico, ou simplesmente supercanal[16].

Empregar as mais altas taxas de multiplexação eletrônica economicamente viáveis com o

menor número possível de subportadoras do supercanal geralmente é o ideal, pois componen-

tes ópticos normalmente dominam os custos dos transponders e o aumento de subportadoras

aumenta a complexidade das mesmas. [17, 18].

Supercanais, que podem ser considerados com pouco ou nenhum intervalo de guarda, evi-

tam limitações de velocidade eletrônica e optoeletrônica via paralelismo óptico (substituição de

um grupo de fibras), aumentando o uso eficiente do espectro óptico. Algumas técnicas para a

transmissão de supercanais usando modulação de portadora única (Single-Carrier, SC), Multi

Portadoras como representadas na Figura 1.3 ou multiplexação por divisão de frequência or-

togonal (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing, OFDM) podem utilizar a vantagem de

pouco ou nenhum intervalo de guarda. No caso particular de um supercanal OFDM com filtra-

gem Nyquist e detecção coerente sem intervalo de guarda (No Guard Interval, NGI), também

conhecido como all-optical OFDM, várias sub portadoras moduladas individualmente são mul-

tiplexadas de modo que seu espaçamento espectral possua largura igual à taxa de símbolo[19].

Todo este processo precisa ser implementado com precisão, ou seja, mínima distorção na gera-

ção e detecção deve ser alcançada, com sincronização de fase das subportadoras de modo que
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sejam mutuamente ortogonais na ausência de dispersão [19].

Figura 1.3: “Supercanais” Ópticos.

Uma vez definida a configuração sistêmica básica, é necessário definir o problema a ser

estudado, ou seja, a formatação de pulso em sistemas coerentes N-WDM. A seção seguinte

descreve o problema de forma mais detalhada.

1.1 Formatação de Pulso

A transmissão de um sinal modulado em altas taxas (a partir de 100 Gb/s) através de um

canal limitado em banda pode criar o problema de interferência entre símbolos (Inter-Symbol

Interference, ISI). Isso acontece porque, à medida que a taxa de modulação aumenta, a banda

do sinal também aumenta e, quando a banda do sinal se torna mais larga do que a banda do

canal, o canal começa a introduzir distorções no sinal, que se manifestam através da ISI. Em

eletrônica e telecomunicações, a formatação de pulso é um processo que muda a forma de

onda dos pulsos transmitidos com objetivo de adequá-los ao canal de comunicação. Em outras

palavras, quando os pulsos são adequadamente filtrados a interferência entre símbolos pode ser

mais controlada. Em geral, a formatação dos pulsos ocorre após os processos de codificação de

linha e modulação. Assim, o espectro do sinal é determinado pelo filtro formatador do pulso
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usado no transmissor. Numa modelagem matemática, os sinais transmitidos são representados

por uma sequência de pulsos do tipo delta de Dirac e estes serão filtrados pelo filtro formatador.

Para atuar como um formatador, os filtros têm que satisfazer ao critério de Nyquist para controle

da ISI, que relaciona o espectro do sinal transmitido com a própria ISI. Exemplos de filtros que

podem ser usados com esta finalidade: 𝑠𝑖𝑛𝑐, cosseno levantado e Gaussiano [9, 20, 21]. Quando

os símbolos são transmitidos por meio de um processo de modulação linear (tal como PSK,

QAM, etc.), a resposta impulsiva (ou equivalentemente, a resposta em frequência) do canal faz

com que o símbolo se espalhe no domínio do tempo - daí originando a ISI, uma vez que os

símbolos adjacentes transmitidos previamente podem ser afetados, o que por sua vez reduz a

tolerância do sistema a ruído e somando os efeitos dispersivos da fibra, contribuem efetivamente

para o aumento da ISI. O teorema de Nyquist relaciona esta condição no domínio do tempo à

sua equivalente no domínio da frequência [22].

Assim, para que os sistemas de comunicação óptica atendam continuamente à crescente

demanda por banda a combinação de técnicas como formatos de modulação multinível e mul-

tiplexação da polarização têm sido usadas, o que aumenta a eficiência espectral, variando em

torno de 0,8 bit/s/Hz, para até vários bit/s/Hz [23, 24, 25]. Entretanto, tais esquemas aumentam

drasticamente os requisitos de processamento digital de sinal e são tipicamente acompanhados

por um aumento do consumo de energia. Como já explicado, taxas da ordem de Tbit/s/ca-

nal, requerem o paralelismo obtido através do uso de supercanais, combinando subportadoras

moduladas a taxas mais baixas. Neste cenário, as tecnologias baseadas em Nyquist-WDM (N-

WDM), onde a formatação de pulso com o tempo, impede a ocorrência de interferência entre

símbolos (ISI), provou ser uma solução confiável para equipamentos de última geração [26]

(isto é, operando a taxas de 400 Gb/s e 1 Tb/s). Comparados com a outra solução também bas-

tante investigada (Optical OFDM, OOFDM), N-WDM apresenta vantagens importantes como:

reduz a complexidade do receptor [27, 28], é menos sensível às não linearidades da fibra óptica,

requer receptores com bandas mais estreitas [29] e menor razão entre a potência de pico e a

potência média [30, 26].

Partindo de formatos de modulação de ordens mais altas (eficiência espectral acima de 3
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bit/s/Hz), diversos trabalhos envolvendo transmissão e recepção de pulsos Nyquist têm sido es-

tudados, por ex. [4, 27, 28, 29, 30, 31, 32]. A principal motivação desta dissertação é o estudo

da formatação de pulso através de filtragem digital aplicada logo após a geração da modulação

16QAM, em ambas as polarizações da portadora óptica. Como será visto adiante, os parâmetros

do filtro e duração do pulso entre os cruzamentos de zero são características inerentes da for-

matação de pulsos e serão discutidas juntamente aos seus problemas de implementação. Essas

questões são fundamentais para a síntese do sistema N-WDM em um FPGA.

Como os pulsos em formas de 𝑠𝑖𝑛𝑐 correspondem à função de interpolação ideal para a

restauração perfeita dos sinais discretos, tanto na presença de ruído, quanto com banda limitada,

características temporais e espectrais desses pulsos trazem benefícios não só para comunicações

via fibra óptica, mas também outros meios (ex. sem fio). Essa contribuição também pode

fornecer melhorias substanciais de desempenho para dispositivos de amostragem óptica. Além

disso, as características espectrais de pulsos de 𝑠𝑖𝑛𝑐 ou pulsos de Nyquist poderiam permitir

a implementação de filtros ópticos retangulares quase ideais, com perfil sintonizável de banda

passante [32].

A formatação dos pulsos Nyquist tem atraído a atenção principalmente por sua resposta

espectral retangular, permitindo que dados possam ser codificados com a mínima largura de

banda espectral e satisfazendo, por essência, o critério de Nyquist de zero ISI (banda de Ny-

quist = 1/2T, onde T é o período do símbolo). Esta propriedade torna-se muito atraente para

os sistemas de comunicação desde que taxas de transmissão de dados possam ser maximizadas,

enquanto a largura de banda é minimizada. Todavia, a maioria dos métodos de formatação de-

monstrados é complexa e pulsos do tipo 𝑠𝑖𝑛𝑐 ideais são difíceis de serem obtidos. Apesar da

vantagem de usar a largura de banda mínima, às vezes é obtida ao custo de muitos taps no pro-

jeto do filtro digital, sendo que os taps estão diretamente relacionados à amostragem, como será

abordado no capítulo seguinte. Dependendo da configuração do sistema, pode ser necessário

projetar um DSP onde o formatador é construído com menos taps, ocupando assim uma área

de chip menor. Alternativamente, o número de taps poderia ser dinamicamente ajustado para

otimizar o consumo de energia [9, 20, 21].
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O excesso da banda de um filtro formatador, conhecido como fator de roll-off 𝛼, ou seja,

a banda ocupada além da banda de Nyquist (1/2T onde T é o período do símbolo) pode ser

controlado e ajustado, e seu efeito no desempenho sistêmico pode ser avaliado em diferentes

configurações.

Entre as classes de pulsos Nyquist [33], o pulso em forma de 𝑠𝑖𝑛𝑐 é de particular interesse

devido ao seu espectro retangular e zero roll-off (𝛼 = 0). Os pulsos em forma de 𝑠𝑖𝑛𝑐 também

podem ser representados pela classe de funções de raiz de cosseno levantado (Root Raised

Cosine, RRC). A tendência de igualar o fator de roll-off a zero permite minimizar a banda de

guarda entre os canais ópticos, diferente de fazê-lo igual a 1 onde a função se aproxima de

uma Gaussiana. Teoricamente, para a transmissão Nyquist com pulsos baseados em 𝑠𝑖𝑛𝑐, cada

símbolo consistiria de um pulso 𝑠𝑖𝑛𝑐 de tempo ilimitado, devido à convergência em zero em

±∞. Obviamente, essa propriedade torna impossível sua realização prática, sendo que pulsos

periódicos sequenciais são geralmente empregados nas demonstrações experimentais.

No estudo aqui apresentado, inicialmente a partir de simulações, será discutida a escolha

do fator de roll-off em sistemas práticos N-WDM, levando em conta métricas para contabilizar

imparidades do transmissor e receptor. Por exemplo, em um sistema N-WDM operando com

roll-off diferente de zero, o bônus é a diminuição das restrições sobre o comprimento do filtro

e maior aceitação do jitter, com o custo do aumento da interferência entre portadoras (Inter-

Carrier Interference, ICI) e entre símbolos. Estas restrições, representadas pelas siglas ISI e

ICI, afetam o desempenho sistêmico. Desse modo, esse trabalho visa avaliar o impacto da

variação do roll-off, sob os pontos de vista de desempenho sistêmico e de projeto do filtro no

processador de sinal digital e a limitada resolução de amplitude do DAC e ADC.

Várias abordagens têm sido sugeridas para a geração de pulsos de Nyquist, por exemplo, a

partir de um gerador de forma de onda arbitrária programado off-line para criar filtragem Ny-

quist do sinal banda base [30, 34] é possível obter um fator de roll-off, considerando ótimo, de

0,0024 [30]. No entanto, esse baixo valor possui limitação de apresentar alta dependência da

resolução (número de bits) dos conversores analógico digitais. Outra possibilidade é a geração

óptica dos pulsos de Nyquist [27, 32, 35]. Para esta geração de pulsos, um modulador espa-
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cial de cristal líquido pode ser usado para formatar pulsos Gaussianos gerados com um laser de

modo bloqueado, que se aproxime de pulsos de Nyquist de cosseno levantado. Também é possí-

vel gerar pulsos de Nyquist usando amplificação óptica paramétrica de fibra, bombeando pulsos

parabólicos e um modulador de fase para compensar o chirp [35] induzido pelo bombeamento.

Um método para produzir pulsos de Nyquist em forma de 𝑠𝑖𝑛𝑐 de alta qualidade foi pro-

posto com base na síntese direta de um pente de frequência de fase travada (Phase-locked) [36].

O método propõe uma geração totalmente no domínio óptico e apresenta-se de maneira promis-

sora, com espectro retangular quase ideal (𝛼 ≃ 0). Esse método apresentou notável qualidade

dos pulsos gerados, exibindo em todos os casos, roll-off zero, mínimo alargamento espectral

quando modulado e desvio menor que 1% em relação a forma ideal de 𝑠𝑖𝑛𝑐. A simplicidade

de projeto, integrando o formatador de pulsos 𝑠𝑖𝑛𝑐 dentro do processador de sinal torna-se uma

proposta interessante e essa abordagem se torna possível à medida que novos sistemas eletrô-

nicos de geração e detecção se apresentam com uma relação de custo cada vez mais atraente.

A geração no processador de sinal também favorece a criação do fator de roll-off quase zero e

distorções na formatação do pulso torna o método próximo do ideal.

Recentemente, foi mostrada a transmissão com largura de banda, BW, de 40nm ao longo de

mais de 7000 km com uma eficiência espectral, SE, de 6,1 b/s/Hz [37]. Para aumentar ainda

mais o alcance do sistema, é necessária uma maior relação de sinal-ruído óptico (Optical Signal

To Noise Ratio, OSNR) que exige mais potência lançada na fibra, resultando em mais efeitos não

lineares de propagação, indesejáveis e de difícil compensação. Apesar da complexidade, a (Non

Linear Compensation, NLC) apresenta-se como técnica promissora para as futuras gerações

e vem sendo estudada para otimização da técnica no processador DSP. A retro propagação

digital (Digital Back Propagation, DBP) foi proposta como uma técnica para compensar as

deficiências de fibra causadas por efeitos não lineares [38], mas muitos estudos ainda buscam

otimizar a técnica para transmissão em sistemas de maior alcance sobre enlaces com e sem

gerenciamento de dispersão cromática. Dessa forma, para evitar o aparecimento das distorções

causadas quando maior potência na fibra é lançada, é interessante estabelecer limites aceitáveis

através de repetidores para manter os níveis de sinal em regime linear. Esse compromisso
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de estabelecer um número aceitável de repetidores com o emprego dos filtros de Nyquist e

parâmetros de roll-off serão discutidos neste trabalho.

Como exemplo de transmissão por distâncias transoceânicas com limitação de repetidores,

pode ser citada a transmissão de 401 km com o uso de multiplexação por divisão de polarização

(PDM) e modulação de amplitude em quadratura de nível 16 (PM-16QAM) em 400G [39].

Em termos de filtragem digital, o controle de 𝛼 é impactado pelo comprimento do filtro de

resposta ao impulso finita (Finite Impulse Response, FIR) das formas do pulso RRC e resolução

vertical tanto de ADC quanto DAC. Como citado anteriormente, o trabalho não irá abranger

técnicas NLC, mas evidencia que estas serão beneficiadas pelos resultados obtidos.

1.2 Classificação das técnicas de formatação de pulsos

Apesar do foco deste trabalho estar concentrado na técnica de formatação classificada como

“geométrica” é importante situá-la no cenário da pesquisa em formatação de pulso. Na busca

de uma SE mais alta (maior que 4 bit/s/Hz), o transceptor acabará por se tornar um fator limi-

tante, porque a relação sinal ruído (Signal To Noise Ratio, SNR) efetiva pode ser limitada pela

eletrônica do transceptor [40]. Portanto, as técnicas empregadas no DSP, que contribuem na

compensação dos efeitos de degradação nas fibras, oferecem sensibilidade e melhorias de SE

no regime de transmissão linear. Uma técnica que tem sido muito popular nos últimos anos é a

formatação de sinais. Existem dois tipos de formatação de sinais: geométrica e probabilística.

Por definição, na formatação geométrica, é usada uma constelação não uniformemente espa-

çada com símbolos equiprováveis3, enquanto que na formatação probabilística, a constelação

está em uma grade uniforme com diferentes probabilidades[40]. Nos últimos anos, a formata-

ção geométrica tem sido usada em comunicação óptica para aumentar a SE [41, 42], embora,

como proposto aqui, ela pode ser usada como uma troca entre SE e alcance.

A formatação probabilística tem atraído atenção considerável mais recentemente [43] e,

como demonstrado por F. Buchali et al. [44], sua utilização permite que a etapa da FEC seja

3Que possuem as mesmas probabilidades
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separada quase inteiramente da etapa do esquema formatador, concatenando um distribuidor ca-

sado (Distribution Matcher, DM) [45] e um codificador FEC, como mostrado na Figura 1.4. O

DM é um elemento fundamental na formatação probabilística (Probabilistic Shaping, PS), pois

é ele o responsável por definir os ganhos de cada ponto da constelação, as chamadas entropias

𝐻(𝑃𝑖).

Figura 1.4: Modelo de comunicação com destaque do DM[46].

Relacionando a taxa de transmissão 𝑅, com a PS, tem-se a equação 1.2[43]:

𝑅 = 𝐻(𝑃 ) − (1 − 𝑐).𝑚

[︂
𝑏𝑖𝑡𝑠

𝑠𝑚𝑏𝑜𝑙𝑜 𝑄𝐴𝑀

]︂
(1.2)

Onde:

𝑃 é a distribuição da constelação depois da modulação imposta pela DM.

𝑐 a taxa de código da FEC

𝑚 é a ordem da constelação (6 para DP-64-QAM).

𝐻(𝑃 ) é a entropia de 𝑃 em bits.

A formatação probabilística oferece várias vantagens sobre a formatação geométrica, como

a adaptabilidade de taxa sem a necessidade de se modificar a FEC[43, 44] e também oferece

maiores ganhos de formatação do que a forma puramente geométrica, como mostrado em [47,

Fig. 4.8 parte inferior]. A possibilidade de se transmitir em diferentes taxas 𝑅, apenas mu-

dando a distribuição 𝑃 e usando o mesmo código FEC, faz a PS ser muito promissora para

as próximas gerações de equipamentos. A Figura 1.5 ilustra as 4 distribuições P1, P2, P3, P4
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e as constelações que resultaram da formatação probabilística PS-64-QAM, com as entropias

correspondentes 𝐻(𝑃𝑖).

Figura 1.5: Distribuições de probabilidade empregadas para PS-64-QAM. As barras indicam a
probabilidade de cada símbolo na modulação. De (a) a (d), as distribuições “tendem” a 16QAM
e as entropias 𝐻(𝑃𝑖) diminuem [43].

