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Zusammenfassung

In der heutigen Zeit ist das Internet aus fast keinem Lebensbereich mehr wegzudenken.
Im Privatbereich finden immer mehr internetfihige Mobilgeréte wie Laptops, Mobiltelefone
oder Tablets ihren Einsatz. In den letzten Jahren hat sich die tégliche Lebensgestaltung
verandert. Was vor einem Jahrzehnt noch durch analoges Fernsehen bestimmt wurde, wird

heute durch digitale Medien beeinflusst.

Neben den Anforderungen des Mobilfunks wachsen gleichermaflen die Anforderungen an die
dahinterliegenden optischen Ubertragungssysteme. In der optischen Nachrichteniibertragung
kommen bereits verstarkt mehrstufige Modulationsformate wie dem Polarisationsmultiple-
xing oder der Quadraturamplitudenmodulation zum Einsatz. Bei den Uberlegungen zur
Erhohung der Ubertragungsraten muss sich verstirkt mit den linearen und nichtlinearen
Storungen, sowie den Storungen imperfekter Bauteile in optischen Systemen beschéaftigt
werden. Diese limitierenden Effekte werden in dieser Arbeit mit besonderer Aufmerksamkeit
betrachtet. Der Fokus dieser Arbeit richtet sich zum einen auf die Erhéhung der Kanalrate
durch moderne digitale Signalverarbeitung und zum anderen auf hochwertige Modulati-
onsformate in unterschiedlichen optischen Ubertragungssystemen. Zusétzlich wird in dieser
Arbeit die Moglichkeit intensiv diskutiert, bei gegebenen Ubertragungsbedingungen in Dual-
Polarisations-Netzen mit Wellenldngenmultiplex, die Datenrate adaptiv zu gestalten. Dies

ist Voraussetzung, um moderne durch Software bestimmte Konzepte zu unterstiitzen.

Das Ziel der fiir diese Ausarbeitung zugrundeliegenden Forschungstétigkeit ist es, in kohé-
renten WDM-Netzen mit dichtem Raster von weniger als 50 GHz, die Datenrate adaptiv
gestalten zu kénnen. Das Hauptaugenmerk liegt dabei auf der Untersuchung, Optimierung
und experimentellen Umsetzung der hybriden Modulation und deren digitalen Signalverar-
beitung im Sender wie Empfinger. Die hybride Modulation bietet neben anderen Konzepten
eine zentrale Abstraktionsmoglichkeit, indem die einzelnen Datenstrome unabhéngig vonein-
ander moduliert werden konnen. Auflerdem zeigt diese Arbeit, dass bereits gangige Konzepte

der digitalen Signalverarbeitung auf eine hybride Modulation anwendbar sind.

Das erstellte Konzept wurde durch ein WDM-Szenario mit einem Kanalabstand von 37,5
GHz realisiert und in Simulationen sowie Experimenten untersucht. Realisiert wurde ein nu-
merisches Modell zur Untersuchung von Glasfasern bei Doppelbrechung mit der Umsetzung
und Optimierung der Losung zur Manakov-PMD-Gleichung durch die Split-Step-Methode.
Diese Arbeit fithrt des Weiteren wichtige Aspekte der generellen digitalen Signalverarbeitung

aus.



Abstract

In today’s world, the Internet has become an indispensable part of almost every aspect of
life. In the private sector, more and more Internet-enabled mobile devices such as laptops,
cell phones or tablets are being used. In the last few years, the daily way of life has changed.
What a decade ago was still determined by analog television is today influenced by digital

media.

In addition to the requirements of mobile radio, the demands on the optical transmission
systems behind it are growing in equal measure. Multi-stage modulation formats such as
polarization multiplexing or quadrature amplitude modulation are already increasingly being
used in optical transmissions. When considering ways to increase transmission rates, greater
attention must be paid to linear and nonlinear interference as well as interference from
imperfect components in optical systems. These limiting effects are given special attention
in this thesis. The focus of this work is on the one hand on increasing the channel rate by
modern digital signal processing and on the other hand on high-quality modulation formats
in different optical transmission systems. In addition, this thesis discusses the possibility
to design the data rate adaptively under given transmission conditions in dual polarization
networks with wavelength division multiplexing. This is a prerequisite for supporting modern

concepts determined by software.

The goal of the research activity on which this work is based is to be able to design the data
rate adaptively in coherent wavelength division multiplexing networks with a dense grid of
less than 50 GHz. The main focus is on the investigation, optimization and experimental
implementation of hybrid modulation and its digital signal processing in transmitter and
receiver. Among other concepts, hybrid modulation offers a central abstraction possibility
by allowing the individual data streams to be modulated independently of each other. Fur-
thermore, this thesis shows that already common concepts of digital signal processing are

applicable to hybrid modulation.

The developed concept was realized by a WDM scenario with a channel spacing of 37.5 GHz
and investigated in simulations and experiments. A numerical model for the investigation
of glass fibers under birefringence was realized with the implementation and optimization
of the solution to the Manakov-PMD equation by the split-step method. This work also

performs important aspects of general digital signal processing.
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Kapitel 1
Einfiuhrung

In der heutigen Zeit ist das Internet aus fast keinem Lebensbereich mehr wegzudenken. Im
Privatbereich finden immer mehr internetfihige Mobilgerdte wie Laptops, Mobiltelefone oder
Tablets ihren Einsatz [1]. Aber auch Geréte ohne bisherige Verbindung zum Internet wie
Kiihlschranke oder Waschmaschinen werden durch eine Anbindung, im Sinne des populédren
Internet der Dinge (engl.: Internet-of-Things, IoT), die Anzahl der Teilnehmer wachsen
lassen (Abbildung 1.1). Unter anderem treibt dieser Trend Kommunikationstechniken wie
Wi-Fi 6 (802.11ax) oder den Mobilfunkstandard der fiinften Generation (5G) mit Datenraten

bis zu 20 Gbit/s und Latenzzeiten von unter 1ms voran [2, 3].