De maneira geral, a PS, também conhecida como formatação de constelação (Constella-

tion Shaping, CS)[43], possui maior eficiência energética para modulação digital em relação

à geométrica. Tanto as componentes de amplitude quanto de fase são modificadas, mas com

a diferença de que sinais de baixa energia são mais frequentemente transmitidos do que os de

alta energia. Em uma constelação fixa, como é o caso da formatação geométrica, todas as com-

binações são usadas igualmente, mas considerando-se a presença de uma distorção, algumas

combinações de constelação requerem menos energia e resistem mais às distorções impostas

pelo canal do que outras. Portanto, na formatação probabilística, algumas combinações são

mais frequentemente usadas do que outras, resultando em uma maior capacidade de transmis-

são. Na Figura 1.5, é mostrado um sinal 64-QAM usando PS e a tendência na distribuição da

constelação, chegando próximo ao sinal 16QAM em (d).
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1.3 Metodologia Proposta

Os estudos previstos neste projeto poderiam ser baseados no uso de circuitos integrados

para aplicações específicas (Application Specific Integrated Circuits, ASIC), que oferecem o

melhor desempenho, mas estes são caros para a pesquisa em pequena escala e inflexíveis para a

experimentação. Por outro lado, a tecnologia de lógica programável em FPGA é atraente para a

obtenção de protótipos flexíveis e provas de conceito. Por este motivo, para estudo de sistemas

ópticos em tempo real, há crescente interesse, dos grupos de pesquisa em todo o mundo, por

arquiteturas baseadas em FPGA para alto desempenho [48, 49, 50, 51].

A síntese de hardware buscada no FPGA para esse trabalho é a de um DSP e será utilizado

no estudo do fator de roll-off do filtro de Nyquist através dos algoritmos de processamento

digital gerados pelo OptiSystem/Matlab [52].

Uma vez configurado como um componente que pode ser usado em um simulador de sis-

tema óptico, o formatador pode ser testado no Optisystem 13.0. As simulações sistêmicas aqui

apresentadas foram realizadas em duas configurações de calibração: a partir de dados obtidos

da literatura e a partir de dados experimentais obtidos no laboratório do CPqD. Desta forma

calibrado, a variação do fator de roll-off pode ser, então, avaliada com confiabilidade.

1.4 Organização da Dissertação

No Capítulo 2, são introduzidos os conceitos e fundamentos de Nyquist, capacidade do

canal e os modelos para simulação e como os filtros podem ser aplicados nos moduladores.

Também são abordadas aplicações do filtro de Nyquist nas subportadoras multiplexadas N-

WDM e quais suas vantagens e limitações; as respostas em frequência e os conceitos de filtro

cosseno levantado para a implementação prática; aspectos do circuito eletrônico necessário para

a aplicação do filtro; e finalmente os conceitos e teoria sobre filtros digitais em especial filtro

FIR, que é a base para implementação dos filtros de Nyquist neste trabalho.

No Capítulo 3, os resultados das simulações são apresentados e mostradas as vantagens
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do uso do filtro de Nyquist. Resultados experimentais foram coletados e a paleta de simula-

ção recalibrada para validação. A variação dos fatores de roll-off foi explorada em diferentes

condições de distância de transmissão.

No Capítulo 4, é apresentada a conclusão do trabalho com resultados que podem ser mais

explorados em trabalhos futuros.
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Capítulo 2

Nyquist WDM (N-WDM)

Este capítulo introduz os fundamentos sobre filtros de Nyquist, capacidade do

canal suas aplicações em sistemas WDM, destacando os parâmetros estudados nesta

dissertação, em especial o fator de roll-off.

2.1 Introdução e fundamentos

O início do que consideramos hoje como sistema de comunicações digitais modernas re-

sulta do trabalho de Nyquist (1924) [31], que investigou o problema da determinação da taxa

máxima de símbolos para ser utilizada através de um canal de telégrafo, com uma determinada

largura de banda sem ISI. Ele formulou um modelo de um sistema de telégrafo em que um sinal

transmitido tem a forma geral:

𝑠(𝑡) =
∑︁
𝑛

𝑎𝑛𝑔 (𝑡− 𝑛𝑡) (2.1)

Onde:

𝑔(𝑡) representa uma forma de pulso básica

𝑎𝑛 é a sequência de dados binária de ± 1 transmitida a uma taxa de 1/T bits/s.

Nyquist buscou determinar a forma de pulso ideal que fosse limitada em banda, dada em
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𝑊Hz e maximizasse a taxa de bits sob a restrição de que o pulso não causasse nenhuma ISI

nos instantes de tempo k/T, sendo k = 0, ± 1,± 2, .... Seus estudos levaram a concluir que a

máxima taxa de pulsos é 2𝑊 pulsos/s e, sendo 𝑊 a banda limitada dada em Hz, esta taxa é

agora conhecida como taxa de Nyquist [31]. Além disso, esta taxa de pulso pode ser alcançada

usando os pulsos de Nyquist:

𝑔(𝑡) =
𝑠𝑖𝑛(2𝜋𝑊𝑡)

2𝜋𝑊𝑡
(2.2)

Esta forma de pulsos, representada pela função 𝑠𝑖𝑛𝑐, permite a recuperação dos dados sem

interferência ISI em intervalos de amostragem. Os resultados que Nyquist obteve são equiva-

lentes a uma versão do teorema de amostragem para sinais de banda limitada, demonstrado mais

tarde, precisamente, por Shannon (1948). Se a amostragem for feita abaixo da taxa de Nyquist,

resultará em aliasing do sinal. O teorema de amostragem afirma que um sinal de largura de

banda W pode ser reconstruído a partir de amostras colhidas na taxa de Nyquist de 2W amos-

tras/s. Portanto, o sinal de banda limitada amostrado à taxa de Nyquist pode ser reconstruído a

partir das suas amostras utilizando a fórmula de interpolação:

𝑥(𝑡) =
+∞∑︁

𝑛=−∞

𝑥
(︁ 𝑛

2𝑊

)︁
𝑠𝑖𝑛𝑐

[︁
2𝑊

(︁
𝑡− 𝑛

2𝑊

)︁]︁
(2.3)

Dada a função 𝑟𝑒𝑐𝑡(𝑡):

Π(𝑡) =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
1, |𝑡| < 1/2

0, |𝑡| > 1/2
, (2.4)

com os limites da função Π(𝑡) em -1/2 e 1/2, que estão representados na Figura 2.1, é

calculada a integral da função Π(𝑡) multiplicada com a base 𝑒−2𝜋𝑖𝑠𝑡. Portanto, o produto escalar

da base complexa com a função Π(𝑡) resultará em vetores ortogonais à função Π(𝑡), produzindo
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os componentes de Fourier [53] para a função como mostrado na Figura 2.2.

Figura 2.1: Função Rect(t).

Π̂ =

∫︁ ∞

−∞
𝑒−2𝜋𝑖𝑠𝑡Π(𝑡)𝑑𝑡 =

∫︁ 1/2

−1/2

𝑒−2𝜋𝑖𝑠𝑡 · 1𝑑𝑡 =
𝑠𝑖𝑛(𝜋𝑠)

𝜋𝑠
(2.5)

Figura 2.2: Função 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑠).

Utilizando a transformada rápida de Fourier (Fast Fourier Transform, FFT), podemos re-

construir o formato do sinal de origem a partir do sinal 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑥), que será enviado ao modula-

dor, e essa formatação dos símbolos deverá possuir um espectro de frequências muito próximo

a uma função Π(𝑠). Para a demodulação do sinal, basta efetuar a transformada rápida inversa

de Fourier (Inverse Fast Fourier Transform, IFFT) e os pulsos retangulares para os receptores

serão obtidos.

Π =

∫︁ ∞

−∞
𝑒−2𝜋𝑖𝑠𝑡Π̂(𝑠)𝑑𝑠 =

𝑠𝑖𝑛(𝜋𝑡)

𝜋𝑡
(2.6)
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Analisando a equação 2.2 com a 2.6, pode-se considerar a 2.6 como um caso particular da

2.2, onde 2𝑊 = 1. Essa é uma relação importante entre as funções 𝑟𝑒𝑐𝑡(𝑓) e 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) como

pode ser observada na Figura 2.3 e será explorada na formatação dos sinais para o modulador.

Figura 2.3: Relação entre função Rect(t) e sinc(f).

Se o espectro de frequências de uma função 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) é uma Π(𝑠), pode-se aproveitar esse

atributo da função 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) para um melhor aproveitamento da banda 𝑊 e com isso, o espaça-

mento entre subportadoras pode ser reduzido. A Figura 2.4 mostra o a largura de banda 𝑊 com

a sobreposição de pulsos 𝑠𝑖𝑛𝑐.

Figura 2.4: Espectro da função 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡).

Em sistemas ópticos, tanto a técnica OFDM [54] quanto a N-WDM [33, 55, 30] têm sido

propostas para melhorar a sensibilidade do receptor, reduzir a interferência entre símbolos e

aumentar a tolerância a características de transmissão não lineares. Ambas são capazes de pro-

ver multiplexação e demultiplexação de portadoras ópticas com baixa penalidade por diafonia
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(crosstalk) em maior eficiência espectral. Em OFDM, sinais de forma retangular (no tempo)

por exemplo não retorno ao zero, (Non Return to Zero, NRZ) modulam as subportadoras, su-

perpostas espectralmente. Já em N-WDM, os dados são codificados na forma de envoltórias

𝑠𝑖𝑛𝑐. Estas podem ser formadas tanto pela multiplicação no domínio do tempo das funções

𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) pela Π(𝑡), quanto pela convolução no domínio da frequência de suas respectivas FFTs,

com truncamento da resposta ao impulso desejado, como mostrado na Figura 2.5. O resultado é

a formatação de pulsos com envoltórios 𝑠𝑖𝑛𝑐, processo também conhecido como janelamento.

Figura 2.5: (a) Processo de convolução com truncamento da resposta ao impulso desejado; (b)
Aproximação resultante de “janelamento” da resposta ao impulso desejada.[56]

Os sinais N-WDM e OFDM obedecem a um princípio de dualidade, como observado nas

Figuras 2.6 e 2.7: uma troca entre variáveis tempo e frequência conduz sinais N-WDM a si-

nais OFDM e vice-versa. Por esta razão, sinais com formatação de pulso de Nyquist também

podem ser chamados de Multiplexação Ortogonal por Divisão de Tempo (Ortogonal Time Do-

main Multiplexing, OTDM) assim como OFDM é chamado de multiplexação por divisão de

frequência ortogonal [30].

Como podemos observar, apesar de não permitir a sobreposição espectral de subportadoras

adjacentes, no N-WDM o espaçamento entre elas é mínimo, ou seja, seu modelo possui um

bom aproveitamento espectral. A ocupação sem intervalo de guarda, permite operação com

espaçamento de canal próximo ao limite da taxa de símbolos, gerando os chamados supercanais.

Portanto, o princípio que envolve N-WDM é justamente a disposição dos espectros de forma a
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Figura 2.6: Diagramas de espectro e tempo de pulso para N-WDM [29].

Figura 2.7: Diagramas de espectro e tempo de pulso para OFDM [29].

ocupar um largura de banda relativamente estreita, de tal forma que seja muito próxima ou igual

ao limite de Nyquist para transmissões livres de ISI e coincidentes com a taxa de símbolos.

2.2 Capacidade do canal

Tendo em vista o trabalho de Nyquist, Hartley (1928) considerou a questão da quantidade

de dados que pode ser transmitida de forma confiável através de um canal de banda limitada,

quando são utilizados vários níveis de amplitude. Por causa da presença de ruídos e outras

interferências, Hartley postulou que o receptor pode estimar de maneira confiável a amplitude

do sinal recebido com alguma precisão definida como 𝛿. Esta investigação levou Hartley a

concluir que existe uma taxa de dados máxima que pode ser comunicada de forma confiável

através de um canal de banda limitada quando a amplitude máxima do sinal é limitada a 𝐴max

e a resolução de amplitude é A𝛿 [31].

Os resultados do Hartley e Nyquist na transmissão digital para taxas máximas foram precur-

sores para os trabalhos de Shannon (1948), que estabeleceram as fundações matemáticas para

a transmissão da informação e derivou os limites fundamentais para sistemas de comunicação

digital. Em seu trabalho pioneiro, Shannon formulou o problema básico da transmissão da in-

formação de maneira confiável em termos estatísticos, utilizando modelos probabilísticos para

fontes de informação e canais de comunicação [31].
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Baseado em tal formulação estatística, ele adotou uma medida logarítmica para obter as

informações de uma fonte. Ele também demonstrou que o efeito da restrição de potência do

transmissor, a restrição de largura de banda e ruído aditivo podem ser associados ao canal

e incorporados em um único parâmetro, chamado "capacidade do canal". Por exemplo, no

caso de uma interferência de ruído branco aditivo gaussiano (Additive White Gaussian Noise,

AWGN) cujo espectro é plano, um canal de banda limitada ideal com largura de banda 𝑊 tem

uma capacidade 𝐶 dada por [31]:

𝐶 = 𝑊𝑙𝑜𝑔2

(︂
1 +

𝑃

𝑊𝑁𝑜

)︂
bits/s (2.7)

Onde:

𝑃 é a potência média transmitida

𝑁𝑜 é a densidade de potência espectral do ruído

A potência do ruído depois do filtro 𝑠𝑖𝑛𝑐 no receptor é 𝜎2
𝑁 = 𝑁𝑜𝑊 . Portanto a equação 2.7

torna-se:

𝐶 = 𝑙𝑜𝑔2

(︂
1 +

𝑃

𝜎2
𝑁

)︂
(2.8)

Se a taxa da informação, 𝑅, é menor que 𝐶, ou seja, (𝑅 < 𝐶) então é teoricamente possível

conseguir transmissão confiável (sem erros), através do canal por codificação apropriada. Por

outro lado, se 𝑅 > 𝐶, a transmissão não é confiável e não é possível independentemente da

quantidade de processamento de sinal, realizado no transmissor e receptor. Assim, Shannon

estabeleceu limites básicos na comunicação de informação e estabeleceu um novo campo que

agora é chamado de teoria da informação.

A Figura 2.8 ilustra como a banda disponível (largura do canal) 𝑊 suporta a banda 𝐵

atribuída ao sinal e como esta se relaciona à taxa do símbolo 𝑅𝑠, onde 𝑅𝑠 = 1/𝑇 , sendo 𝑇 o

período do símbolo, 𝑅𝑐 é a taxa de Baud, p = 1 para polarização simples ou 2 para dupla e M é

a ordem de constelação[25].
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A taxa de bits de informação, em bits por segundo, é dada por:

𝑅𝑏 = 𝑝𝑅𝑅𝑠 = 𝑝(𝑅𝑐𝑙𝑜𝑔2(𝑀))𝑅𝑠 (2.9)

A Figura 2.8 supõe o uso de uma comunicação passa-banda (Band Pass, BP), transmitindo

um pulso com formato raiz quadrada de cosseno levantado.

Figura 2.8: Taxa de símbolo 𝑅𝑠 , suporte espectral 𝑊 e largura de banda do canal 𝐵 para uma
transmissão de pulso com um espectro raiz quadrada de cosseno levantado.[25]

Os limites teóricos obtidos por Shannon e outros pesquisadores que contribuíram para o

desenvolvimento da teoria da informação servem como um objetivo final nos contínuos esforços

para projetar e desenvolver sistemas mais eficientes de comunicação digital.

Em comunicações ópticas, o desempenho de sistemas de transmissão pode ser avaliado

por meio de diferentes parâmetros. Principalmente para transmissão óptica coerente, é comum

analisar o comportamento da BER como função de OSNR na entrada do receptor, o que permite

várias comparações entre sistemas com modulação de diferentes formatos. Os mesmos formatos

de modulação coerente usados hoje em transmissão óptica são amplamente utilizados em vários

sistemas de comunicação, principalmente em tecnologias sem fio, e seu desempenho teórico de

BER pela respectiva SNR é um tema bem conhecido [31]. Dado um formato de modulação,

para definir curvas BER em função da OSNR, conhecendo-se a relação entre OSNR e SNR é

possível converter a curva BER vs. SNR para BER vs. OSNR, e vice-versa. Como demonstrado

em [25] e fazendo uma suposição razoável sobre a emissão espontânea amplificada (Amplified

Spontaneous Emission, ASE) que predomina sobre outras fontes de ruído, a seguinte relação

pode ser estabelecida:
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𝑂𝑆𝑁𝑅 =
𝑅𝑏

2𝐵𝑟𝑒𝑓

𝑆𝑁𝑅 (2.10)

Onde:

𝐵𝑟𝑒𝑓 é a medida de referência da largura de banda, tipicamente 12,5 GHz (0,1 nm)

𝑅𝑏 é a taxa de bits em bits por segundo.

𝑅𝑏

2𝐵𝑟𝑒𝑓
unidade em 𝑠𝑚𝑏𝑜𝑙𝑜𝑠/𝑠/𝐻𝑧.

A equação 2.10 depende apenas da taxa de bit sendo transmitida, independentemente se o

sinal possuir multiplexação de polarização ou não. Em valores de decibéis (dB), 2.10 pode ser

expressa como 2.11:

𝑂𝑆𝑁𝑅 = 10𝑙𝑜𝑔10

(︂
𝑅𝑏

2𝐵𝑟𝑒𝑓

)︂
+ 𝑆𝑁𝑅 (2.11)

A Figura 2.9 mostra as curvas de BER para um formato elétrico 16QAM e PM-16QAM

óptico, para o caso específico de uma transmissão de 224 Gb/s (𝑅𝑏 = 224 Gb/s), em relação a

SNR (dB) e OSNR (dB), respectivamente[57].

Figura 2.9: BER teórico para curva de desempenho de SNR para 16QAM versus curva OSNR
para PM-16QAM com taxa de bits de 224 Gb/s[57].

Uma constelação, como a representada por 𝑀 -QAM, pode transportar um máximo de



28

𝑙𝑜𝑔2(𝑀) bits de informação por um símbolo. Esse máximo é alcançado quando todos os pontos

de uma constelação são usados na mesma frequência e na ausência de codificação. Transmis-

sores podem ser projetados para usar alguns pontos da constelação mais frequentemente do que

outros, sendo que nesse caso diferentes frequências de ocupação são associadas a diferentes

pontos de constelação. As informações transportadas então são menores do que 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) bits

por símbolo para tais transmissores[25].

Sendo 𝑋 o espectro dentro do conjunto de frequências {𝑓 : |𝑓 | < 𝑊}, a potência média

associada a uma constelação é dada por 𝜀[|𝑋|2], ou seja, a média do quadrado de todas as am-

plitudes de símbolo. Isto significa que constelações com maior 𝑀 devem possuir seus pontos

mais próximos uns dos outros. Na Figura 2.10 a curva BER com o menor requisito de SNR é re-

presentada pelo chaveamento binário com mudança de fase (Binary Phase Shift Keying, BPSK)

(1a). Os formatos que possuem as menores exigências de SNR em seguida são o OOK (1b) e

QAM ou QPSK (2b) sendo que esses formatos possuem requisitos de SNR idênticos ou 3dB

maiores do que BPSK. Portanto, entre os dois formatos de 1 bit/símbolos considerados, BPSK

(1a) e OOK (1b), BPSK possui o menor requisito de SNR por 3 dB. Os próximos formatos com

requisitos de SNR baixos são 2-ASK/2-PSK (2a), onde o chaveamento de amplitude ASK e

2-ASK/4-PSK (3d) possuem requisitos de SNR quase idênticos em BER < 10−4. O formato de

2-bits/símbolo com a menor exigência de SNR é portanto 4-QAM ou QPSK (2b). O formato de

8-PSK (3c) segue com um requisito SNR cerca de 1,2 dB maior do que 2-ASK/4-PSK (3d) com

BER em 10−4. O formato 4-ASK/2-PSK (3a) que também suporta 3 bits/símbolo tem um SNR

consideravelmente mais elevado do que os dois outros formatos 3 bits/símbolo. Os formatos

2-ASK/4-PSK são, portanto, os 3 bits/símbolo com os menores requisitos de SNR ilustrados na

Figura 2.10. Entre os formatos 4 bits/símbolo (4b, 4D e 4e), 16QAM (4b) tem a mais baixo

requisito de SNR. Os formatos QAM considerado para 5 bits/símbolo, 32-QAM (5b) e 6 bits/-

símbolo, 64-QAM (6b), possuem requisitos SNR necessário consideravelmente mais elevado

do que os formatos de bits/símbolo mais baixos. A BER da Figura 2.10 considera apenas o

SNR e desconsidera a diferença no número de bits que podem ser transportados em diferentes

constelações. Para levar em conta o número de bits que uma constelação pode transportar, a
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BER deve ser traçada em função do SNR por bit, 𝑆𝑁𝑅𝑏 = 𝑆𝑁𝑅
𝑙𝑜𝑔2(𝑀)

. A Figura 2.11 ilustra essa

relação.

Figura 2.10: BER como função do SNR para diferentes formatos de modulação descritos no
texto[25].

As curvas BER das Figuras 2.10 e 2.11(a) não levam em conta a codificação do canal, ou

seja, se o dado é válido ou não. Pode-se observar que a codificação é uma maneira poderosa para

reduzir a BER a um patamar muito pequeno, mas com valor ainda diferente de zero. A Figura

2.11(b) mostra a capacidade em bits/símbolo para os formatos considerados até agora. O limite

de capacidade de Shannon dado pela equação 2.7 usa uma constelação gaussiana bidimensional

contínua e também é mostrado como uma referência como na Figura 2.11 [25].

Todos os formatos com um número finito de pontos de constelação saturam em 𝑙𝑜𝑔2(𝑀)

bits por símbolo, e essa saturação representa um SNR alto, ou seja, é a região de capacidade

máxima (e máxima entropia) das constelações. Em SNRs abaixo da capacidade da constelação,

observa-se que as constelações usando ambas quadraturas de campo, aproximam-se de seus

limites de forma muito mais rápida do que as constelações que usam apenas uma quadratura

(constelações 1a, 1b, 2a e 3a). Por exemplo, é possível ver na Figura 2.11(b) que 4-QAM ou
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(a) BER como função de SNR por bit para
diferentes formatos de modulação

(b) Capacidade como função de SNR por bit
para diferentes formatos de modulação

Figura 2.11: Gráficos de BER e capacidade[25].

QPSK (2b) aproximam-se de seu limite 𝑙𝑜𝑔2(𝑀) muito mais rápido do que 2-ASK/2-PSK (2a).

Também pode se observar que para alcançar uma capacidade de 3 bits/símbolo, por exemplo,

é preferível usar maiores constelações e código com a redundância adequada para conseguir

uma baixa exigência de SNR para a capacidade desejada. É um contraste com as curvas BER,

onde maiores constelações sempre exigem SNRs mais elevados do que os melhores resultados

de constelações menores.

2.3 Filtro de Nyquist

Os pulsos de Nyquist se sobrepõem no tempo, mas mantêm uma sequência ordenada com

os períodos de símbolo 𝑇𝑠 de maneira que eles não interfiram de acordo com o critério de ISI

de Nyquist. Com esta condição bem definida, nenhuma interferência entre símbolos ocorre.

O espectro do sinal resultante tem um formato retangular ideal e, portanto, os sinais em

forma de 𝑠𝑖𝑛𝑐 requerem uma largura de banda mínima [33]. A formatação de pulsos Nyquist

oferece a vantagens adicional em relação à OFDM, onde as subportadoras se sobrepõem e assim

devem ser transmitidas e processadas em sincronismo: os canais N-WDM podem ser transmi-

tidos e processados de forma assíncrona [4]. Além disso, os cálculos detalhados em [30] de-
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monstram que a formatação de pulsos de Nyquist reduz os requisitos para a relação pico-valor

médio de potência (Peak-to-Average Power Ratio, PAPR) em relação ao OFDM [30]. Essas

qualidades podem ser vantajosas na transmissão se os efeitos não lineares aumentarem em uma

dada situação impactando principalmente o lado da recepção em termos de resolução mínima

necessária dos conversores ADC. De fato, sinais que possuem uma alta PAPR naturalmente pre-

cisam ser quantificados com alta resolução para dar conta de capturas com relativa precisão de

pequenas e grandes amplitudes ao mesmo tempo. Técnicas de multiplexação OFDM e Nyquist

são comparadas mais detalhadamente nas referências [30] [58].

Pode-se aumentar a eficiência espectral da transmissão usando deslocamento de polarização

ou PDM [59] junto com formatos de modulação avançados como QAM [19]. Os chamados

filtros cosseno levantados e a largura de banda 𝐵 do sinal resultante em dependência da duração

do símbolo 𝑇𝑠 (taxa do símbolo 1/𝑇𝑠) e o fator de roll-off (que indica a medida do excesso da

banda 𝐵) podem ser descritos como:

𝐵 =
1

𝑇𝑠

(1 + 𝛼) (2.12)

Como estudo de caso, adiante será apresentada uma transmissão de 448 Gb/s dentro de uma

largura de banda ótica de apenas 25 GHz, correspondendo a uma taxa de símbolo de 1/𝑇𝑠

= 56 GBaud. Isto é conseguido empregando formatação de pulsos Nyquist e um formato de

modulação PM-16QAM. Os pulsos com formato de 𝑠𝑖𝑛𝑐 são basicamente gerados com um

fator roll-off de 𝛼 = 0, mas tecnicamente eles são limitados a uma janela de tempo finito de

512 durações de símbolos 𝑇𝑠. Levando isso em conta, foi encontrado nas simulações e na

equação (6) de [30], um fator de roll-off de 𝛼 = 0,0024.

A formatação de pulsos é um dos elementos chave para as pesquisas em otimizações e

formatos de sinais visando reduzir os efeitos de crosstalk entre canais, com mínima banda de

guarda e alta tolerância aos efeitos de distorção lineares, como dispersão cromática (Chromatic

Dispersion,CD), e efeitos não lineares das fibras. Obviamente, os componentes do canal óptico

que são de maneira resumida: transmissores (Transmitter Optical Sub-Assemblies, TOSA) fibra
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óptica, repetidores e receptores (Receiver Optical Sub-Assemblies, ROSA) apresentam uma

evolução quase paralela e em diferentes taxas, mas esse trabalho se concentra nos modelos

de transmissão e recepção que podem ser implementados em DSPs e FPGAs como proposta

fundamental [60, p.18].

2.3.1 N-WDM

Recentemente, a eletrônica digital de alta velocidade tem permitido a operação de conver-

sores ADC e DAC operando em taxas de amostragem superiores a 65Gsps, e juntamente com

os DSPs e FECs[61], pode-se atenuar alguns problemas físicos no canal de comunicação de

maneira a compensá-lo. De maneira genérica, este canal, transmite sinais WDM, e pode ser

ilustrado como mostrado na Figura 2.12.

Figura 2.12: Canal de comunicação usando WDM[62].

Atualmente, os sistemas WDM de nova geração operam acima de 100 Gb/s por canal, com

espaçamento inferior a 50 GHz e eficiência espectral de 2 b/s/Hz, os chamados sistemas WDM

densos (Dense Wavelength Division Multiplexing, DWDM) e podem ser compostos por enla-

ces de longa distância (por exemplo 7200 km) com alta capacidade (por exemplo, 16,22 Tb/s

[63]). Esses resultados estão se aproximando do limite de capacidade sistêmica (definido por

Shannon), considerando as tecnologias de fibra óptica e amplificação disponíveis atualmente no

mercado. Apesar da transmissão a 100 Gb/s por canal se apresentar como solução para suprir

a demanda por largura de banda dos sistemas de telecomunicações atuais, é esperada que essa
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tecnologia alcance sua capacidade máxima nos próximos anos. Com isso, intensificam-se as in-

vestigações das tecnologias de transmissão óptica que sucederão o padrão 100 Gb/s [64], [65].

Com base na evolução natural das taxas de transmissão por fatores de 4 e 10 vezes, acredita-se

que os sistemas ópticos de próxima geração contemplarão taxas de 400 Gb/s e até 1 Tb/s por

canal [65].

Além do exemplo já citado da capacidade aproximada de até 20 Tb/s, o que corresponde

a 198 x 112 Gb/s com modulação PM-QPSK e enlace de até 6860 km, a literatura registra

várias outras demonstrações de transmissão de alta capacidade. Por exemplo, 38,75 Tb/s, o que

corresponde a 155x250 Gb/s com modulação PDM-16QAM e distância de até 6600 km [66].

Contudo, a nova necessidade de capacidade da rede para 2020 (dependendo do CAGR) será de

27,9 a 109 Tb/s, como é possível ver na Figura 2.13 [67].

Figura 2.13: Projeção para nova demanda da capacidade[67].

Em um sistema WDM típico, uma banda de guarda é necessária para evitar o aparecimento

de crosstalk entre canais. Inicialmente, sistemas WDM esparsos (Coarse Wavelength Division

Multiplexing, CWDM) multiplexavam sinais de 10 Gb/s espaçados de 20 nm. O espaçamento

entre canais foi reduzido nos sistemas WDM convencionais, onde sinais de 10 e até 40 Gb/s

tinham portadoras espaçadas de 100 GHz. Entretanto, o constante aumento na demanda por

largura de banda, impulsionado pelo crescimento do número de serviços fornecidos pelas ope-
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radoras, levaria os sistemas WDM operando a 40 Gb/s por canal à saturação em um futuro pró-

ximo. Dessa forma, o desenvolvimento de tecnologias de transmissão mais eficientes tornou-se

necessário, e um intenso esforço foi realizado para o desenvolvimento dos sistemas ópticos da

geração atual [6].

A padronização da estrutura de transmissão, de recepção, dos componentes e da mecânica

dos módulos ópticos a 100 Gb/s foi concluída em 2010 pelo (Optical Internetworking Forum,

OIF). Assim, sistemas DWDM atuais comportam até 96 canais de 100 Gb/s na banda C, resul-

tando em uma taxa agregada de, aproximadamente, 10 Tb/s [63].

Os sistemas de transmissão em 100 Gb/s empregam modulação por DP-QPSK e requerem

uma estrutura de recepção especial, baseada em detecção coerente. Na detecção coerente, o

sinal recebido é misturado com o de um laser oscilador local (Local Oscillator, LO) e toda a

informação do campo elétrico (amplitude, fase e polarização) da portadora óptica recebida é

digitalizada para o domínio elétrico. A digitalização para o domínio elétrico é feita através dos

conversores ADCs e atualmente possuem banda para captura maior que 65 Gsps. A compen-

sação dos efeitos de transmissão impostos ao canal é tratada pelo DSP, que também realiza a

coerência óptica no domínio digital e isso contribuiu para uma mudança de paradigma das tec-

nologias de transmissão óptica, cenário no qual as técnicas N-WDM e OFDM se inserem para

manter a qualidade de serviço (Quality of Service, QoS) e SE em níveis adequados [55].

Como pode ser visto na Figura 2.14, para implementação do N-WDM é necessário que se

obtenha no domínio da frequência, uma densidade retangular e, dessa forma, precisa-se de sinais

com formato 𝑠𝑖𝑛𝑐 para cada símbolo. Usaremos como princípio o filtro de Nyquist, modelado

como uma função 𝑠𝑖𝑛𝑐 como na equação (A.1).

O comportamento da função 𝑠𝑖𝑛𝑐 para o transporte dos dados é o de decair lentamente e

poder estender-se sobre um número infinito de faixas de símbolos. A “truncagem” irá afetar o

espectro, que deixará de ser retangular. Teremos então no domínio do tempo, a equação 2.13

do sinal:
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Figura 2.14: Função rect e 𝑠𝑖𝑛𝑐 na frequência e no tempo.

𝐸(𝑡) =
∞∑︁

𝑛=−∞

𝑐𝑛𝑠𝑖𝑛𝑐

(︂
𝜋
𝑡− 𝑛𝑡

𝑇

)︂∏︁(︂
𝑡− 𝑛𝑡

𝑘𝑇

)︂
(2.13)

Sendo que 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) representa o formato de pulso Nyquist, filtro de Nyquist ou raiz quadrada

de cosseno levantado e
∏︀

uma janela retangular de comprimento 𝜏 centrada em 𝑡 = 0, e 𝑐𝑛

são os dados codificados sob a forma de um símbolo 𝑛, onde 𝐶𝑛 ∈ {−1,1}. Todavia, a função

𝑠𝑖𝑛𝑐 é truncada para o comprimento de 𝑘 símbolos. Neste trabalho, foi utilizado um modelo de

simulação de um filtro de Nyquist com base em um experimento realizado, com ambos 𝑇𝑥𝑁 e

Filtro de Nyquist incorporados em um FPGA, como na Figura 2.15.

Figura 2.15: Implementação do Transmissor.

Recentes estudos de transporte em alta velocidade tiveram um grande progresso nos últimos

anos, possibilitando a geração e detecção de sinais no domínio elétrico com formatação de
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pulsos Nyquist até 400 Gb/s [68, 69]. O projeto é detalhado no Capítulo 3 e envolve modelos

na plataforma Simulink do Matlab e OptiSystem. Dessa forma são apresentados os blocos de

funções para implementação em VHDL para o processamento no FPGA.

A Figura 2.16 representa a sequência de pulsos de Nyquist. O bloco “Filtro de Nyquist”

ilustrado na Figura 2.15 representa a implementação do filtro que originará a formatação. Como

pode ser observado, o formato de pulsos 𝑠𝑖𝑛𝑐 é utilizado como base para a geração do stream

de dados. O filtro é posicionado logo após a modulação do sinal, sendo então combinado com

cada subportadora para a formação do WDM.

Figura 2.16: Pulsos com formatação 𝑠𝑖𝑛𝑐.

Após o filtro de Nyquist, e utilizando um analisador de espectro, é possível verificar os

espectros com e sem a presença do filtro pela Figura 2.17. Pode-se perceber que o formato 𝑠𝑖𝑛𝑐

possui uma distribuição mais eficiente entre −0,5 ≤ 𝐻𝑧 ≤ +0,5 ao passo que os lóbulos dos

pulsos retangulares invadem os limites definidos.

Alguns trabalhos compararam experimentalmente o desempenho de supercanais NGI-OFDM

e N-WDM [70] com os mesmos casos de eficiência espectral e transmissão back-to-back. Dessa

forma, foi possível concluir que por causa da menor ICI, o N-WDM possui melhor desempenho
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Figura 2.17: Espectros de sinais retangulares e 𝑠𝑖𝑛𝑐.

que o NGI-OFDM.

Dada a equação 2.13, a densidade de potência espectral (Power Spectral Density,PSD) pode

ser calculada como:

𝑃𝑆𝐷(𝑓) = 𝐸̃(𝑓)*𝐸̃(𝑓) ∝
[︁
𝑘𝑇 sinc

(︀
𝜋𝑘𝑇 · 𝑓

)︀
* Π

(︀
𝑇 · 𝑓

)︀]︁2
(2)

Representando a convolução entre 𝑠𝑖𝑛𝑐 e
∏︀

, e o conjugado complexo de 𝐸(𝑓), sendo a

função
∏︀

(𝑇𝑓) uma janela retangular de largura 2𝜋𝑇−1 e 𝑘 os valores dos comprimentos dos

símbolos (truncagem da função sinc). A convolução é feita utilizando o software Mathematica

e representada na Figura 2.18. Para diferentes valores de 𝑘 são calculados os espectros e pode-

se observar que o espectro será mais próximo de uma retangular quanto maior for a janela de

tempo atribuído através da função 𝑠𝑖𝑛𝑐. No entanto, a janela de tempo mais curta de 4𝑇 já

possui um espectro quase retangular, como pode ser observado.