In den letzten Jahren hat sich die tégliche Lebensgestaltung verdndert. So wird die aktuel-
le Generation der Menschheit als Digital Natives bezeichnet [4]. Was vor einem Jahrzehnt
noch durch analoges Fernsehen (engl.: Television, TV) bestimmt wurde, wird heute durch
digitale Medien beeinflusst [5]. In der heutigen modernen Lebensgestaltung hélt das soge-
nannte Streaming von hochauflésenden Filmen bis zu einer Auflésung von 8k und hohem

Dynamikumfang (engl.: High Dynamic Range, HDR) immer mehr Einzug. Nach [6] sorgen

:4“—‘; 20 _ ToT

5 [ Mobil

© [ vLaptops

o I TV

= | — e

S0 [ Tablets
I Other

2017 2018 2019 2020 2021 2022
Jahr

Abbildung 1.1: Globale Geréte mit Internetzugang von 2017 bis 2022 nach [1]
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die beiden grofiten Video-on-Demand (VOD) Dienste Netflix und Youtube fir 26,23% des
Downstreaminternetaufkommens. Das Streaming von Videomaterial tragt mit 57,69% un-
ter allen Internetapplikationen am meisten zum Wachstum bei [6]. Aber auch die Nutzung
des weltweiten Netzes (engl.: World Wide Web, WWW) durch Verkaufsportale wie Ama-
zon, Alibaba und Ebay oder soziale Medien wie Facebook, Reddit und Instagram sorgen fiir
einen steigenden Datenverkehr. Das Surfen im WWW beanspruchte im Jahr 2018 17,01%

des Internetverkehrs.

Auch die Gamingbranche ist im Aufschwung, und das professionelle Computerspielen entwi-
ckelt sich zu einem Phénomen der Masse, und findet immer mehr Akzeptanz in der Gesell-
schaft. Durch Spiele wie League of Legends mit einer weltweiten Spielerbasis von mehr als
100 Millionen Spielern bei maximal 8 Millionen gleichzeitig spielenden Nutzern, steigen die
Belastungen des Netzes. Die Gamingbranche nahm 2018 bereits 7,78% des Internetverkehrs
in Anspruch [6]. Die Einfithrung von Streamingangeboten im Spielebereich wie Stadia von
Google werden den Einfluss von Gaming an den Netzbelastungen in den néchsten Jahren

weiter steigern [7].

Nicht nur im privaten Sektor, sondern auch im Businessbereich, sorgt die wachsende Nach-
frage nach stiarkerer Vernetzung von Firmen und Systemen fiir wachsenden Datenverkehr.
Was bisher als geschlossenes System behandelt wurde, wird sich in den n&chsten Jahren
immer mehr zu einem Konglomerat von Systemen bestehend aus Subsystemen entwickeln
[8, 9]. Das bedeutet, dass ein derzeit grofitenteils abgeschlossenes System wie beispielswei-
se ein Schiff auf See, moglicherweise immer weniger abhéngig vom Rest der Welt agieren
wird, sondern in einem Verbund von vernetzen Systemen operiert. Auch ein Schiff selbst
ist ein System, bestehend aus vielen kleinen Systemen, was grob gesagt mit dem Konzept
IoT einhergeht. Die Weltschifffahrt wird voraussichtlich im Vergleich zu Diensten wie Net-
flix nur einen kleinen Teil des Datenverkehrs ausmachen, soll aber hier verdeutlichen, was
die steigende globale Vernetzung fiir Anforderungen an zukiinftige Netze mit sich bringt.
Es steigen nicht nur die Anforderungen an Datenrate und Latenz, sondern auch die Anzahl
an teilnehmenden Nutzern sowie Maschinen. Die wachsende Globalisierung und raumliche
Trennung wie Aufteilung von Geschéftsfeldern tragt ebenso zu wachsenden Anforderungen

an das Internet bei.

Prognosen besagen einen weiterhin starken Anstieg der Nutzung des Internets in privater
wie professioneller Umgebung. Die Prognosen zum Wachstum des Internetverkehrs nach [1]
sind in Abbildung 1.2 fiir unterschiedliche Regionen aufgezeigt. Nicht nur die stetig steigende
Gesamtbelastung an die vorhanden Netze, sondern auch das Abverlangen von Adaptivitit ei-

nes Netzes und die kurzfristig unterschiedlichen Belastungen stellen eine Herausforderung fiir
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Abbildung 1.2: Internetverkehr von 2017 bis 2022 aufgeschliisselt nach Kontinenten [1]

die zukiinftige Entwicklung der Netze dar. Wahrend Streamingdienste und Gamingangebote
vornehmlich zur Primetime am Abend verwendet werden, sorgt der Verkehr, hervorgerufen

durch das WWW oder andere Dienste, tagsiiber fiir eine Belastung der Netze.

1.1 Bedeutung fiir optische Netze

Neben den Anforderungen des Mobilfunks wachsen gleichermafien die Anforderungen an
die dahinterliegenden optischen Ubertragungssysteme. So wird es nicht nur in den meisten
Netzen im IPv4-Adressenraum auf der Netzwerkebene im Open Systems Interconnection
Modell (OSI-Modell) knapp, sondern es wachsen auch die Anforderungen in den verfiigbaren
Kanélen des optischen Backends auf physikalischer Ebene [10, 11].

In der optischen Nachrichteniibertragung kommen bereits verstarkt mehrstufige Modulati-
onsformate wie Polarisationsmultiplex (engl. Polarization Division Multiplexing, PDM) oder
Quadraturamplitudenmodulation (QAM) zum Einsatz [12]. Die Frage, wie man die immens
ansteigende angeforderte Ubertragungskapazitiit technisch bei minimalen Kosten gewihr-

leisten kann, wird in Zeiten der wirtschaftlichen Globalisierung immer zentraler.

Bei den Uberlegungen zur Erhohung der Ubertragungsraten muss sich verstirkt mit den
linearen und nichtlinearen Stérungen sowie den Stérungen imperfekter Bauteile in opti-
schen Systemen beschéftigt werden. Diese limitierenden Effekte bediirfen bei einer Unter-
suchung besonderer Aufmerksamkeit. Der Fokus dieser Arbeit richtet sich zum einen auf
die Erhohung der Kanalrate durch moderne digitale Signalverarbeitung (engl.: Digital Signal

Processing, DSP) und zum anderen hochwertige Modulationsformate in unterschiedlichen
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optischen Ubertragungssystemen. Zusétzlich wird in dieser Arbeit die Moglichkeit bei gege-
benen Ubertragungsbedingungen in dual Polarization (engl. Dual Polarization, DP) Netzen
mit Wellenldngenmultiplex (engl.: Wavelength Division Multiplexing, WDM) die Datenrate
adaptiv zu gestalten intensiv diskutiert. Dies ist Voraussetzung, um moderne durch Software

bestimmte Konzepte zu unterstiitzen.

1.2 Software Defined Networks

Durch Software bestimmte Netze (engl.: Software-defined Networks, SDN) trennen die Da-
tenebene von der Steuerungsebene und zentralisieren die Netzsteuerung in einer SDN-
Steuerung. Bei dem SDN-Ansatz interagieren die Nutzer des Netzwerks, wie beispielsweise
ein Internetanbieter (engl.: Internet Service Provider, ISP) mit den Netzcontrollern, um
Netzwerkdienste aufzubauen bzw. zu implementieren. Die Controller werden durch eine zen-

trale Einheit gesteuert und préaferieren Dienste nach ihrer Dienstgiite (engl.: Quality of Ser-
vice, QoS).

SDN ermoglicht so unter anderem die Virtualisierung von Netzwerkfunktionen, so dass meh-
rere virtuelle Netzwerke tliber eine bestimmte installierte physische Netzwerkinfrastruktur
betrieben werden konnen. Aufgrund der spezifischen Eigenschaften optischer (photonischer)
Kommunikationskomponenten und der hohen optischen Ubertragungskapazititen, stellt die
SDN-basierte optische Vernetzung eine besondere Herausforderung dar. Sie birgt aber ge-
nauso ein grofies Potenzial [13]. Beispielshalber kann ein umfassendes Wissen iiber ein Netz-
werk und die Anforderungen an dasselbe dazu verwendet werden, die Ubertragungsqualitit
in Form von maximaler Ausnutzung der Kapazitit zu optimieren [14]. So kann in soge-
nannten automatisch schaltenden Transportnetzen (engl.: Automatically Switched Transport
Networks, ASTN) durch schnelle Berechnung spezifischer Pfadeigenschaften das Netz neu

alloziert werden [15].

Konkret bedeutet dies, dass Kanéle eines optischen WDM-Systems dynamisch alloziert wer-
den. Die Verteilung der Bandbreite kann so den Anforderungen an das Netzwerk angepasst
werden. So kann nach benétigter Reichweite innerhalb des optischen Netzwerkes das Mo-
dulationsformat und die verwendeten Streckenabschnitte je nach Belegung innerhalb des
Netzwerkes variieren. Um dies zu gewéhrleisten, bedarf es sowohl einer Umstellung der
Empfinger und Sender als auch der Hardware des Netzwerkes. Ziel eines SDN-Netzes ist

es, was Anforderung und Steuerung anbelangt, ein durchgéngig transparentes flexibles Netz
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zu gewédhrleisten. Diese Arbeit beleuchtet unterschiedliche Moéglichkeiten eine flexible Modu-
lation mit einfacher DSP zu erreichen. Insbesondere wird das Konzept der flexiblen hybriden
Modulation (engl. Flexible Hybrid Modulation, Flex-PAM) untersucht und validiert. Dar-

unter féllt die Moglichkeit, eine Datenraten flexible DSP zu realisieren.

1.3 Strukturierung der Arbeit

Die Untersuchungen dieser Arbeit werden messtechnisch und mit Hilfe von Simulationen
zur Validierung geeigneter DSP durchgefiihrt. Es werden dabei Einfliisse sowie Nebeneffekte
beriicksichtigt, beschrieben und erkléart. Beginnend mit der Einleitung ist die Zielrichtung
dieser Arbeit die Erorterung, Problembetrachtung und Umsetzung flexibler Modulation und

gliedert sich in insgesamt sieben Kapitel.

Kapitel 2 liefert die Rahmenbedingungen und die nachrichtentechnischen theoretischen
Grundlagen dieser Arbeit. Beginnend finden sich hier die Anmerkungen zu den digitalen

Nachrichteniibertragungssystemen und deren Modulation.

In Kapitel 3 wird auf die Komponenten und Bauteile kohdrenter faser-optischer WDM-
Systeme eingegangen. Danach folgt eine kurze Erlauterung der Schliisselkomponenten. Diese
werden zur ndheren Abhandlung iiber die Simulationen und Messungen im Labor wieder-

aufgegriffen und dienen zur Darstellung von Implementationen und Erkldrungen.