A janela retangular
∏︀

também faz surgir os lóbulos laterais e são cerca de 25 dB abaixo do

pico. Este efeito é indesejado, pois ainda pode causar efeito ICI quando os canais tiverem que

trabalhar com espaçamento estreito para formar um supercanal. Uma maneira de mitigar estes

sidelobes sem aumentar o comprimento do símbolo desnecessariamente é usar uma função de
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janela não retangular no domínio do tempo. A Figura 2.18 mostra o espectro usando a janela

Hamming. Assim, os sidelobes diminuem significativamente, compensando a interferência ICI

e a função de janela pode ser implementada em um algoritmo no FPGA.

Figura 2.18: Espectro de canais N-WDM usando vários comprimentos de símbolos ( truncagem
da função 𝑠𝑖𝑛𝑐 ) , onde 𝑓𝑇/2 é a frequência de Nyquist. Os traços no eixo verticais têm uma
distância de 10dB.

A função Hamming que representa a janela de Hamming é descrita em −𝑘𝑇
2

6 𝑡 < 𝑘𝑇
2

como:

𝑤(𝑡) = 0,54 + 0,46𝑐𝑜𝑠

(︂
2𝜋

𝑡

𝑘

)︂
(2.14)

2.3.2 Filtro Cosseno Levantado

O filtro Cosseno Levantado (RRC) é um filtro frequentemente usado para a formatação de

pulso em modulação digital devido à sua habilidade em minimizar a interferência intersimbólica

(ISI). Seu nome vem do fato de que a porção não nula do espectro em sua forma mais simples

(𝛼 = 1, onde 𝛼 é o fator roll-off, que será explicado adiante) é uma função cossenoidal, “le-

vantada” acima do eixo de frequência (horizontal). Define-se o fator roll-off, 𝛼, como uma uma

medida do excesso de banda de um filtro, isto é, a banda ocupada além da banda de Nyquist
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com 𝑓𝑁𝑦𝑞𝑢𝑖𝑠𝑡 = 1/2𝑇 . Se denotarmos este excesso por ∆𝑓 , então:

𝛼 =
∆𝑓(︀
1
2𝑇

)︀ =
∆𝑓

𝑅𝑠/2
= 2𝑇∆𝑓 (2.15)

Onde:

𝑅𝑠 = 1/𝑇 é a taxa de símbolo.

A Figura 2.19 ilustra a resposta de frequência e impulsiva de um filtro cosseno levantado

para roll-off variando entre 0 e 1. Como pode ser visto, o nível de ondulação (ripple) no domínio

do tempo aumenta quando 𝛼 diminui. Portanto, o excesso de banda do filtro pode ser reduzido,

mas às custas de se obter uma resposta impulsiva mais alongada.
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Figura 2.19: Respostas de um filtro cosseno levantado para vários fatores de roll-off[25].

Quando 𝛼 se aproxima de zero, a zona de roll-off torna-se infinitesimalmente estreita, por-

tanto:

lim
𝛼→0

𝐻(𝑓) = Π(𝑓𝑇 ) (2.16)

Onde Π é uma função retangular, de modo que a resposta impulsiva se aproxima de 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡/𝑇 ).

Deste modo, ocorre a convergência para um filtro ideal. Quando 𝛼 = 1, a porção não nula do

espectro é um cosseno levantado puro, o que leva à simplificação:
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𝐻(𝑓)|𝛼=1 =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
𝑇
2
[1 + 𝑐𝑜𝑠(𝜋𝑓𝑇 )], se |𝑓 | ≤ 1

𝑇

0, caso contrário
(2.17)

O filtro cosseno levantado é uma implementação de um filtro Nyquist passa baixa, isto é,

um filtro com propriedade de simetria vestigial. Isso significa que seu espectro exibe simetria

ímpar em torno de 1/2𝑇 (onde 𝑇 é o período do símbolo). O filtro é caracterizado por dois

valores, o fator roll-off e por 𝑇 , e sua descrição no domínio da frequência é dada por:

𝐻(𝑓) =

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩
𝑇, se |𝑓 | ≤ 1−𝛼

2𝑇

𝑇
2

[︀
1 + 𝑐𝑜𝑠

(︀
𝜋𝑇
𝛼

[︀
|𝑓 | − 1−𝛼

2𝑇

]︀)︀]︀
, se 1−𝛼

2𝑇
≤ |𝑓 | ≤ 1+𝛼

2𝑇

0, caso contrário

(2.18)

0 ≤ 𝛼 ≤ 1

A resposta impulsiva do filtro em termos da função 𝑠𝑖𝑛𝑐 normalizada é dada por:

ℎ(𝑡) = 𝑠𝑖𝑛𝑐

(︂
𝑡

𝑇

)︂
𝑐𝑜𝑠(𝜋𝛼𝑡

𝑇
)

1 − 4𝛼2𝑡2

𝑇 2

(2.19)

A largura de banda de um filtro cosseno levantado é comumente definida como largura da

porção não nula de seu espectro, isto é:

𝐵𝑊 =
1

2
𝑅𝑠(𝛼 + 1) (2.20)

A função auto-correlação1, 𝑅(𝜏), do cosseno levantado é dada por:

𝑅(𝜏) = 𝑇

[︃
𝑠𝑖𝑛𝑐

(︁ 𝜏

𝑇

)︁ 𝑐𝑜𝑠
(︀
𝛼𝜋𝜏

𝑇

)︀
1 −

(︀
2𝛼𝜏
𝑇

)︀2 − 𝛼

4
𝑠𝑖𝑛𝑐

(︁
𝛼
𝜏

𝑇

)︁ 𝑐𝑜𝑠(𝜋𝜏
𝑇

)

1 −
(︀
𝛼𝜏
𝑇

)︀2
]︃

(2.21)

1A autocorrelação é a correlação cruzada de um sinal com o ele próprio. É uma ferramenta matemática para en-
contrar padrões de repetição, tal como a presença de um sinal periódico obscurecidos pelo ruído, ou para identificar
a frequência fundamental em falta num sinal implícita pelas suas frequências harmónicas.
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2.3.3 Aplicação

O critério de Nyquist pode ser satisfeito usando um filtro apropriado com um espectro retan-

gular correspondente. Isso impede a ocorrência de ISI fazendo os pulsos máximos coincidirem

com os zeros dos pulsos adjacentes. Desta forma, o critério de Nyquist pode ser satisfeito por

um filtro de coseno levantado (Raised Cosine, RC). Para uma implementação prática, é utilizado

um filtro RRC no transmissor, com um correspondente filtro RRC no receptor. Normalmente, o

parâmetro roll-off (𝛼) dos filtros RRC pode ser ajustado de tal forma que o espaçamento entre

canais WDM pode ser reduzido para a taxa de símbolos sem ocorrência de crosstalk linear ou

ISI. Além disso, a máxima SNR recebida pode ser obtida com esta filtragem ideal correspon-

dente [71].

Quando usado para filtrar uma sequência de dados, um filtro Nyquist tem a propriedade de

eliminar a ISI, pois sua resposta impulsiva é zero em todo 𝑛𝑇 (onde n é um inteiro), exceto

para 𝑛 = 0. Portanto, se a forma de onda transmitida é corretamente amostrada no receptor, os

valores dos símbolos originais podem ser recuperados completamente. Entretanto, nas aplica-

ções práticas, um filtro do tipo casado é geralmente usado no receptor (para filtragem de ruído)

e, para que a ISI seja nula, é necessário que a resposta conjunta dos filtros de transmissão e

recepção seja igual a 𝐻(𝑓), ou seja:

𝐻𝑅(𝑓) ·𝐻𝑇 (𝑓) = 𝐻(𝑓) (2.22)

Onde:

𝐻𝑅(𝑓) é o filtro da recepção e 𝐻𝑇 (𝑓) o da transmissão, ou seja, são filtros casados.

Portanto,

|𝐻𝑅(𝑓)| = |𝐻𝑇 (𝑓)| =
√︀

|𝐻(𝑓)| (2.23)

Estes filtros são conhecidos como RRC [31].
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2.4 Sistemas N-WDM

Até agora, o estudo apresentado utilizou apenas fundamentos baseados em sinais contínuos

e como o trabalho utilizará processamento digital através do uso de um FPGA, modelos discre-

tos serão discutidos no projeto. Em resumo, amostrar as formas de onda faz com que o espectro

correspondente seja periódico e esses espectros periódicos podem até se sobrepor, como resul-

tados de teoria básica de Fourier. A faixa espectral livre dessa periodicidade depende da taxa

de amostragem, e não da largura dos principais “lóbulos” (a menos que seja feita undersample).

Assim, pode-se controlar quanto do espectro “vazio” aparecerá entre dois lóbulos periódicos.

Se as formas de onda 𝑠𝑖𝑛𝑐 forem amostradas com a taxa de símbolo (onde será necessário

apenas uma única amostra por um símbolo, considerando todas as outras amostras como zero)

os espectros serão sobrepostos ou pelo menos se conectarão e teríamos um espectro único e con-

tínuo, cuja forma só dependerá da função de amostragem. Fazendo oversampling o efeito cau-

sado no espectro é o de "desconectar"(determinado pela quantidade de oversampling) podendo-

se determinar um tamanho arbitrário de um espaço ou um intervalo entre os lóbulos espectrais,

que pode ser usado para remover partes indesejadas dos espectros, usando filtros passa-baixas

eletrônicos convencionais. Uma função de transferência de passa-alta ou pré-ênfase também

pode ser empregada para pré-compensar filtros subsequentes.

A implementação dos algorítmos em um FPGA será direta e cada algorítmo executará fun-

ções anteriormente modeladas com o auxílio do Matlab/OptiSystem. As formas de onda serão

amostras para cada símbolo e podem ser armazenadas em uma tabela look-up, para ser lida

e adicionada antes do buffer de saída. De maneira alternativa, pode-se armazenar os valores

da função 𝑠𝑖𝑛𝑐 e executar o processamento para cada símbolo, exigindo assim menos espaço

para armazenamento. O processo de oversampling não precisaria aumentar a complexidade de

implementação significativamente e para 2 × oversampling, apenas o tamanho das entradas na

tabela de Look-Up sofreria alterações. Para 1,5 × oversampling, será necessário a amostragem

de cada símbolo duas vezes – uma versão centralizada no centro do símbolo e uma de maneira

deslocada, que deverá ser alternado de símbolo a símbolo.
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O oversampling necessário vem com o custo da taxa de símbolo reduzida para uma determi-

nada taxa de amostragem DAC, desde que seja possível o controle da taxa de amostragem para

a determinação da largura espectral. Pode-se preencher qualquer parte do espectro com zeros,

mas esses zeros podem ser potencialmente dados que não estão sendo transmitidos. Por outro

lado pode-se encher a parte vazia do espectro com partes dos canais vizinhos para que no geral

não sacrificamos a SE. Isso também é um dos recursos que torna N-WDM tão versátil.

A filtragem de Nyquist de um sinal modulado não possui o mesmo resultado que a geração

de um espectro retangular específico. Isso só seria possível se a entrada para o filtro fosse

uma sequência de pulsos de Dirac ou deltas de Dirac, que resultaria nos sinais 𝑠𝑖𝑛𝑐 exigido em

sua saída. A melhor aproximação para deltas de Dirac seria com pulsos estreitos e, portanto,

quando 𝑇→0, mais amplo será o espectro. Considerando que a entrada do filtro será em geral

algum sinal modulado, a saída será a convolução da função 𝑠𝑖𝑛𝑐 com todos os dados da entrada,

o que pode gerar um sinal composto com formatos complexos, considerando agora que os zeros

da 𝑠𝑖𝑛𝑐 já não estarão alinhados com os pontos de amostragem dos símbolos vizinhos. Essa

representação é mostrada na Figura 2.20, no qual o sinal de 50% RZ em forma de pulsos é

criado pela filtragem.

Figura 2.20: Sinal no tempo obtido com filtragem de um sinal RZ.

Considerando que o 𝑠𝑖𝑛𝑐 é zero nos pontos de amostragem de todos os símbolos vizinhos,

só precisamos de uma única amostra por um símbolo, e que deve ser destacado que acontece o

mesmo como nos sinais modulados em NRZ. Desde que não haja nenhum intervalo de guarda

entre os espectros que aparecem como resultado do sinal de tempo amostrado, o que vemos é
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um espectro modulado contínuo, que é exatamente o que esperaríamos de modulação NRZ ou

N-WDM sem oversampling.

Figura 2.21: Transmissor N-WDM[72].

A Figura 2.21 ilustra o mecanismo proposto para implementação da modulação N-WDM

com o uso de FPGA e moduladores IQ. A montagem experimental foi baseada nos trabalhos

de Killey [72], mas pretende-se estender para 400G e PDM-16QAM. O sistema de Killey é

composto por um transmissor de 10 Gbps N-WDM PDM-16QAM, um laser de cavidade ex-

terna (External Cavity Laser, ECL) com um comprimento de linha de aproximadamente 10

KHz e usando como semente um gerador de pente óptico (Optical Comb Generator, OCG). O

OCG é composto por um par de moduladores de amplitude 𝐿𝑖𝑁𝑏𝑂3 em série, conduzido por

uma senóide de 10,7 GHz, seguida por um modulador de fase, dirigido com componentes de

frequência em 10,7 e 21,4 GHz, para gerar 9 canais de comprimento de onda com um espa-

çamento de 10,7 GHz. Ajustando as amplitudes do driver, atrasos e desvios do modulador, e

usando um filtro óptico variável (Finisar WaveShaper) na saída, esta configuração permite uma

variação de potência inferior a ±1𝑑𝐵 através dos nove canais. Canais pares e ímpares foram

separados para permitir que sequências de bits não correlacionados fossem codificadas em ca-

nais vizinhos. Dois pares de FPGAs Xilinx Virtex 5 e conversores DAC Micram VEGA DACII
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foram usados para gerar as formas de onda do driver do modulador. Amplificadores lineares

foram usados para aumentar a potência dos sinais de entrada. Filtros foram colocados após os

amplificadores para remover os espectros resultante da operação sample-and-hold dos DACs

(para evitar a interferência entre canais WDM causado pelas imagens acima da frequência de

Nyquist). Os filtros de Bessel de quinta ordem possuem largura de banda de 7 GHz em 3 dB.

As formas de onda do driver modulador digital foram geradas off-line com Matlab, quantizadas

em 6 bits e carregadas para a memória da FPGA. Filtros com formatação de pulso de Nyquist

ou RRC com fator de roll-off de 0,01 e pré-ênfase para compensar a resposta em frequência

dos DACs e moduladores foram aplicados a quatro sequências de Bruijin de 215 não correla-

cionadas. Depois canais pares e ímpares separadamente foram modulados pelos moduladores

IQ Mach-Zehnder (IQ Mach-Zehnder Modulator, IQ-MZM), os dois conjuntos de canais foram

combinados com um acoplador óptico de 3 dB para formar o sinal de 9 canais em 10 Gbaud

Nyquist-QPSK com espaçamento de canal de 10,7 GHz. Em seguida, PDM foi emulado pas-

sando o sinal através de um estágio de polarização de multiplexação[72]. O espectro ótico dos

sinais resultantes dos 9 canais é mostrado na Figura 2.22. Note que, embora as formas de onda

de driver modulador foram calculadas off-line e enviadas para a memória dos FPGAs neste ex-

perimento, o transmissor baseado em FPGA oferece a possibilidade de implementar e avaliar

em tempo real DSP para geração de sinal de N-WDM.

Figura 2.22: Esquerda: Espectro óptico 9x10 GBaud N-WDM PDM-QPSK. Direita: Espectro
Digital na recepção do sinal N-WDM PDM-QPSK[72].
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2.4.1 Sistemas OFDM-Óptico

Sistemas OFDM multiplexam subportadoras ortogonais de taxas reduzidas para compor um

sinal de alta taxa para transmissão. A diferença entre as técnicas OFDM e a multiplexação por

divisão de frequência (Frequency Division Multiplexing, FDM) convencional é que os siste-

mas OFDM, devido à ortogonalidade entre as subportadoras, usam o menor espaçamento (∆f)

possível entre canais, dado por:

∆ =
1

𝑇𝑠
= 𝑅𝑠 (2.24)

onde 𝑇𝑠 é a duração do tempo de símbolo e 𝑅𝑠 a taxa de símbolos como mostrado na Figura

2.23.

Como resultado, existe uma forte sobreposição espectral entre subportadoras adjacentes, e

filtros casados são necessários para separar as subportadoras na recepção. Convencionalmente,

a demultiplexação de subportadoras em sistemas OFDM é realizada pelo algoritmo da transfor-

mada FFT [73].

O par característico, tempo-frequência, dos sistemas OFDM é ilustrado na Figura 2.23 e

consiste de pulsos retangulares de duração 𝑇𝑠 no domínio do tempo e espectros do tipo função

𝑠𝑖𝑛𝑐 espaçados de Rs no domínio da frequência. Apesar de sobrepostos, os espectros 𝑠𝑖𝑛𝑐 são

ortogonais e podem ser demultiplexados por uma integração ideal no receptor [74].

Figura 2.23: OFDM com o formato do pulso no domínio do tempo à esquerda e o espectro de
frequências à direita. [75]
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Na Figura 2.24, é ilustrado o modelo onde o mapeamento da constelação contém 𝑋0 até

𝑋𝑁−1 passando por um conversor serial para paralelo e os componentes resultantes serão ele-

mentos da transformada inversa iFFT, tendo as saídas da transformada parte real e imagina-

ria para os conversores DAC. Na saída dos conversores DAC, utiliza-se um misturador para

frequência modulante 𝑓𝑐 e sua ortogonal onde é feita a composição ao final em 𝑠(𝑡).

Figura 2.24: Transmissor OFDM.

Em sistemas ópticos, o emprego da técnica OFDM em conjunto com a multiplexação de

polarização e a detecção coerente compõem os sistemas CO-OFDM, usados na geração de

supercanais ópticos [76] e consiste de modulação síncrona de subportadoras ópticas.

Alguns estudos também compararam o desempenho por simulação, utilizando geração de

PDM-QPSK com uma alta SE de CO-OFDM com N-WDM, baseando-se no uso de pulsos

ópticos com um espectro “quase” retangular e largura de banda idealmente igual à taxa de

Baud [29]. O estudo conclui que as duas técnicas têm a mesma sensibilidade e SE sob os

pressupostos idealizados, mas o CO-OFDM requer uma maior largura de banda do receptor

e proporcionalmente maior velocidade dos conversores ADCs. Testes também foram feitos

em enlaces de longas distâncias não-lineares e N-WDM superou também o CO-OFDM em

desempenho [29].

2.4.2 Considerações sobre os sistemas N-WDM

O trabalho proposto representa um modelo para sistemas flexíveis [77, 78] baseados em

N-WDM, sendo que os ensaios em simulações apresentaram-se de maneira promissora. O di-
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agrama é ilustrado na Figura 2.25 onde a informação é formatada dentro do FPGA/ASIC e

convertida para o DAC e enviada ao MZM para então ser lançada na fibra através dos multiple-

xadores.

Figura 2.25: Modelo de transmissor dentro do FPGA com filtro N-WDM.

Em N-WDM, canais constituídos de portadoras únicas com espectros modulados são mol-

dadas para tornar bandas limitadas e são multiplexadas com um espaçamento de frequência

ligeiramente superior à taxa de símbolo para formar um supercanal [19]. Os canais pertencen-

tes ao N-WDM, exigem pré-filtragens estreitas, podendo ser realizadas digitalmente ou opti-

camente no transmissor, para evitar a ICI e ISI causada pela dispersão, podendo ser removida

através de equalização digital no receptor. Em comparação a NGI-OFDM, N-WDM possui

menor compromisso com requisitos de largura de banda do receptor e taxa de amostragem de

ADC, evitando a necessidade de sincronização de taxa de frequência/símbolo precisa entre sub-

portadoras.

Alguns estudos também abordaram em CO-OFDM a criação de um supercanal com em-

pacotamento muito estreito de canais WDM convencionais, atingindo baixa interferência não

por meio de CO-OFDM mas usando formatação de pulsos no transmissor com N-WDM [79].

Teoricamente, por meio de filtros na entrada quase retangular, o espaçamento da taxa de trans-

missão também pode ser alcançado como no CO-OFDM, mas a sincronização de frequência ou

fase não se torna tão necessária nos receptores com banda larga.

Dessa forma, sistemas ópticos baseados em N-WDM apresentam-se com grande potencial

ainda em estudos e inovação, objetivando geração experimental em dispositivos físicos do tipo
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FPGAs.

2.5 Filtros Digitais

Os filtros digitais talvez sejam considerados uma das mais poderosas aplicações dos DSPs.

Desconsiderando as vantagens óbvias da eliminação dos erros nos filtros associadas a flutuações

de componentes passivos ao longo do tempo, temperatura e drift de amp-ops (filtros ativos), os

filtros digitais são capazes de atingir performances que, na melhor das hipóteses, seria extrema-

mente difíceis de se conseguir com uma implementação analógica. Além disso, as característi-

cas de um filtro digital podem ser facilmente alteradas apenas alterando-se o software.

Filtros digitais são normalmente utilizados para modificar ou alterar os atributos de um sinal

no domínio do tempo ou no domínio da frequência. O filtro digital mais comum é o filtro linear

invariante no tempo (Linear Time Invariant, LTI). Um LTI interage com seu sinal de entrada

através de um processo chamado de convolução linear [80], indicada por 𝑦 = 𝑓 * 𝑥 onde 𝑓 é

a resposta de impulso do filtro, 𝑥 é o sinal de entrada, e 𝑦 é a saída convoluída. O processo de

convolução linear é definido por:

𝑦[𝑛] = 𝑥[𝑛] * 𝑓 [𝑛] =
∑︁
𝑘

𝑥[𝑘]𝑓 [𝑛− 𝑘] =
∑︁
𝑘

𝑓 [𝑘]𝑥[𝑛− 𝑘] (2.25)

Filtros digitais LTI geralmente são classificados como sendo resposta ao impulso finita

(FIR), ou resposta ao impulso infinita (Infinite Impulse Response, IIR). Como o próprio nome

indica, um filtro FIR consiste de um número finito de valores amostrados, reduzindo a soma da

convolução 2.25 para uma soma finita de amostras por saída para cada instante de saída. Um

filtro IIR, no entanto, requer que seja realizada uma soma infinita e não será discutido nessa

dissertação. A Figura 2.26 define a forma direta do filtro FIR. Para calcular o resultado, esta

implementação se traduz em L multiplicações e L-1 adições para cada amostra, sendo também

chamado de Multiplicador Acumulador (Multiply Accumulate, MAC).

A motivação para o estudo de filtros digitais encontra-se em sua crescente popularidade

como um dos principais recursos utilizados nos DSPs. Filtros digitais estão rapidamente subs-
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Figura 2.26: Forma direta do filtro FIR.

tituindo os clássicos filtros analógicos, que foram implementados usando componentes RLCs

e amplificadores operacionais. Filtros analógicos foram modelados matematicamente usando

equações diferenciais ordinárias obtidas de transformadas de Laplace. Eles foram analisados no

tempo ou no domínio de Laplace 𝑠. Atualmente, protótipos analógicos apenas são usados em

design de filtros IIR, enquanto filtros FIR são normalmente projetados usando especificações e

algoritmos no computador.

2.5.1 Teoria dos filtros FIR

Um filtro FIR com coeficientes constantes é um filtro digital LTI. A saída de um FIR de

ordem ou comprimento 𝐿, a uma entrada composta por uma série temporal 𝑥[𝑛], é dada por

uma versão finita da soma de convolução dada por 2.25, ou seja:

𝑦[𝑛] = 𝑥[𝑛] * 𝑓 [𝑛] =
𝐿−1∑︁
𝑘=0

𝑓 [𝑘]𝑥[𝑛− 𝑘], (2.26)

Onde: 𝑓 [0] ̸= 0 e 𝑓 [𝐿 − 1] ̸= 0 são os coeficientes 𝐿 do filtro. Os coeficientes também

podem corresponder à resposta ao impulso do filtro FIR. Em alguns casos para sistemas LTI, é

mais conveniente expressar 2.26 no domínio 𝑍 com:

𝑌 (𝑧) = 𝐹 [𝑧]𝑋[𝑧], (2.27)

Onde: 𝐹 [𝑧] é a função de transferência de FIR definida no domínio 𝑧 por:

𝐹 (𝑧) =
𝐿−1∑︁
𝑘=0

𝑓 [𝑘]𝑧−𝑘 (2.28)
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As raízes do polinômio 𝐹 (𝑧) em 2.28 definem os zeros do filtro. Filtros FIR com presença

apenas de zeros também pode ser chamados de filtros de todos os zeros [81].

O filtro FIR LTI de ordem 𝐿 é interpretado graficamente na Fig. 2.26 e consiste de uma co-

leção de blocos de atraso, somadores e multiplicadores. Cada conjunto de atraso é representado

por um ganho e um multiplicador, sendo os ganhos os próprios coeficientes de FIR, frequente-

mente mencionados como um “peso” ou tap. Historicamente, o filtro FIR também é conhecido

pelo nome de “filtro transversal” devido o formato de sua estrutura.

O centro de uma resposta ao impulso de um filtro FIR é um ponto importante na simetria

e pode ser conveniente definir este ponto como a amostra no instante 𝑡0. Para um FIR com

número de coeficientes ímpar, o modelo de filtro centrado em 𝑡0 é dado por:

𝐹 (𝑧) =

(𝐿−1)/2∑︁
𝑘=−(𝐿−1)/2

𝑓 [𝑘]𝑧−𝑘 (2.29)

A resposta em frequência do FIR pode ser calculada através da avaliação da função de

transferência do filtro sobre a periferia do círculo unitário, fazendo 𝑧 = 𝑒𝑗𝜔𝑇 . Então segue que:

𝐹 (𝜔) = 𝐹 (𝑒𝑗𝜔𝑇 ) =
∑︁
𝑘

𝑓 [𝑘]𝑒−𝑗𝜔𝑘𝑇 (2.30)

Sabendo que |𝐹 (𝜔)| é a magnitude da resposta em frequência do filtro e 𝜑(𝜔) representa a

reposta em fase, a seguinte relação é satisfeita:

𝜑(𝜔) = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛
ℑ(𝐹 (𝜔))

ℜ(𝐹 (𝜔))
(2.31)

Essa análise é interessante pois os filtros digitais são caracterizados com mais frequência

por fase e magnitude do que pela função de transferência no domínio 𝑧.

2.5.2 Método de projeto “Direct Window”

Como já sabido, a transformada DFT estabelece uma conexão direta entre os domínios de

tempo e frequência. O domínio da frequência pode ser considerado o domínio da definição de
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filtro, sendo que a DFT pode ser usada para calcular um conjunto de coeficientes de filtro FIR

que produzem um filtro que se aproxima da resposta de frequência do filtro alvo. Um filtro

projetado dessa maneira é chamado um filtro FIR direto.

Um filtro FIR direto é definido por:

𝐹 [𝑛] = 𝐼𝐷𝐹𝑇 (𝐹 [𝑘]) =
∑︁
𝑘

𝐹 [𝑘]𝑒𝑗2𝜋𝑘𝑛/𝐿 (2.32)

Desde sinais básicos até e teoria dos sistemas, é conhecido que o espectro de um sinal real

é considerado Hermitiano, ou seja, o espectro real tem simetria par e o espectro imaginário tem

simetria ímpar. Se o filtro sintetizado deve possuir somente coeficientes reais, o espectro do de-

sign de DFT proposto deve, portanto, ser Hermitiano ou 𝐹 [𝑘] = 𝐹 *[−𝑘], onde o * corresponde

ao complexo conjugado.

Considere um projeto de filtro FIR direto com comprimento 𝐿 = 16 e uma janela retangular,

mostrada na Figura 2.27a, com um riple de banda passante mostrada na 2.27b. Note que o

filtro fornece uma aproximação razoável para o filtro ideal passa-baixa com distorções maiores

ocorrendo nas bordas da banda de transição.

Figura 2.27: Fenômeno de Gibbs. (a) Resposta ao impulso de um FIR passa-baixa com 𝐿 = 16.
(b) Passa-faixa com 𝐿 = 16. (c) Resposta ao impulso de um FIR passa-baixa com 𝐿 = 128 (d)
Passa-faixa com 𝐿 = 128. [80]

A oscilação observada é devido ao fenômeno de Gibbs, que se relaciona com a incapacidade

de um espectro de Fourier finito para reproduzir transições com altas taxas de variação. A

oscilação de Gibbs está implícita no método DFT inverso direto e pode-se esperar ±7% ao

longo das ordens do filtro [80, p.188]. Os efeitos de oscilação de Gibbs só podem ser suprimidos

com o uso de um “janelamento” de dados que aplica uma transição suave que tende a zero em
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ambas as extremidades. A sobreposição com “janelamento” de dados aplicada na resposta ao

impulso do FIR resulta em uma resposta em frequência com magnitude “mais suave” com um

alargamento da faixa de transição.

Se, por exemplo, uma janela de Kaiser for aplicada ao filtro FIR, o fenômeno de Gibbs pode

ser reduzido, assim como o efeito da degradação sobre a banda de transição. Outras funções

clássicas de “janelamento” e parâmetros estão sumarizadas na Tabela 2.1. Elas diferem em

termos de sua capacidade de compensação entre largura de banda da oscilação e de transição.

Tabela 2.1: Tabela de parâmetros de funções “janela” comumente usadas.

Nome BW 3-dB Primeiro Lób. Lat. Redução de Equivalente.
Zero máximo Lób. Lat. por oitava Kaiser 𝛼

Retangular 0,89/T 1/T -13dB -06dB 0,00
Barlett 1,28/T 2/T -27dB -12dB 1,33

Hanning 1,44/T 2/T -32dB -18dB 3,86
Hamming 1,33/T 2/T -42dB -06dB 4,86
Blackman 1,79/T 3/T -74dB -06dB 7,04

Kaiser 1,44/T 2/T -38dB -18dB 3,00

As janelas mais comuns, denotado por 𝑤[𝑛], são:

• Retangular: 𝑤[𝑛] = 1

• Bartlett (triangular): 𝑤[𝑛] = 2𝑛/𝑁

• Hanning: 𝑤[𝑛] = 0,5(1 − 𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑛/𝐿)

• Hamming: 𝑤[𝑛] = 0,54 − 0,46𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑛/𝐿)

• Blackman: 𝑤[𝑛] = 0,42 − 0,5𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑛/𝐿) + 0,08𝑐𝑜𝑠(4𝜋𝑛/𝐿)

• Kaiser: 𝑤[𝑛] = 𝐼0(𝛼
√︀

1 − (𝑛− 𝐿/2)2/(𝐿/2)2)

A largura de banda de 3 dB mostrada na tabela 2.1 é a largura de banda onde a função de

transferência é atenuada de DC por 3dB ou ≈ 1/
√

2. Os “janelamentos” de dados também

geram lóbulos laterais e em vários níveis distante da harmônica zero. O ganho máximo para os

lóbulos laterais é medido em relação ao valor do harmônico zero. A quinta coluna descreve a
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atenuação assintótica da janela por oitava. A última coluna descreve o valor 𝛼 para uma janela

de Kaiser e com base na função de Bessel de primeira ordem 𝐼0, é especial em dois aspectos. É

quase ideal em termos do relacionamento entre supressão da oscilação e a largura da transição,

e em segundo lugar, pode ser sintonizado por 𝛼, que determina a oscilação do filtro. Dessa

forma, pode-se considerar a partir da seguinte equação creditada ao Kaiser que:

𝛼 =

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩
0,1102(𝐴− 8,7) 𝐴 > 50,

0,5842(𝐴− 21)0,4 + 0,07886(𝐴− 21) 21 ≤ 𝐴 ≤ 50,

0, 𝐴 < 21

(2.33)

Onde 𝐴 = 20𝑙𝑜𝑔10𝜖𝑟 é tanto atenuação de rejeita-banda quanto o ripple passa-banda dado

em 𝑑𝐵. O comprimento de janela de Kaiser para atingir um nível desejado de supressão pode

ser estimado por:

𝐿 =
𝐴− 8

2,285(𝜔𝑠 − 𝜔𝑝)
+ 1 (2.34)

2.5.3 Método de projeto “FIR Direto”

O filtro FIR direto, pode ser implementado em VHDL usando instruções PROCESS (se-

quenciais) ou na forma de “instâncias de componente” com somadores e multiplicadores. Um

design com instruções PROCESS fornece mais liberdade para a ferramenta de síntese, enquanto

instâncias de componente proporciona uma maior controle estruturado ao designer. Para ilus-

trar isso, um FIR de comprimento 𝐿 = 4 será apresentado como um PROCESS. Embora um

FIR de comprimento 𝐿 = 4 é relativamente curto para aplicações mais práticas, é facilmente

estendido para escalar maiores ordens e tem a vantagem de um curto tempo de compilação para

demonstração. A resposta ao impulso do FIR linear em fase (portanto simétrica) pode ser dada

por:

𝑓 [𝑘] = {−1,0; 3,75; 3,75;−1,0} (2.35)
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Estes coeficientes podem ser codificados diretamente em um número fracionário de 5 bits.

Por exemplo, o 3,7510 teria uma representação binária de 5 bits 011.112 onde “.” indica o

local do ponto binário. Note-se que, em geral, é mais eficiente implementar apenas coeficientes

(Canonic Signed Digit, CSD) positivos, porque coeficientes CSD positivos têm menos termos

diferentes de zero e pode-se levar o coeficiente em conta quando o somatório dos produtos é

calculado. Sistemas CSD representam sistemas com um número mínimo de elementos não-

zero.

Em uma situação prática, os coeficientes de FIR podem ser obtidos com o auxílio de uma

ferramenta de design de computador e apresentados ao designer como números em ponto flu-

tuante. O desempenho de um ponto fixo do FIR, com base nos coeficientes de ponto flutuante,

precisa ser verificado utilizando simulação ou análise algébrica para assegurar que as especifi-

cações de design sejam satisfeitas. No exemplo acima, os números de ponto flutuante são 3,75

e 1,0, que podem ser representados exatamente como números de ponto fixo.

Utilizando a ferramenta Simulink do Matlab, modelamos um fitro FIR como é representado

pela Figura 2.28. Como citado anteriormente, os blocos de atraso chamados de 𝑈𝑛𝑖𝑡𝐷𝑒𝑙𝑎𝑦[𝑛]

representam amostras do sinal 𝐼𝑛1(𝑥) e os blocos de ganho K chamados de W𝑛 representam os

coeficientes FIR do filtro: {W0 = 0,175511949}, {W2 = 0,421004209}, {W3 = 0,21004209} e

{W1 = 0,175511949}

Figura 2.28: Modelo em Blocos Simulink do filtro FIR 𝐿 = 4.