Kapitel 4 zeigt die unterschiedlichen Stérungsarten in optischen Systemen auf. Dieser Ab-
schnitt widmet sich im Detail den Stérungen in einem modernen kohéirenten optischen Uber-
tragungssystem mit WDM. Hier werden sdmtliche untersuchte Storungen definiert und die
Auswirkungen auf die Qualitit einer Ubertragung genau dargelegt. Aufierdem werden die in

dieser Arbeit vorkommenden Giitezahlen eingefithrt und konkretisiert.

In Kapitel 5 werden die verwendeten Algorithmen und Module der DSP bestimmt und mit
anderen Komponenten der vorherigen Kapitel verkniipft. Hier sollen neben der Erlaute-
rung spezifischer umgesetzter Algorithmen ein Uberblick einer modernen DSP zur hybriden

Modulation gegeben werden.

Kapitel 6 bildet das Hauptkapitel mit der Diskussion der hybriden Modulation und dem
Bezug zu den in Kapitel 2 theoretischen Grundlagen, den auftretenden Stérungen aus Ka-
pitel 4 und den jeweiligen Algorithmen aus Kapitel 5. Kapitel 6 ist aufgeteilt in analytische
theoretische Betrachtungen, eine kurze Beschreibung der DSP, die numerische Evaluation

und experimentelle Ergebnisse.




Kapitel 1 Einfiihrung

Kapitel 7 bildet das Fazit mit Zusammenfassung und Bewertung der durchgefiihrten Unter-
suchungen. Hier werden die untersuchten Elemente in Kiirze zusammengefasst und darge-
stellt.




Kapitel 2

Grundlagen der Nachrichteniibertragung

optischer Netze

Dieses Kapitel enthélt grundlegende Erkenntnisse, die fiir den Leser notwendig sind, um zu
verstehen, wie man ein digitales optisches Kommunikationssystem analysiert und bewertet.
Es wird davon ausgegangen, dass der Leser bereits iiber ausgiebige Kenntnisse der Signale

und Systeme sowie Standardverfahren der digitalen Nachrichteniibertragung verfiigt. Ein

generelles Kommunikationssystem ist in Abbildung 2.1 modelliert.

Ziel/

Informations-| gesendete | Sender gesendetes ()+ empfangeneg Empfineer empfangen
quelle Nachricht Signal X Signal plans Nachricht |  Senke

Storung

Stérungs-
quelle

Abbildung 2.1: Modell des allgemeinen Kommunikationssystems nach [16]

2.1 Digitale Nachrichteniibertragungssysteme

Spétestens seit 1948 gilt die Bindrziffer (engl. Binary Digit, Bit) als kleinstmogliche Unter-
scheidung, die in einem digitalen System getroffen werden kann [16]. Mit Beginn des Infor-
mationszeitalters in den neunziger Jahren des 19. Jahrhunderts begann der Umschwung zur

digitalen Datenspeicherung in Bits. Heute bestimmt die Speicherung und Ubermittlung von



Kapitel 2 Grundlagen der Nachrichteniibertragung optischer Netze

Daten- ] Tmpuls- Sende- s(t)
—>
quelle generator filter
v
zeitdiskret zeitkontinuierlich Kanal

Daten- uld r(t) Empfangs- Scn (t)

. Abtaster [« o <

senke filter

Abbildung 2.2: Modell eines digitalen Dateniibertragungssystems nach [17]

Informationen in digitaler Form das Leben der Menschen auf der ganzen Welt. Technisch ge-
sehen werden Bits auf einem Computer {iblicherweise mit Hilfe eines niedrigen fiir eine Null
und eines hohen Spannungsniveaus fiir eine Eins gespeichert. Moderne Speichermedien hin-
gegen wie ein Halbleiterlaufwerk (engl.: Solid-State-Drive, SSD) greifen bereits auf mehrere
Spannungslevel und eine hohere Modulation zuriick, um Daten effizient zu speichern. Der
Transport von Nachrichten (bzw. Informationen) in einem System geschieht stets tiber ein
analoges Signal in Form von elektromagnetischen Wellen, welche sich im Raum (Lichtleiter,
Koaxialkabel, Atmosphédre uvm.) ausbreiten. Ein generelles digitales Nachrichteniibertra-
gungssystem ist in Abbildung 2.2 dargestellt. Diese soll zur Verstdndlichkeit beitragen und
die Erlduterungen in den nachfolgenden Kapiteln untermauern. Die néchsten Kapitel (2.2 -
2.10) definieren den in dieser Arbeit betrachteten Signalraum. Sie zeigen die fundamenta-
len Aspekte der digitalen Nachrichteniibertragung mit den betrachteten Algorithmen und

Vorgehensweisen auf.

2.2 Signalraum

Zur Ubertragung einer digitalen wertdiskreten Datenfolge d[k] (Gleichung 2.1) wird das

informationstragende analoge zeitkontinuierliche Signal s (¢) mathematisch in Gleichung 2.2




2.2 Signalraum

definiert:
d[k] = di [k] + j-dq [k] = dre [K] + jdim [K], (2.1)
k=+oc0
s(t)y=T Z d[k] - g (t — KT). (2.2)
k=—0o0

Dabei bezeichnet g1y (t) die Impulsantwort des Senders. Mit der Variable T wird ein zeitlicher
Skalierungsfaktor eingefiihrt, um ein insgesamt dimensionsloses Signal s (¢) zu erhalten, da
die Impulsantwort die Dimension ,1/Zeit* besitzt. Im Rahmen dieser Arbeit handelt es sich
bei einer informationstragenden Dateniibertragung ausschlielich um eine reelle Ubertragung
im Bandpass (BP). Es geht analytisch also stets um ein Signal, das einer kontinuierlichen

Welle (engl.: Continous Wave, CW) bzw. einem Tréger s. aufgeprigt wird:
spp = s(t) - sc(t) = R{s(t) - exp(jw-t)}. (2.3)

Die Variable s beschreibt die zu sgpp zugehorige komplexe Einhiillende im &dquivalenten Basis-

oder Tiefpassbereich [17]. Zur Verdeutlichung kann spp (¢) aulerdem wie folgt beschrieben

werden:
Inphaseanteil
k=400
spp(t) = V2T cos(wt) Z dr [k] - R{gp(t — ET)} —

k=—o0

k=400
V2T sin(wt) Z dq [k] - S{gr(t = KT)}. (2.4)
k=—00
Quadraturanteil

Eine detaillierte Beschreibung der Digital-Analog-Umsetzer (engl.: Digital to Analog Con-
verter, DAC) ist in Abschnitt 3.4.3 zu finden.