Como pode ser observado na Figura 2.29, a resposta ao pulso 𝐼𝑛1(𝑥), que possui um baixo

número de taps (L = 4), causando uma diminuição no comprimento do filtro, ficou comprome-

tida e resultou em um comportamento não desejado na saída 𝑂𝑢𝑡1. Isso significa que mesmo
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ajustando o roll-off para um valor baixo como 0,1, o filtro não irá gerar a resposta necessária.

ficando o espectro de frequências distante do proposto como formato 𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑥).

Figura 2.29: Resposta de um degrau do filtro FIR com 𝐿 = 4 no Simulink.

Elevando-se o comprimento do filtro FIR para 𝐿 = 12, a resposta ao pulso possui caracte-

rísticas marcantes como overshoot próximo às transições do pulso e o correspondente espectro

2.30. Porém, novamente existe um limite e mesmo que o filtro possua uma quantidade alta

de taps (igual a 255), uma baixa resolução do ADC ou DAC comprometerá a definição das

amplitudes dos overshoots, principalmente nas região de menor amplitude como nos extremos

do pulso. Essa troca deverá ser analisada primeiramente definido-se o fator de roll-off e então

fazendo o balanço entre quantidade de taps e mínima resolução do ADC e DAC.

Figura 2.30: Resposta de um degrau do filtro FIR com 𝐿 = 12 no Simulink.
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2.6 Circuitos eletrônicos

Atualmente, os componentes opto eletrônicos possuem limites de trabalho que podem ser

alcançados quando se aproximam de taxas entre 60 e 100 Gbaud. Portanto, é esperado que

com os resultados obtidos na simulação (subportadoras em 448 Gb/s; taxa de 56 Gbaud e PM-

16QAM) seja possível montar fisicamente os componentes, sendo que a elevação da velocidade

dos sistemas precisa estar em sintonia com os parâmetros de operação, para que a condição

de ortogonalidade dos moduladores e sincronismos entre os elementos seja alcançada, como o

sincronismo de símbolos e o travamento de frequência das subportadoras ópticas. Restrições

como limitações de largura de banda dos conversores DAC’s e ADC’s e taxa de amostragem no

receptor também contribuem para a técnica N-WDM se tornar atrativa.

Considerando o elemento que controla o fluxo entre os transponders, os FPGA’s são cir-

cuitos semicondutores integrados projetados para serem configurados após sua fabricação com

uma linguagem descritiva de hardware. São largamente utilizados para o processamento de in-

formações digitais e modelos podem ser criados e sintetizados em hardware com o propósito

de executar funções específicas de maneira sequencial ou combinacional. O FPGA foi criado

pela Xilinx Inc., e teve o seu lançamento no ano de 1985 como um dispositivo que poderia ser

programado de acordo com as aplicações do designer [82].

O FPGA é composto basicamente por três tipos de componentes: blocos de entrada e saída

(Input-Output Blocks, IOB), blocos lógicos configuráveis (Configurable Logical Blocks, CLB)

e chaves de interconexão (Switch Matrix). Os blocos lógicos são dispostos de forma bidimensi-

onal, as chaves de interconexão são dispostas em formas de trilhas verticais e horizontais entre

as linhas e as colunas dos blocos lógicos.

• CLB: Circuitos idênticos, construído pela reunião de flip-flops (entre 2 e 4) e a utiliza-

ção de lógica combinacional. Utilizando os CLBs, um usuário pode construir elementos

funcionais lógicos.

• IOB: São circuitos responsáveis pela interface das saídas provenientes das saídas das



58

combinações de CLBs. São basicamente buffers, que funcionarão como um pino bidire-

cional entrada e saída do FPGA.

• Switch Matrix: Trilhas utilizadas para conectar os CLBS e IOBS. O terceiro grupo é com-

posto pelas interconexões. Os recursos de interconexões possuem trilhas para conectar as

entradas e saídas dos CLBs e IOBs para as redes apropriadas. Geralmente, a configuração

é estabelecida por programação interna das células de memória estática, que determinam

funções lógicas e conexões internas implementadas no FPGA entre os CLBs e os IOBs.

O processo de escolha das interconexões é chamado de roteamento.

Os conversores ADC’s de alto desempenho sugeridos para a execução deste trabalho, podem

ser encontrados pelos seguintes fabricantes:

• Fujitsu Semiconductor Europe: 65 nm CMOS, 56 GSa/s, 8-bit, ADC e 40 nm CMOS, 65

GSa/s, 8-bit, DAC & ADC

• Micram: SiGe, 30 GSa/s, 6 bit, 20 GHz, ADC e SiGe, 34 GSa/s, 6 bit, 18 GHz, DAC

• Tektronix (former Maxtek): SiGe, 12,5 GSa/s, 8 bit, 8 GHz, ADC e SiGe, 12 GSa/s, 10

bit, 8,5 GHz, DAC

• InP: DAC, 60 GSa/s, 6 bit (NTT) e ADC, 80 GSa/s, 8 bit (Agilent)

Com base na lista acima, destacamos a geração de ADC’s e DAC’s da Fujitsu para grade de

65 GSps. Conforme o cenário apresentado anteriormente, para atingir novas escalas de tráfego,

será utilizada modulação 16QAM. A utilização do QAM faz necessária pois para formatos de

modulação em fase não seria possível atingir a taxa suficiente para o 400G com eletrônica atual.

Por exemplo, seria necessária eletrônica com capacidade acima de 100 Gbaud para se utilizar

modulação DP-QPSK. Dessa forma, com um conversor DAC com capacidade a partir de 56

Gbaud, pode-se conseguir taxas de até 448 Gb/s com PDM-16QAM e eficiência espectral 4 bits

por baud (símbolo) por polarização.
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A Figura 2.31 exemplifica uma placa com o FPGA modelo Arria 10 da marca Altera e os

transponders com capacidade de até 400G [83, 84]. Apesar desse modelo de placa possibilitar

a constatação pela calibração da paleta do sistema proposto no OptiSystem, foi utilizada uma

placa similar presente nos laboratórios do CPqD. Dessa forma, com parâmetros experimentais

previamente coletados, investigações futuras poderão ser realizadas.

Figura 2.31: Placa com FPGA e Transponders [85].
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Capítulo 3

Resultados obtidos

3.1 Modelo de simulação

O projeto inicial proposto consiste de um estudo e implementação da formatação geomé-

trica de pulsos Nyquist, utilizando modulação multinível a partir de PDM-16QAM em sistemas

N-WDM, operando em taxas a partir de 400 Gb/s e com cenários em B2B (Back to Back, B2B)

e distâncias superiores a 500 km. N-WDM é um método muito promissor para gerar futuros

supercanais e a característica de permitir o agrupamento de vários canais muito próximos uns

dos outros exige uma filtragem estreita com um filtro que se aproxima de uma função de trans-

ferência retangular, tão grande quanto a taxa de símbolos. Como já mencionado na Capítulo

2, o espectro mais restrito possível que contém todas as informações nos pontos de amostra-

gem é retangular entre as frequências de Nyquist (positivas e negativas) – neste caso, esta é a

frequência 𝑓𝑁𝑦𝑞𝑢𝑖𝑠𝑡 = 1/2𝑇 . A máxima eficiência espectral pode ser alcançada com interferên-

cia entre símbolos (ISI) nula, se estiverem reunidas as condições ideais, como será explicado

logo a seguir. No entanto, sistemas N-WDM sofrem de três limitações de implementação de

hardware[86]:

• a) O comprimento do filtro de formatação de pulsos digital é finito.

• b) A formatação de pulsos do conversor analógico digital (DAC) e as amostragens do

receptor no conversor analógico digital (ADC) não são idealmente sincronizadas [87].
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• c) A resolução da amplitude (em termos de número de bits) do DAC e ADC são finitas.

Estas restrições são traduzidas em interferências ISI e ICI e, portanto, afetam o desempe-

nho do sistema.

Como já foi abordado, a função 𝑠𝑖𝑛𝑐 ideal tem um espectro de cosseno levantado (RRC)

com fator de roll-off igual a zero. O conjunto de funções RRC é de particular interesse, porque

ele pode satisfazer o critério de zero ISI, quando aplicado no transmissor e receptor. Permitindo

fatores de roll-off diferentes de zero, diminuem-se as restrições sobre o comprimento do filtro

e o jitter aceitável às custas de aumento da ICI. Trabalhos mais recentes em sistemas N-WDM

abordam fatores de roll-off muito pequenos (menores que 0,1) [86].

Para exemplificar, a Figura 3.1 representa o diagrama funcional para o transmissor N-WDM.

O filtro de Nyquist é representado pelo bloco gerador de pulsos RRC M-ary (Root Raised Cosine

Pulse Generator, RRCPG). Esse bloco é adicionado logo a seguir ao Gerador de Sequências

QAM, nesse caso 4 bits/Hz para a utilização de 16QAM.

Figura 3.1: Diagrama do esquema de modulação N-WDM criado no OptiSystem 13.
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Na sequência, esse bloco está diretamente ligado a um modulador Mach-Zehnder (Mach-

Zehnder Modulator, MZM) e através de um (Power Combiner, PWC), combinar a sequência

de blocos que corresponde à parte ortogonal do QAM, para a criação da modulação em fase e

quadratura (In-phase and Quadrature, IQ). Esse diagrama representa apenas uma polarização

e, como utilizaremos polarização dupla (DP), um outro conjunto do mesmo diagrama, mas com

a polarização ortogonal deverá também ser combinado para o lançamento na fibra.

Para configurar diferentes fatores de roll-off, o componente de simulação gerador de pulsos

M-ary já possui como parâmetro o próprio roll-off, bastando então definir a faixa entre 0 e 1.

Mais adiante serão discutidas as diferenças entre o filtro integrado no gerador de pulsos (como

é o caso da implementação com o FPGA) ou o filtro após o modulador MZM.

De maneira resumida, o trabalho concentra-se na transmissão do sinal e a Figura 3.2 ilustra

a base para a geração do N-WDM usando QAM para cada polarização. Através dos modelos de

simulação criados no OptiSystem, modelos correspondentes também foram criados no Matlab.

Para a validação dos modelos em VHDL, a ferramenta de Testbench chamada ModelSim foi

usada.

Figura 3.2: Representação dos blocos para sistema N-WDM.

O ModelSim® da Mentor Graphics® é um ambiente de depuração e análise para projetos

de ASICs e FPGAs, com suporte nativo para várias linguagens descritivas e será usada VHDL

como já citado. Esse software, além de possibilitar a síntese de circuitos a partir dos modelos em

VHDL, permite também recursos como depuração e análise para simulação após os resultados

obtidos, bem como durante a simulação em execução. A Figura 3.3 ilustra o ambiente de
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Figura 3.3: Ambiente do software ModelSim Edição Altera Starter Edition.

trabalho do ModelSim.

Dessa forma, torna-se possível a calibração das paletas de simulação do OptiSystem usando-

se parâmetros e resultados experimentais como referência.

Através de alguns exemplos de paletas obtidos com o software de simulação OptiSystem,

foi montado um setup inicial com a seguinte configuração:

• 5 transmissores com filtros de Nyquist

• 5 Receptores coerentes com teste de BER para a subportadora 3 (FEC < 10−3)

Inicialmente, 2 tipos de configurações de transmissão foram escolhidas para essa simulação

( modulador já com filtro integrado e o filtro após o modulador ) com o objetivo de verificar se

existem significativas diferenças entre os tipos e portanto, se existirão diferenças nos resultados

das simulações. A Figura 3.4 compreende o diagrama principal das configurações utilizadas

nesta simulação.
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Figura 3.4: Setup inicial para testes com filtro de Nyquist. O filtro de nyquist encontra-se
incorporado ao Modulador PM-16QAM.

Embora o formatador possa ser implementado no domínio óptico, elétrico ou digital, este

trabalho é focado somente na implementação digital. Em um sistema N-WDM típico, no lado

do transmissor, o formatador é implementado como um filtro de resposta de impulso finito

(FIR), por uma multiplicação de matriz entre uma matriz de impulsos de 𝑠𝑖𝑛𝑐 atrasados e o

vetor de entrada de símbolos complexos. Nesta abordagem, os parâmetros a serem otimizados

são o comprimento do filtro (número de períodos de símbolo), o fator de superamostragem

(amostras por símbolo complexo) e o fator 𝛼. No lado do receptor, um filtro super gaussiano

com uma largura de banda próxima da taxa de símbolos é usado para detectar o sinal em forma

de Nyquist. Após este bloco, é utilizada uma recuperação de portadora de frequência / fase para

reconstruir as informações de símbolo transmitidas [88].

A taxa de comunicação inicialmente proposta no trabalho foi de 448Gbps, mas para o pro-

jeto não foi possível levantar dados experimentais com essas taxas, sendo então redefinida toda

a simulação para 256Gbps, pois todo o experimento foi baseado nesta taxa.

No projeto foram utilizadas 5 subportadoras lançadas através de fibras monomodo padrão,

sendo que a subportadora posta em prova foi a intermediária de maneira que existam 2 sub-

portadoras adjacentes, com o intuito de avaliar se há influência de ICI/ISI. A compensação de
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dispersão foi configurada no DSP. Após a montagem do setup, os amplificadores ópticos de en-

trada e saída foram reconfigurados com ganhos de 29,25 dB e 27 dB respectivamente e ambos

com Figura de ruído de 4dB como no experimento. Os ganhos foram encontrados de forma

empírica fazendo uma variação (sweep) de 1 a 30dB para as duas condições em B2B.

Para que fosse possível manter uma taxa de erros aceitável (BER < 10−3) nessa configura-

ção, foram utilizados 220 km de fibras compostas de 2 loops de 110 km, sendo que cada loop

contém:

• 10 km de fibra SMF-28 (0,27dB/km e 16,75ps/nm/km)

• 100 km de fibra SMF-28 (0,19dB/km e 16,75ps/nm/km)

3.2 Simulação do filtro de Nyquist

Como mencionado, foram simuladas duas condições com filtro de Nyquist, sendo o pri-

meiro teste utilizando uma configuração com filtro depois do (Polarization Combiner, PC) e o

segundo teste com geradores M-ary com filtro de Nyquist e implementação de Cosseno Levan-

tado. A Figura 3.5 ilustra os detalhes do transmissor com o filtro óptico na saída do PC, e os

componentes do simulador serão descritos abaixo.

Os geradores M-ary utilizados neste teste não possuem o Filtro de Nyquist incorporado,

sendo que o filtro do tipo Raised Cosine Optical Filter está localizado no final do conjunto, já

contendo dois sinais IQs por polarização.

Esta configuração é interessante pois no próximo teste será feita a comparação com o sinal

dos moduladores com filtro incorporado. Na comparação também é esperada uma mudança no

formato do espectro do canal, devido à diferença entre os componentes do simulador.

A configuração do primeiro teste consiste de:

• 2 Geradores de sequência 16QAM para cada polarização (1)

• 4 Geradores de pulso M-ary sendo 2 geradores por polarização (2)
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Figura 3.5: Layout com o filtro na saída do PC.

• 4 Moduladores Mach-Zehnder sendo 2 para cada polarização (3)

• 1 PC para lançar na MUX (4)

• 1 Filtro Óptico Cosseno Levantado com fator de roll-off 0,1. (5)

Para a comparação no próximo teste, foram utilizados os formatadores de pulsos M-ary

cosseno levantados como Filtros de Nyquist incorporados, mantendo os mesmos parâmetros de

roll-off : 0,1. A Figura 3.6 ilustra os detalhes do transmissor com o filtro de Nyquist integrado

no RRPG.

A configuração do seguinte teste contém os componentes:

• 2 Geradores de sequência 16QAM para cada polarização (1)

• 4 Geradores de pulso M-ary Cosseno Levantado com fator de roll-off de 0,1 sendo 2

geradores por polarização (2)

• 4 Moduladores Mach-Zehnder sendo 2 para cada polarização (3)

• 1 Combinador de polarização para lançar na MUX (4)
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Figura 3.6: Layout com filtro como gerador de pulsos M-Ary cosseno levantado.

Como pode ser observado, as principais diferenças entre os componentes da simulação fo-

ram os geradores RRCPG e o filtro óptico, sendo que ao final de cada simulação foram captu-

rados os espectros na saída de cada bloco, e os resultados dos espectros com os dois tipos de

filtros podem ser observados na Figura 3.7.

(a) (b)

Figura 3.7: Comparação com tipos de filtragem Nyquist e roll-off 0,1 (a) M-ary Cosseno Le-
vantado, antes da amplificação óptica. (b) Filtro Óptico Cosseno Levantado.
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Comparando os dois testes, fica claro que a escolha do tipo de filtro para fazer a simulação

não compromete de nenhuma forma os resultados. O filtro então escolhido é o formatador de

pulsos M-ary RRC por causa de sua flexibilidade na implementação no FPGA. As diferenças

entre o filtro na saída e os geradores de pulsos podem ser mencionadas pelas imperfeições no

modelo do filtro e a geração dos pulsos sinc, pois ambos são baseados em RRC.

Na Figura 3.8 é ilustrado exemplos com a resposta à variação do fator de roll-off entre 0,1

a 1,0. A subportadora escolhida foi a 3 justamente pela sua disposição entre as outras. Dessa

forma, são esperadas mudanças no formato apenas da subportadora 3.

(a) (b)

(c) (d)

Figura 3.8: Espectros sem amplificação óptica, para comparação com diferentes fators de roll-
off (a) 0,1 (b) 0,12575 (c) 0,2505 (d) 0,5.

Através desta ilustração, é mostrado que com o aumento do fator de roll-off, ocorre uma

invasão de banda entre as subportadoras, ou seja, mais espaço entre as subportadoras deve

ser reservado (como era de se esperar). Analisando os gráficos de BER e OSNR na Figura

3.9, é observado que mantendo o mesmo espaçamento entre canais mas aumentando o roll-off,
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ocorre um aumento significativo na taxa de erros e como o comportamento da OSNR pode

ser considerado quase como constante, pode-se inferir que a degradação é devida a ICI/ISI e

conclui-se que com fatores de roll-off acima de 0,3 a FEC terá problemas com taxas de erros

maiores que 10−3 nessa situação.

Figura 3.9: Gráficos de BER vs. roll-off e OSNR x roll-off.

Os resultados demostram as vantagens do uso do filtro de Nyquist, pois com fatores de

roll-off altos (maiores que 0,5) ou na ausência de formatação de pulsos Nyquist, é necessário

aumentar os espaços entre canais adjacentes para reduzir taxas de erros resultantes da invasão

entre canais.

3.3 Experimento de referência

Este trabalho teve como base experimental, um setup implementado pela equipe do CPqD[89]

que demonstrou[90] um transmissor óptico baseado em polímero TOSA executando em 100G

/ 200G em WDM (37,5 GHz) com transmissões até 5000 km. O objetivo é usar os dados co-

letados no experimento para calibrar a paleta do OptiSystem de forma que a simulação gere

resultados muito próximos aos coletados no experimento. Portanto, quando os dados simula-

dos estiverem em coerência com os dados do experimento, pode-se considerar que a simulação

possui referências próximas às do experimento e nesse momento é possível gerar simulações

com variações mais próximas da realidade, como a variação dos parâmetros de Nyquist como o

fator roll-off.
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Para atingir o resultado base para simulação, foram utilizadas tanto condições B2B quanto

com a presença de fibra e foram simulados e registrados os gráficos de BER vs. OSNR (B2B)

e BER vs. distância (fibra). Quando a fibra é utilizada, a calibração B2B é necessária, sendo

que o atenuador substitui a fibra para localizar o comportamento BER vs OSNR. Assim pode

ser identificada o que é característica do comportamento do meio e o que é característica da

propagação pela fibra.

A motivação de utilizar os experimentos realizados no CPqD como base para as simula-

ções deste trabalho, foi a possibilidade de acesso aos dados de um trabalho que explorasse os

transmissores N-WDM e neste experimento, objetivou-se construir um TOSA de fosfeto de ín-

dio (InP), silício e silício-orgânico híbrido com uma investigação experimental, pois existem

limitações físicas no tamanho do modulador LiNbO3, que impõem grandes desafios a serem

superados na transmissão. Assim sendo, os resultados experimentais deste trabalho contêm re-

cursos importantes para a validação das simulações desta dissertação. A caracterização foi feita

em back-to-back (B2B) e links de longa distância (cerca de 7000 km). A figura 3.10 representa

o experimento em B2B (ambas polarizações X e Y) com canal único e será base para simulações

em B2B (uma portadora) no OptiSystem.
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Figura 3.10: Resultados dos experimentos com BER vs. OSNR (B2B).
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Os limites de desempenho foram investigados, para uma banda espectral N-WDM no pa-

drão conhecido como WDM Flexigrid [91] de 37,5 GHz, a partir da transmissão 21x256 Gb/s

PM-16QAM com eficiência espectral de 5,33 bit/s/Hz. Apesar do trabalho abranger também

PM-QPSK (100G), apenas o formato de modulação PM-16QAM (200G) foi analisado, pois é

considerado pela OIF como mais promissor para geração futura N-WDM [92].

3.4 Configuração experimental

A Figura 3.11 ilustra a configuração experimental para a validação de sistema do TOSA

200G fornecido pela BrPhotonics ao CPqD. O hardware TOSA na Figura 3.12 foi desenvolvido

para proporcionar um desempenho estável até 75∘C com aquecedores para controle da polari-

zação do modulador, largura de banda eletro-óptica (Electro-Optical, EO) típica de 23 GHz,

𝑉𝜋 = 3,5𝑉 , dissipação de potência de 2,5 W e largura de banda estreita (Tunable Laser, TL)

100KHz.

Figura 3.11: Configuração experimental para a validação do sistema TOSA[90].

No lado do transmissor, o dispositivo sob teste (Device Under Test, DUT) foi montado

em uma placa de avaliação dedicada (Evaluation Board, EVB) (Figura 3.13), proporcionando

potência TL e controle de comprimento de onda óptico, juntamente com polarização automática
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Figura 3.12: Hardware TOSA[90].

do controle do modulador óptico. O DUT foi conduzido por sinais de 32GBd de um DSP de

28 nm incluindo um DAC de 64GSa/s (ClariPhy CL20010, com 16 GHz de largura de banda

elétrica e resolução de 8 bits). O DSP no EVB também executa em tempo real a geração da

sequência de bits pseudo-aleatória 231 − 1 (Pseudo Random Bit Sequence, PRBS) com 20%

de overhead para a (Software Defined FEC, SD-FEC), mapeamento de constelação 16QAM,

formatação de pulso Quasi-Nyquist com filtragem de RRC (roll-off = 0,1), pré-compensação

de largura de banda e correção de distorção do transmissor. As quatro saídas diferenciais de RF

do DAC, correspondentes aos componentes I e Q da polarização X e Y, foram então amplificadas

por dois drivers quádruplos RF de 35 GHz, antes de serem enviados ao modulador.

Figura 3.13: Placas de avaliação para o dispositivo sob teste e DSP[90].
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A fonte óptica utilizada para alimentar o modulador LiNbO3 era uma ECL de 100KHz. O

comprimento de onda óptico do canal sob teste foi ajustado em 1550,11 nm (193,4THz) como

mostrado na Figura 3.14. O principal objetivo de usar como teste o comprimento de onda de

193,4THz é a posição central em relação aos outros comprimentos de onda. Assim maiores

influências entre canais poderão ser detectadas. Devido às perdas dos moduladores, o canal

óptico foi então amplificado por um pré-amplificador óptico de baixo ruído antes de ser enviado

para um transmissor booster óptico e depois para a fibra óptica.

Figura 3.14: Espectro de N-WDM[90].

A grade de canais WDM foi gerada a partir de 20 ECLs com largura de linha de 100KHz,

divididas em duas matrizes separadas de 10 canais cada, sendo intercaladas em uma grade

flexível de 37,5 GHz. Cada grupo de dez lasers foi enviado para um modulador óptico de

LiNbO3 com dupla polarização, conduzido por sinais 16QAM de 32GBd, com geração off-

line por meio de um DAC de 63GSa/s da Fujitsu, com largura de banda de 14 GHz e 8bits de

resolução. Os 20 canais modulados foram acoplados através de um canal teste por um acoplador

óptico 90/10, antes de serem amplificados pelo EDFA e transmitidos para a fibra. O espectro

óptico WDM é mostrado na Figura 3.14.

O link de fibra foi construído como um circuito de recirculação óptica, com cinco exten-

sões de 50 km de fibras de baixas perdas e grande área efetiva (Corning®Vascade EX2000) e

cinco estádios de amplificação com EDFAs (6dB de figura de ruído). A Tabela 3.1 descreve as

características técnicas da fibra que foram parametrizadas no simulador.

Um filtro óptico programável (Proggramable Optical Filter, POF) no meio do loop foi usado
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Tabela 3.1: Especificações fibra Corning Vascade EX2000

Descrição Fibra de baixas perdas
com larga área efetiva

Atenuação (dB/km) 0,160
Área efetiva (µm2) 112

Dispersão (ps/nm.km) +20,2
Curva de Dispersão (ps/nm.km) +0,06

PMDQ (𝑝𝑠/
√
𝑘𝑚) ≤ 0,05

Índice de Refração de 1,4625
Grupo Efetivo (Neff)

para filtragem de ruído ASE fora da banda. No lado do receptor, o canal sob teste foi filtrado

com passa-banda e pré-amplificado antes de ser enviado ao receptor coerente, constituído por

um híbrido óptico de polarização diversificada 90°, seguido por quatro fotodetectores balan-

ceados (Balanced Photodetectors, BPD) com 40 GHz de largura de banda e um osciloscópio

digital de 80GSa/s, largura de banda de 33 GHz e resolução de 8 bits como um ADC. O DSP

off-line foi então utilizado para a demodulação do sinal e a avaliação da BER.

3.5 Resultados experimentais

Como foi citado anteriormente, o principal objetivo deste trabalho do CPqD foi fazer uma

demonstração experimental de um TOSA e tomando o comportamento em 200G, os resulta-

dos B2B mostram uma pequena penalidade na OSNR <19,5 dB, em comparação ao LiNbO3

com OSNR <18,5 dB. Embora tenha sido utilizado um filtro de pré-compensação digital de três

taps no DSP (objetivo de minimizar esta penalidade de banda), os sinais 200G-16QAM são

mais sensíveis e ainda apresentam uma penalização residual refletida na BER[90]. No entanto,

a penalidade em torno do limite FEC (limite do SD-FEC é de 2,4.10−2) é inferior a 0,5 dB

para o caso de canal único e ∼ 1 dB para WDM. A penalidade da OSNR de 1dB entre os dois

transmissores ópticos é também refletida nos resultados da transmissão na Figura 3.15(b): o

alcance do sistema para o canal de 200G em teste foi de ∼ 1600 km quando utilizando o TOSA

enquanto que a transmissão acima de 1900 km foi conseguida quando se utilizou o modulador
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LiNbO3[90]. Os resultados experimentais em 200G-16QAM podem ser vistos na Figura 3.15 e

foram obtidos com o encapsulamento de TOSA e LiNbO3 (Polarization-Multiplexed Quadra-

ture Modulator, PMQ), em B2B (Figura 3.15a) e após a transmissão com fibras (3.15b).

Figura 3.15: Medições B2B e resultados da transmissão para 200G[90].

Com estes resultados, foi possível calibrar a paleta do OptiSystem para obtenção das simu-

lações desejadas, considerando as devidas limitações e erros na comparação dos sistemas. O

próximo passo então é a reprodução do cenário mais simples como no caso de B2B.

3.6 Resultados simulados

A análise dos experimentos dos módulos TOSA e LiNbO3, permitiu gerar um modelo de

simulação no ambiente OptiSystem com resultados aproximados. Usando o modelo apresen-

tado anteriormente e calibrando os parâmetros das fibras, amplificadores e atenuadores foram

utilizados para aproximar a simulação com dados coletados nos experimentos, tanto em B2B

quanto com as fibras.

Para a aproximação da simulação em B2B, foram adicionados entre o transmissor e o recep-

tor, um amplificador e dois atenuadores (cascata). O primeiro atenuador teve o ganho definido

para localizar a OSNR em 30 dB e o segundo para fazer a variação de 16 dB até 30 dB, com

o objetivo de capturar a curva de BER vs. OSNR do sistema do experimento. Após obter os
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resultados desejados, os atenuadores foram travados com OSNR em 30 dB na configuração em

B2B. De acordo com a taxa de bit do experimento, foi ajustada a taxa no simulador para 256

Gb/s, assim como a taxa de símbolo em 32 Gsímbolos/s no transmissor e receptor. Após obter

a aproximação dos valores com os resultados do experimento em B2B, subportadora central foi

fixada em 193,4 THz e novamente a OSNR x BER foi comparada com o experimento como

mostrada na Figura 3.16.
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Figura 3.16: Resultados das simulações com B2B e transmissão WDM 200G. Gráfico de BER
vs. OSNR

No experimento, foram capturadas curvas de BER vs. OSNR tanto de canal único como

em WDM e após obter a aproximação dos valores simulados com os resultados do experimento

com fibra em canal único, foram adicionados 10 loops com fibra (Vascade EX2000) de 50 km

e amplificador com figura de ruído (Noise Figure, NF) de 6 dB, como informado no artigo. O

amplificador utilizado no experimento foi um EDFA, mas na simulação foi usado um ampli-

ficador com ganho de 7,8343 dB para aproximação dos resultados. Foram então habilitadas

a compensação de efeitos não lineares e dispersão no DSP e inicialmente inseridas outras 4

subportadoras com espaçamento de 37,5 GHz entre elas, onde a nova simulação apresentou os

resultados presentes na Figura 3.17.

Dado como satisfatória a simulação com canal único, o próximo passo foi simular o WDM
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Figura 3.17: Resultados das simulações com canal único 200G BER vs. L

com 21 subportadoras, ou seja, o mesmo teste feito no experimento, mantendo o espaçamento

de 37,5 GHz. Para a aproximação com o teste em WDM, foram utilizados inicialmente 70

loops de 50 km com amplificador e através de iterações, foram feitas variações do ganho desse

amplificador onde foi possível chegar a um valor aproximado de 7,894225 dB. A partir desse

ponto, a simulação foi iterada partindo-se de 1 loop (50 km) até 100 loops (5000 km), com

anotação dos resultados. Essa aproximação foi localizada de forma empírica e os resultados

podem ser observados na Figura 3.18.

0 1000 2000 3000 4000 5000

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

L [km]

B
E

R

DP−16QAM 31.659GBd Nyquist − LiNbO3 B2B WDM

 

 

BER Experimento
BER Simulado

Figura 3.18: Resultados das simulações com transmissão WDM 200G BER vs. L
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Contudo, analisando os gráficos das Figuras 3.17 e 3.18 o erro de aproximação pode ser

considerado aceitável. O componente para análise do espectro WDM do Optisystem, foi utili-

zado para captura das 21 subportadoras presentes e centradas em 193,4 THz com a grade em

37,5 GHz. A primeira subportadora está localizada em 193,029 THz e a última em 193,780

THz e o espectro N-WDM da simulação pode ser visto na Figura 3.19.
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Figura 3.19: Espectro N-WDM da simulação das 21 subportadoras espaçadas em 37,5 GHz.

3.7 Variação dos parâmetros de Nyquist

Após verificada a aproximação dos modelos de simulação, o próximo passo foi aplicar no

simulador, diferentes fatores de roll-off nos filtros de Nyquist para geração de novas curvas de

BER vs. L. O comportamento esperado era que com o aumento do fator de roll-off, o espectro

fosse alargado dentro do grid de 37,5 GHz, ocorrendo a invasão das subportadoras adjacentes

e prejudicando assim a recepção, resultado em uma elevação da BER. Para exemplificar o pri-

meiro teste, foi fixado L = 500 km e executada a simulação. Pode-se verificar que o fator de

roll-off contribui de maneira positiva e significativa para os sistemas de geração futura, como

pode ser observado na Figura 3.20. A linha tracejada em 2,4.10−2 define o limite da SD-FEC e
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neste caso a BER ficou abaixo do limite com 𝛼 < 0,84.
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Figura 3.20: Gráfico de BER vs. roll-off para sistema com L = 500 km.

Como citado anteriormente, cada enlace do experimento possui 1 carretel de 50 km de fibra

e 1 amplificador, sendo que para a simulação de 500 km, foi necessário lançar 10 loops através

do acoplador 2x2. Considerando esse exemplo com L = 500 km e espaçamento de 37,5 GHz

entre canais, o limite aceitável para o fator de roll-off ainda ficou acima do 𝛼 = 1, sendo

possível neste caso, seu uso em toda a faixa, mas espera-se uma piora para distâncias maiores

que 500 km.

Dando continuidade nas simulações com L variando entre 0 e 5000 km, e aplicando as mes-

mas faixas de parâmetros de roll-off, o resultado obtido é mostrado na Figura 3.21. Contudo,

analisando o comportamento de BER vs. L para os diferentes fatores de roll-off, pode-se ve-

rificar os efeitos de se utilizar valores de 𝛼 menores que 0,5 e quanto mais se aproxima de 0,

maior esforço computacional é necessário, mas à pena de que os ganhos são cada vez menos

significativos.

A busca por um fator de roll-off ótimo é necessária então para balancear ganhos com efici-

ência de banda por gasto energético do DSP. Isso significa que o máximo gasto energético e o

mínimo espaçamento espectral devem ser definidos para a localização do ponto ótimo que é a

definição da quantidade de TAPs presentes no filtro de Nyquist. Porém, tender o fator de roll-off
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Figura 3.21: Gráfico de BER vs. L para sistema com diferentes fatores de roll-off.

a zero não necessariamente significa obter o melhor comportamento de BER vs L, como será

visto a seguir.

3.8 Influência do roll-off

Sabendo que a elevação das taxas de comunicação na ordem de 1 Tbit/s e além é uma ta-

refa difícil, principalmente pelas limitações como taxa de amostragem, largura de banda dos

conversores DAC e ADC e número efetivo de bits (Effective number of bits, ENOB), outra de-

pendência surge como limitação: o valor ótimo do fator de roll-off. A mesma observação foi

feita na avaliação da dependência do fator de roll-off de um pulso de Nyquist em uma trans-

missão de 1,28 Tb/s a 525 km [93]. Neste trabalho, o valor ótimo encontrado do roll-off é de

0,5 e para valores inferiores, uma sobreposição dos símbolos vizinhos resultou em limitações

lineares e não lineares significativas como Dispersão Cromática (Chromatic Dispersion, CD),

Dispersão dos Modos de Polarização (Polarization Mode Dispersion, PMD), Modulação Cru-

zada de Fase (Cross Phase Modulation, XPM) e Mistura de Quatro Ondas (Four Wave Mixing,
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FWM).