Um optische Signale unterscheiden zu kénnen, werden nachfolgend optische, analoge Signale
mit o (t) dquivalent zu s (t) bezeichnet und unterscheiden sich lediglich in deren Doméne.
Zur Beschreibung definiert Abbildung 2.3 den Signalraum am Sender, Abbildung 2.4 den
Signalraum eines optischen Kanals und Abbildung 2.5 den Signalraum eines Empféngers.
Die Abbildungen umfassen jeweils die verwendeten Variablendefinitionen zum Versténdnis

der nachfolgenden Kapitel.
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diskretes
Sendesignal nach DSP
moduliertes analoges
Datensymbol Sendesignal
dlk] spsplk] s(t)
Bitstrom bk |—{ MOD —I— DSP —I— DAC _I_ E/O = o) Opi?isches
Signal

Abbildung 2.3: Signalbezeichnungen am Sender

optisches Signal
nach Komponente OPT

oopr(t)

optisches ’ optisches
Signal ot) = OPT Oy (#) Empfangssignal

Abbildung 2.4: Signalbezeichnungen im (optischen) Kanal

diskretes verarbeitetes
Empfangssignal Datensymbol
analoges k] Datensyml?ol
Empfangssignal nach DSP nach Entscheidung

r(t) rlk] Tops[k] k] k]

ore(t) - O/E —I— ADC —I— DSP —I— EQ —I— DEC —I— DE- = blk] Bitstrom

MOD

Abbildung 2.5: Signalbezeichnungen am Empfénger
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2.3 Digitale Modulation

Ein wichtiger Bestandteil der digitalen Nachrichteniibertragung ist die digitale Modulation.
Da hier ein Bitstrom b [k] auf Datensymbole abgebildet wird, bezeichnet die Literatur dies
als Mapping [18]. Die Zuordnung der Bits auf Symbole muss dabei eindeutig sein, um auf
der Empfingerseite eine ordnungsgeméfie Demodulation zu gewéhrleisten. Die Informati-
onssymbole gehoren in der Regel zu einer endlichen Gruppe von Symbolen, welche die zu

verwendende Art der Modulation, d.h. das Modulationsformat, definiert.

Wie in Abbildung 4.6 dargestellt, ist es iiblich, die Modulationsformate mit Hilfe eines
Konstellationsdiagramms zu visualisieren, welches die Lage der Symbole auf der komplexen
Ebene abbildet. Grundlage der komplexen digitalen Modulation ist dabei die Beschreibung
eines BP-Signals aus Abschnitt 2.2 durch seine zeitkontinuierliche komplexe Einhiillende.
Ein Konstellationsdiagramm ist, sofern man Zustandsiibergénge ignoriert, eine Darstellung
der komplexen Einhiillenden zum Abtastzeitpunkt. In diesem Kapitel sollen die grundle-
genden Aspekte linearer digitaler Modulation und deren Kernpunkte abgebildet werden.
Gleichung 2.4 mit 2.1 legt dar, inwiefern die komplexe Darstellung eines Datensymbols d [k]
durch dye [k] und diy, [k] hilft, Inphase- und Quadraturanteil eines Trégers zu modulieren.
Die optische Doméne bietet neben der Modulation von Inphase- und Quadraturanteil eine

Unterscheidung in mogliche Polarisationen des Lichts. Es ergibt sich fiir das analoge Sende-

s(t) = FX (t)l : (2.5)

Sy (t)

wobei sx (t) dem Signal in X-Polarisation und sy (t) dem Signal in Y-Polarisation ent-

signal

spricht. sx (t) und sy (t) sollen zunéchst als unabhéngige Signale betrachtet werden. Ein
Blockschaltbild einer linearen Modulation fiir einen theoretischen DP-Sender ist in Abbil-
dung 2.6 wiedergegeben. Es ergeben sich daraus die beiden zu modulierenden Datensymbole
dx [k] und dy [k] im PDM-Fall:

(2.6)

k] = [dx Uﬂ] _ [dXI (k] + j-dxq [k‘]] '

dy [k]]  |dy1 (k] + j-dvq [K]

Dazu werden N Bits M Symbolen zugeordnet. M entspricht der Modulationsordnung. Prak-
tisch ergeben sich aus der Literatur effiziente Symbolverteilungen in der komplexen Ebene.
Dazu sollen im Folgenden die in dieser Arbeit verwendeten Modulationsformate kurz erlau-
tert werden. Sofern nicht anders spezifiziert, werden alle angegebenen Modulationsformate

so entworfen, dass die Menge der Symbole in der komplexen Ebene D eine durchschnittliche

11
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Imp. Tx
dx k]

Signalraum-
zuordnung
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Imp. X
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Abbildung 2.6: Blockschaltbild eines DP-Senders fiir lineare Modulationsformate

Leistung von eins besitzt:
Pp= > |IDI)]*=1. (2.7)

Neben den géngigen Modulationsformaten, wie der Pulsamplitudenmodulation (PAM) oder
QAM, kommt es in dieser Arbeit ebenfalls zur Anwendung von hybrider Modulation. Die
hybride Modulation wird in Kapitel 6 als Kern dieser Arbeit gesondert betrachtet. Im Fol-
genden sollen die generellen Modulationsformate PAM und QAM ausgefithrt werden.