Os efeitos não lineares XPM e FWM são dependentes do coeficiente de não linearidade da

fibra, 𝑛2, definido a partir do fator gamma (𝛾) segundo a seguinte equação [94]:

𝑛2 =
48𝜋2𝑋1111

𝑛2𝑐
(3.1)

Onde:

𝑋1111 é o coeficiente de susceptibilidade não linear de terceira ordem.

𝑛 é o índice de refração da fibra.

𝑐 é a velocidade da luz em m/s.

A partir de 𝑛2 é possível obter a equação de 𝛾[95], que é dada por:

𝛾 =
2.𝜋.𝑛2

𝜆.𝐴𝑒𝑓𝑓

(3.2)

Onde:

𝑛2 representa o coeficiente não linear.

𝐴𝑒𝑓𝑓 é a área efetiva da fibra óptica.

𝜆 é o comprimento de onda.

O impacto deletério da XPM e FWM faz com que seja difícil aumentar a velocidade de

transmissão (e portanto a eficiência espectral). Para superar este gargalo, foi desenvolvida uma

técnica de transmissão usando um pulso de Nyquist onde o fator 𝛼 é variado e seu efeito sobre

a penalidade causada pela XPM e FWM foi avaliado [93]. A taxa de erro de bits (BER) foi

medida após a transmissão de 525 km para diferentes valores de 𝛼, mostrando a relação entre 𝛼

e BER, com a obtenção do valor mínimo da BER em 𝛼 = 0,5.

Neste trabalho[93] foram computados os coeficientes XPM e FWM, 𝜂𝑋𝑃𝑀 e 𝜂𝐹𝑊𝑀 res-

pectivamente para vários valores de 𝛼, buscando determinar a influência de 𝜂𝑋𝑃𝑀 e 𝜂𝐹𝑊𝑀 e

também o aumento de 𝑃𝑃/𝑃𝐴𝑉 , devido à elevação do ganho das frequências mais altas contidas
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no formato de pulso retangular, por causa do aumento de 𝛼.

De maneira sucinta, esse comportamento pode ser explicado pelo fato de que a sobreposição

entre pulsos vizinhos diminui à medida que 𝛼 aumenta, mas ao mesmo tempo a potência de

pico de um pulso de Nyquist também aumenta sob uma potência média fixa[93]. Foi feita uma

comparação do desempenho de transmissão para diferentes fatores de roll-off com pulso de

Nyquist em transmissão WDM. O fator de roll-off ótimo naquela situação foi de 0,5. Valores

menores de 𝛼 são preferíveis em termos de maior tolerância CD e PMD, enquanto uma forte

sobreposição entre símbolos vizinhos resulta em grandes limitações devidas a XPM e FWM.

Por outro lado, valores maiores de 𝛼 levam a uma potência de pico mais elevada e novamente

aumentam a não linearidade.

Na tentativa de reproduzir esse efeito, foi montada uma configuração não de uma subporta-

dora única, como foi proposto no trabalho citado, mas com as mesmas 21 subportadoras deste

trabalho e L = 500 km. Para verificar a presença dos efeitos não lineares da fibra, foram fei-

tas simulações com o algoritmo de compensação dos efeitos não lineares no DSP de forma a

habilitar e desabilitar a compensação. Os resultados são apresentados na Figura 3.22.
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Figura 3.22: BER vs. Roll-off com 𝛾 ̸= 0 com e sem compensação de efeitos não lineares no
DSP.

A aproximação das curvas com DSP habilitado e desabilitado demonstra que a presença de

efeitos não lineares nas fibras (Non-Linear Interference, NLI) não é significativa ou não indica
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a presença de efeitos não lineares muito fortes no experimento estudado. Além disso, a forma

da curva indica um ponto ótimo de roll-off diferente do que foi utilizado (0,1), isto é, o fator de

roll-off ótimo gira em torno de 0,25. Do ponto de vista do projeto da DSP tanto no transmissor

quanto no receptor, este resultado implica em um ligeiro relaxamento em termos de número de

taps do filtro FIR e dos algoritmos de compensação dos efeitos de propagação.

Em uma outra observação, com o aumento da potência lançada na fibra, espera-se que a

presença dos efeitos não lineares também aumente e teoricamente o novo fator de roll-off ótimo

tenda a ser deslocado para 𝛼 > 0,25.

Desse modo, com o aparecimento deste efeito influenciado pelo 𝛼 na presença de 𝛾, existe

um balanço ou um compromisso que deve ser analisado para cada caso entre usar a compensa-

ção de NLI no DSP, que é significativa, e localizar o valor ótimo de 𝛼, na busca pela eficiência

de banda, eficiência energética e flexibilidade do sistema. No exemplo acima, fixando 𝛼 = 0,25

entre os transmissores e receptores e desabilitando a compensação de NLI, uma comparação

com o consumo do sistema poderá ser feita para tomar a decisão entre o sistema mais ade-

quado, surgindo assim, mais uma estratégia para ajuste dos circuitos da DSP num transponder

sintonizável.

3.9 Influência do roll-off sobre a eficiência energética

Para a avaliação da eficiência energética, um método promissor de geração de filtros FIR foi

estudado [96]. Este trabalho teve como objetivo a comparação experimental de um Filtro FIR

baseado em somadores e registradores de deslocamento, chamado de Aritmética Distribuida

(Distributed Arithmetic, DA) com o filtro MAC, também usado nesta dissertação. Além da

avaliação do consumo dos recursos entre os dois filtros, também foi comparado o consumo

de energia das duas implementações, com variação no número de taps dos filtros que vai de

6 até 119 taps. A Figura 3.23 mostra o consumo de energia para os métodos DA e MAC

(potência quiescente do circuito não foi incluída). A partir dos resultados, pode ser observado

uma redução de até 50% no consumo de energia dinâmico.
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Figura 3.23: Gráfico do consumo dos filtros FIR MAC e DA para diferentes taps.

Portanto, o consumo do filtro de Nyquist está diretamente relacionado com a quantidade de

taps do projeto de um transmissor, e se o consumo dinâmico for uma definição prioritária no

projeto, deve-ser buscar uma redução na quantidade de taps mas mantendo a mínima resolução

para não degradar o desempenho do fator de roll-off. Para a avaliação do desempenho do fator

de roll-off, foi criado um projeto de filtro de Nyquist com o auxílio da ferramenta de filtros do

Matlab com os parâmetros detalhados na tabela 3.2.

Tabela 3.2: Especificações do filtro com frequência de corte normalizada 𝑤𝑝.

Parâmetro
Tipo cosseno levantado (RC)

Janela Hamming
𝑤𝑝 0,5

roll-off 0,1

Para encontrar uma relação entre a mínima quantidade de taps do filtro e o fator de roll-off,

foi avaliada a resposta do filtro a partir do comportamento do lóbulo principal e a frequência

rejeita-faixa normalizada 𝑤𝑠. O objetivo é observar o deslocamento de 𝑤𝑠 com a variação da

quantidade de taps do filtro. Mantendo o fator de roll-off com um valor baixo de 0,1 e variando

a quantidade de taps entre 4 e 512, foram capturados os deslocamentos 𝑤𝑠. O resultado é

apresentado na gráfico à esquerda na Figura 3.24. Pode ser observado que esse gráfico relaciona

a quantidade de taps do filtro com a frequência normalizada 𝑤𝑠 e há um esforço expressivo em
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manter a resolução mínima de 𝛼 quando N > 100. O gráfico à direita é utilizado para caracterizar

o fator de roll-off e a frequência normalizada 𝑤𝑠. Dessa forma, para se obter a quantidade

de taps mínima para um desejado valor de 𝛼, basta relacionar as duas curvas onde roll-off é

localizado por 𝑁 taps e vice-versa.
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Figura 3.24: Gráficos do número de Taps do filtro de Nyquist e fator de Roll-off pela frequência
de rejeita-faixa 𝑤𝑠 normalizada, dada em 𝜋 rad/amostras.

Contudo, o balanço ou o compromisso citados anteriormente podem ser avaliados como

uma figura de mérito entre fator de roll-off, mínima quantidade de taps e mínima potência

requerida. Essa análise deverá ser feita com base nos critérios prioritários definidos no projeto

para cada caso e o esforço da compensação de NLI no DSP, que é significativo, poderá até ser

observado com o objetivo de ser aliviado, considerando uma contribuição prévia de 𝛼. A Figura

3.25 define o balanço entre os critérios avaliados como figura de mérito, sendo o consumo de

potência dos filtros do tipo MAC baseado no levantamento de [96] e a quantidade mínima de

taps em função do fator de roll-off obtida na Figura 3.24.

Na busca pela eficiência de banda, eficiência energética e flexibilidade do sistema, a vari-

ação do fator 𝛼 representa uma maneira de se controlar o desempenho de sistemas N-WDM

densos, podendo atenuar as penalidades devidas a NLI, como demonstrado em [93], bem como

o consumo energético, como demonstrado neste trabalho.
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Figura 3.25: Figura de mérito considerando roll-off (𝛼), Número de taps do filtro e potência
dinâmica do filtro.
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Capítulo 4

Conclusões e Trabalhos Futuros

Foi feita uma revisão bibliográfica que iniciou com os fundamentos de transmissão óptica e

evolução dos formatos de modulação digital, presentes nos sistemas coerentes com supercanais

ópticos com alta SE. Os conceitos sobre formatação de pulsos foram explorados e definidos em

dois grupos: a formatação probabilística e a formatação geométrica de pulsos, sendo que o foco

deste trabalho é a formatação geométrica de pulsos.

Para a construção do filtro de Nyquist como formatador de pulsos, também chamado de

pulsos de Nyquist, foi importante uma revisão sobre os fundamentos de filtros e transformadas

de Fourier, para demonstração da convolução dos sinais com a função base sinc e comparação

entre os espectros. A capacidade do canal foi abordada para direcionar a escolha do tipo de

formato a utilizar. Nesta etapa foram estudadas curvas de BER e OSNR para vários formatos

de modulação e o filtro de Nyquist onde os conceitos de fator de roll-off foram explorados, para

o caso particular do filtro RRC.

Os circuitos eletrônicos utilizados no projeto foram citados como o FPGA, ADCs e DACs

bem como os limites físicos alcançados nas placas de avaliação, pois formatos de modulação de

altas ordens e espaçamento entre subportadoras próximos ao limite de Nyquist são necessários,

com limitação severa pela eletrônica e pela degradação por ICI.

A simulação foi conduzida tendo como base dados experimentais obtidos a partir de um

sistema PM-16QAM de 21x256 Gb/s, com avaliação teórica do efeito da variação do fator de
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roll-off que vai de 0 até 1. Com base nas condições B2B e com fibras do experimento, o filtro

de Nyquist foi simulado e, a partir dos resultados obtidos, demonstrou-se que desde que a BER

esteja dentro do limite da FEC, tanto o impacto de ISI quanto o crosstalk podem ser atenuados e

a formatação de pulso geométrica com variação de roll-off pode então permitir requisitos menos

rigorosos para o projeto do filtro formatador no DSP.

Os impactos do comprimento do filtro e resolução ADC e DAC também foram avaliados,

sendo que para o comprimento do filtro, a resposta ao pulso 𝐼𝑛1(𝑥), se possuir um baixo número

de taps (L = 4 por exemplo), causa uma diminuição no comprimento do filtro, podendo resultar

em um comportamento não desejado na saída 𝑂𝑢𝑡1. Portanto, mesmo ajustando o roll-off para

um valor baixo como 0,1, o filtro não irá gerar a resposta necessária nesse caso. O tamanho do

filtro só depende da quantidade de taps do mesmo, ou seja, os diferentes exemplos de fatores

ótimos encontrados em 𝛼 = 0,1 e 0,6, possuem filtros com coeficientes FIR diferentes para cada

um. Para o caso da resolução do ADC e DAC, mesmo que o filtro possua uma quantidade alta de

taps (L = 255 por exemplo), uma baixa resolução do ADC ou DAC impactará na definição das

amplitudes dos overshoots, principalmente nas regiões de menor amplitude como nos extremos

do pulso. Essa troca deverá ser analisada primeiramente definido-se o fator de roll-off e então

fazendo o balanço entre quantidade de taps e mínima resolução do ADC e DAC.

Também foi demonstrado que o ajuste de 𝛼 torna possível estabelecer um compromisso

entre alcance e eficiência espectral com consequências possíveis na operação do algoritmo de

efeito não-linear, que é um tópico a ser investigado em trabalhos futuros. Com esta abordagem e

com menos processamento no estágio do formatador, os circuitos de transponder sintonizáveis

poderiam ser dedicados a outras funcionalidades. Um inconveniente da técnica proposta é o

ajuste do 𝛼, mas como uma abordagem inicial, pode ser importante para simplificar o design do

chip e reduzir seu consumo de energia.

De fato, como principal contribuição desta dissertação de mestrado, uma vez encontrada a

relação entre a BER e o fator de roll-off, demonstrou-se ser possível determinar um fator de

mérito que relaciona a resolução do filtro de Nyquist, em função do número de taps que ele

emprega, o consumo de energia da DSP e, consequentemente, a BER. O compromisso assim
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estabelecido entre o desempenho sistêmico, o consumo de energia e o fator de roll off representa

a principal contribuição desta dissertação.
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Apêndice A

Equações

A equação A.1 representa o formato de pulso Nyquist, filtro de Nyquist ou raiz quadrada de

cosseno levantado.

𝑠𝑖𝑛𝑐(𝑡) =
𝑠𝑖𝑛(𝜋𝑡)

(𝜋𝑡)
(A.1)

A equação A.2 representa uma janela retangular de comprimento 𝜏 centrada em 𝑡 = 0.

∏︁(︂
𝑡

𝜏

)︂
(A.2)

A equação A.3 pode ser utilizada para calcular os coeficientes do filtro FIR do projeto.

𝑤𝑙𝑝𝑓 (𝑛) =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
𝑠𝑖𝑛[2𝜋(𝑛−𝑀

2
)]

𝜋(𝑛−𝑀
2
)

𝑛 ̸= 𝑀
2

2𝑓𝑡 𝑛 = 𝑀
2

(A.3)

Sendo 𝑀 = 𝑡𝑎𝑝𝑠− 1 onde 𝑡𝑎𝑝𝑠 é o comprimento do filtro.
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Figura A.1: Esquema da Paleta Principal do simulador com 5 subportadoras.



106

Figura A.2: Esquema da Paleta Principal do simulador com 21 subportadoras.



Apêndice B

Código VHDL

Neste apêndice esta o código utilizado para implementar o filtro FIR de 21 taps.

-- Quartus II VHDL Template

-- Independent multiply

-- For use with the 28-nm, 20-nm and later device families

-- This template is applicable to 9x9, 18x18, 27x27, 36x18, 36x36 modes on Stratix-V

-- This template is applicable to 9x9, 18x19(signed), 27x27 modes on Arria-V and Cyclone-V

-- This template is applicable to 18x19(signed), 27x27 modes on Arria-10

library ieee;

library ieee_proposed;

use ieee.std_logic_1164.all;

use ieee.numeric_std.all;

use ieee_proposed.float_pkg.all;

entity floating is

port

(

-- each multiplier can be signed or unsigned

-- for mixed-sign multiplication, refer to mixed-sign template

clk : in std_logic;

input : in real range -1.0 to 1.0;

a : in real range 0.0 to 15.0;

b : in real range 0.0 to 15.0;

x : out real range 0.0 to 15.0;

y : out real range 0.0 to 15.0;
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qdiv : out std_logic;

qtotal : out real range -100.0 to 100.0

);

end entity;

architecture rtl of floating is

begin

x <= a + b;

y <= a * b;

process (clk)

variable cnt : integer range 0 to 20;

variable vqdiv : std_logic;

type t_coeff is array (0 to 20) of real range -1.0 to 1.0;

type t_z is array (0 to 21) of real range -1.0 to 1.0;

variable total : real range -100.0 to 100.0 := 0.0;

variable v_coeff : t_coeff;

variable v_tz : t_z;

begin

if rising_edge(clk) then

v_coeff(0) := 0.030273;

v_coeff(1) := 0.015059;

v_coeff(2) := -0.033595;

v_coeff(3) := -0.028985;

v_coeff(4) := 0.036316;

v_coeff(5) := 0.051504;

v_coeff(6) := -0.038337;

v_coeff(7) := -0.098652;

v_coeff(8) := 0.039580;

v_coeff(9) := 0.315800;

v_coeff(10) := 0.315800;
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v_coeff(11) := 0.315800;

v_coeff(12) := 0.039580;

v_coeff(13) := -0.098652;

v_coeff(14) := -0.038337;

v_coeff(15) := 0.051504;

v_coeff(16) := 0.036316;

v_coeff(17) := -0.028985;

v_coeff(18) := -0.033595;

v_coeff(19) := 0.015059;

v_coeff(20) := 0.030273;

for k in 21 downto 1 loop

v_tz(k) := v_tz(k-1);

end loop;

v_tz(0) := input;

total := v_coeff(0);

for k in 1 to 20 loop

total := total + (v_coeff(k) * v_tz(k));

end loop;

qtotal <= total;

end if;

-- implement the denominator of the division based on the input

-- If base greater than two, implement an generic divider by n

if cnt < ((20 / 2) - 1) then

-- Reset the counter

vqdiv := ’0’;

elsif cnt >= ((20 / 2) - 1) then

-- Set the output counter

vqdiv := ’1’;

end if;

-- Increment the counter

cnt := cnt + 1;

-- Reset the counter if it reaches maximum

if cnt >= ((20 - 1)) then

cnt := 0;
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end if;

qdiv <= vqdiv;

end process;

end rtl;
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