2.3.1 Pulsamplitudenmodulation

Bei der Pulsamplitudenmodulation (PAM) handelt es sich um eine rein reelle Form der
Modulation [18]. Es wird dabei die Amplitude des Tragersignals s. (t) moduliert. Die An-
zahl der Amplituden wird durch den Modulationsgrad M wie z.B. PAM-16 (M=16) an-
gegeben. Die einfachste Art einer PAM ist PAM-2 und entspricht in der Literatur oft der
2- Amplitudenumtastung (engl. Amplitude-Shift Keying, ASK) [19-21]. ASK ist eine spezi-
elle Form der PAM. Wahrend sich ASK lediglich auf eine Modulation mit digitalen Daten
beschrénkt, beinhaltet PAM die Modulation durch ein gepulstes analoges Signal. So kann
die Signalraumzuordnung der digitalen Daten b[k] zu d[k] in Abbildung 2.6 als ASK ver-
standen werden. Die gesamte abgebildete Modulation, von der Signalraumzuordnung bis
zur Multiplikation mit dem Tréger, entspricht einer PAM. Obwohl es sich bei einer reinen
Amplitudenmodulation im engeren Sinne stets um eine unipolare Modulation handelt, soll
die PAM bzw. ASK in dieser Arbeit als bipolare Modulation verstanden werden. Das fiihrt

12
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Abbildung 2.7: Beispiel einer (bipolaren) PAM anhand von Konstellationen (normiert auf eine
durchschnittliche Leistung von 1)

dazu, dass neben der direkten Amplitudenmodulation zudem eine Phasenumtastung (engl.
Phase-Shift Keying, PSK) zwischen 180° und —180° zugelassen wird. So sind auch negative
Amplituden moglich. Sofern nicht anders spezifiziert, werden alle Ausgangsmodulationsfor-
mate um deren Mittelwert bereinigt und normiert abgebildet. Die ersten vier Ordnungen
von PAM-2 bis PAM-16 sind in Abbildung 2.7 beispielhaft aufgenommen.

2.3.2 Quadraturamplitudenmodulation

Bei der QAM handelt es sich um eine komplexe Form der digitalen Modulation. Fiir dieses
Modulationsformat wird die Information durch Veréinderung bzw. Modulation von Ampli-
tude und Phase des Signals kodiert. Dieses Format wird durch seine Modulationsordnung
M, wie z.B. 4-QAM, beschrieben. M entspricht der Anzahl der Symbole des Modulations-
formates. 4-QAM besteht aus vier Symbolen und wird daher auch als Vierphasenumtastung
(engl.: Quadrature Phase Shift Keying, QPSK) bezeichnet, 16-QAM aus 16 und so wei-
ter. Die ersten vier Ordnungen von 4-QAM bis 32-QAM sind in Abbildung 2.8 beispielhaft

15| 15| 15| 15|
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(a) 4-QAM (b) 8-QAM (c) 16-QAM (d) 32-QAM

Abbildung 2.8: Beispiel von QAM-Konstellationen (normiert auf eine durchschnittliche Leistung
von 1)
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aufgezeigt.

2.4 Analogisierung

Um ein digitales Signal {iber einen reellen Kanal iibertragen zu kénnen, muss es zunéchst
analogisiert werden. Eine einfache Moglichkeit eine digitale diskrete Datenfolge d[k] zu
analogisieren, besteht darin, das sogenannte Abtast-Halte-Verfahren anzuwenden. Dieses
Verfahren entspricht aus theoretischer nachrichtentechnischer Betrachtung einer Rechteck-
Pulsformung. Dafiir wird der diskrete Wert d [£] fiir eine Sampledauer T'sapn gehalten. Formell

entspricht dies Gleichung 2.2 mit g, = rect (ﬁ)

s(t)=T i d [k] - rect (T;m) . (2.8)

k=—00

Anschlieflend ist aus der diskreten Datenfolge d[k] ein mit d [k] gewichtetes zeitkontinu-
ierliches Signal (Abbildung 2.9a) entstanden. Spektral betrachtet, bedeutet die Faltung im
Zeitbereich mit einem Rechteckimpuls eine Multiplikation mit einem Kardinalsinus (engl.
Sinus Cardinalis, SINC).

Es entsteht also ein unendlich breites, gedampftes Spektrum (Abbildung 2.9b). In der Rea-
litdt lasst sich eine solche Pulsformung durch die unendlich steilen Flanken im Zeitbereich
und dem daher einhergehenden unendlich breiten Spektrum nicht realisieren, daher wird die

Realisierung einer Analogisierung (DAC) in Abschnitt 3.4.3 genauer diskutiert.

S(f) 1dB]

s(t),s] k|

\l’,\'ic 101'119151) U':(‘n

0 20 40

1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
t [ns] f|GHz]

(a) Zeitbereich (b) Spektrum

Abbildung 2.9: Zeitbereichsverlauf und Spektrum eines 10 Gbaud Signals nach dem Abtast-Halte-
Verfahren
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2.5 Pulsformung

Die Pulsformung ist in der digitalen Nachrichteniibertragung ein wichtiges und notwendiges
Thema [18, 22-24]. Die Pulsformung kann ausschlaggebend fiir die spektrale Effizienz eines
Systems sein und zur Robustheit gegeniiber Stérungen beitragen. Die Bandbreite eines ana-
logen Datensignals s (¢) wird maBgebend durch das verwendete Sendefilter bestimmt [25,
26]. Wie bei vielen Anwendungsféllen von Filtern sollen hier unnétige bzw. unerwiinschte
Anteile eines Signals entfernt werden. Eine Pulsformung kann generell sowohl im digitalen

und elektrischen als auch im optischen Bereich erfolgen.

Zur Erlduterung wird das Vorgehen in der digitalen Doméne anhand der Nyquist-
Pulsformung kurz ausgefiihrt [17]. Abbildung 2.10a zeigt eine nichtkausale Pulsformung an-
hand eines Symbols d [k] = 1 zum Zeitpunkt k£ = 0 (schwarzer Punkt in Abbildung 2.10a). Es
soll ein Filter nach der Wurzel des hochgestelltem Kosinus (engl. Root Raised-Cosine, RRC)
mit agrc = 0,2 zur Pulsformung verwendet werden (schwarze Linie in Abbildung 2.10a). In
Abbildung 2.10 ist eine Pulsformung digitaler Daten mit einer Uberabtastung von Wgrrc = 2
zu sehen. Bei der Pulsformung durch einen RRC-Filter ist zu beachten, dass die Uberab-
tastung aufgrund der spektralen Breite des Pulses mindestens (1 + arrc) betragen muss,
um nichtzubehebende Aliasing-Effekte zu vermeiden. Ebenso wird anhand des Zusammen-
hangs

Bsym = (14 arrc) - fsym (2.9)

die belegte Bandbreite des Signals Bsym abhéngig von arrc und fg,, bei Nyquist-

Pulsformung definiert.

b
o

S(f) [dB]
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N N

0.5 - . - - -60
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(a) Zeitbereich (b) Spektrum

Abbildung 2.10: Darstellung einer Nyquist-Pulsformung anhand des Zeit- und Frequenzbereichs
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2.6 Abtastung und Neuabtastung

Im Zuge der Fortschritte bei der DSP kommt es wiahrend der Vorverarbeitung der Daten zur
Abtastung bzw. Neuabtastung. Daher soll in diesem Kapitel kurz auf die in dieser Arbeit

durchgefithrte Umsetzung von Abtastung und Neuabtastung eingegangen werden.

2.6.1 Abtastung analoger Daten

Ein Kernpunkt der digitalen Nachrichteniibertragung besteht aus der Umsetzung von ana-
logen zeitkontinuierlichen zu zeitdiskreten digitalen Signalen. Diesen Vorgang nennt man
A /D-Wandlung oder Abtastung.

Die Grundlage einer Abtastung bandbegrenzter Signale stellt das Abtasttheorem dar. Bei
der Abtastung werden Stichproben (engl. Samples) aus einem zeitkontinuierlichen Sig-
nal entnommen. Mathematisch bedeutet dies im Zeitbereich eine Multiplikation mit ei-
ner Dirac-Impulsfolge (Gleichung 2.10) [17, 27]. Es resultiert eine zeitkontinuierliche Dirac-
Impulsfolge, die mit dquidistanten Abtastwerten des kontinuierlichen Signals gewichtet ist
(Gleichung 2.11) [17]:

i (t) =7 (1) i 8o (t — kT sam) (2.10)
k=—00
= i r (kTsam) 50 (t - kTsam). (211)
k=—o00

Spektral betrachtet, bedeutet dies nach Linvill [28] eine Faltung im Frequenzbereich, und es
gilt:

Tslam l:iooR <f B T:am)- (2.12)

In Gleichung 2.12 und Abbildung 2.11 erkennt man die Auswirkungen der Abtastung und die

Ry (f) =

Erzeugung der Wiederholspektren von R (f). Lésst man die informationsleeren Nullstellen
des zeitkontinuierlichen Signals 7y (t) weg, erhélt man das digitale zeitdiskrete Signal 7 [k]
[29]. In realen Systemen ist die Wandlung von zeitkontinuierlichen Daten in zeitdiskrete, di-
gitale Daten abhéngig von einem Taktgeber, daher kommt es durch nicht optimale Taktgeber

zu Storungen wiahrend des Vorgangs. Hierauf wird in Abschnitt 4.1.5 eingegangen.
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Abbildung 2.11: Veranschaulichung einer Abtastung anhand eines Zeitsignals und seinem Spek-
trum

2.6.2 Abtastung digitaler Daten

Liegt ein bereits abgetastetes Signal r[k] vor, welches jedoch die falsche Abtastrate be-
sitzt, muss das Signal neu abgetastet (engl. Resampling) werden. Ist das Abtastverhéltnis
W = % der Abtastintervalle Tyam und Tyam nen ganzzahlig und grofler als 1, gestal-
tet sich die Vorgehensweise einfach. So wird der digitalen Reihe r [k] jedes W-te Element
entnommen, da die resultierenden Werte stets mit vorhandenen Werten korrelieren. Dies
entspréche einer weiteren Abtastung nach Abschnitt 2.6.1. Ist das Abtastverhéltnis W < 1
oder nicht ganzzahlig, liegen die resultierenden zeitdiskreten Werte zeitlich gesehen teilweise

zwischen den Werten der digitalen Reihe r [k]. Das Signal muss also neu abgetastet werden.

Eine einfache Methode, dies zu erreichen, ist das Vorgehen mit Interpolation und Reduktion
(engl. decimation). Dabei wird das neu abzutastende Signal r [k] mit Wy, — 1 dquidistanten
= Wup - feam) zu erhalten.

Anschliefend wird dann das erhaltene Signal wie beschrieben mit dem ganzzahligem Faktor

Werten interpoliert, um ein Signal hoherer Abtastung (f

inter

Waown abgetastet. Insgesamt ergibt sich dann der Abtastfaktor

Wup

W=—-—.
Wdown

(2.13)

Um einen bestimmten Abtastfaktor W zu erhalten, kénnen Wy, und Wqown passend gewéhlt

werden. Zur Interpolation kann in der Theorie jeder Interpolationsalgorithmus angewandt
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Kapitel 2 Grundlagen der Nachrichteniibertragung optischer Netze

werden, wobei eine lineare Interpolation die einfachste Variante darstellt. Handelt es sich um
bandlimitierte Signale und eine Abtastrate, die das erste Nyquist-Shannon-Abtasttheorem
[16, 30, 31] nicht verletzt, stellt die Whittaker-Shannon-Interpolation ein Optimum dar.
Hier wird die Tatsache ausgenutzt, dass sich jedes abgetastete bandlimitierte Signal durch
die Whittaker-Shannon-Interpolation vollstdndig wiederherstellen lasst, wenn es nicht durch
das Abtasttheorem verletzt wird [32].

2.7 Empfangsfilter

Das Design eines Empfangsfilters geht direkt mit dem Design des Sendefilters bzw. der Puls-
formung im System aus Abschnitt 2.5 einher. Ein optimal auf das System abgestimmtes
Filter, welches das Signal-Rauschverhaltnis (engl.: Signal-to-Noise Ratio, SNR) am Emp-
féinger maximiert, wird generell auch rauschangepasstes Optimalfilter bzw. Matched-Filter
(engl.) genannt. Die Aufgabe eines Optimalfilters besteht darin, die Gesamtimpulsantwort
des Systems dahingehend zu optimieren, dass sich am Ausgang des Filters nach Symboltakt-
Abtastung ein maximales SNR ergibt [17]. Fir reelle (AWGN) Systeme ohne Intersymbolin-
terferenzen (ISI) muss zum Design des Empfangsfilters lediglich die am Sender verwendete
Pulsformung eingehen, um ein Optimalfilter zu entwerfen. Als Entwurfsbedingung gilt mit

Erfiilllung der ersten Nyquistbedingung der Zusammenhang

Irx (1) = K - gy (To — 1) (2.14)

zwischen dem zu entwerfendem Empfangsfilter gg, und Sendefilter g,. Der Faktor K stellt
einen Skalierungsfaktor dar. Die Gesamtimpulsantwort von Sender und Empfanger gr.ry

ergibt sich aus der Faltung der Impulsantworten von Sende- und Empfangsfilter:
oo oo
grane = [ gne(®) gnet-10r = [ gr(To-1)gn(t-1)or. (215)
— 00 —0c0

Betrachtet man ein reelles, nicht kausales System mit Ty = 0, erhalten wir die gerade Im-

pulsantwort gOTXRX und die dazu entsprechende reelle, nicht-negative Ubertragungsfunktion
GOTXRX:
g%XRX (t) = g%‘xRx (_t) (216)
und
0 L o
GTXRX (f) = EGTXRX (_f) . (217)

18



2.8 Vorwiartsfehlerkorrektur
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Abbildung 2.12: Theoretisch erreichbare Kanalkapazitdten in Bits/Symbol iber SNR in einem
AWGN-Szenario inklusive Shannon-Limit

2.8 Vorwartsfehlerkorrektur

Obgleich die Vorwdrtsfehlerkorrektur (engl.: Forward Error Correction, FEC) einen wich-
tigen Bestandteil der digitalen Nachrichteniibertragung darstellt, sollen hier nur kurz die
Grundlagen abgebildet werden, um spéater einen Zusammenhang mit den Ergebnissen liefern
zu kénnen. Die FEC ist Bestandteil der Kanalcodierung und somit Teil der Kodierungstheo-

rie.

Eine FEC dient dazu, das Bitfehlerverhiltnis (engl.: Bit Error Ratio, BER) eines Uber-
tragungssystems zu senken. Fehler werden dabei vornehmlich durch das Vorkommen von
Storungen wie z.B. dem Rauschen (Abschnitt 3.4.6.2 und 4.2.1) oder nichtlineare Effekte
(Abschnitt 3.3.2) verursacht. Vorwértsgerichtet ist die Fehlerkorrektur, weil die Dekodierung
am Empfanger durchgefiihrt wird, ohne dass fehlerhafte Daten erneut iibertragen werden.
Die FEC sorgt fiir eine zuverldssige Wiederherstellung der iibertragenen Informationen auf

Kosten des Sendens eines festen Anteils redundanter Symbole [33].

Die Algorithmen zur Dekodierung arbeiten im Empfinger mit den iblichen DSP-
Algorithmen zusammen (siche Abschnitt 6.3). Wahrend die DSP typischerweise auf die
Uberwindung deterministischer Signalverzerrungen abzielt und stochastische Einfliisse mi-
nimiert, ermdglicht eine FEC die Vermeidung von Fehlern durch Beeintriachtigungen wie
das Rauschen und deren negativen Einfluss auf die BER. Das theoretische Konzept, das der
FEC zugrunde liegt, wurde bereits 1948 von C.E. Shannon etabliert [16]. Im berithmten
Shannon-Kanalcodierungstheorem bewies Shannon, dass bei der Ubertragung in einem ver-
rauschten Kanal, unter Verwendung eines festen Verhéltnisses von redundanten Symbolen

zu Informationssymbolen fiir Datenraten unterhalb des Limits, eine beliebig geringe Wahr-
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Kapitel 2 Grundlagen der Nachrichteniibertragung optischer Netze

scheinlichkeit eines Dekodierungsfehlers erreicht werden kann. Dieses Verhéltnis hingt von

den Kanalbedingungen ab.

Fiir einen bestimmten Kanal wird die maximale Rate der zuverldssigen Kommunikation
als Kanalkapazitdt bezeichnet. Die Kanalkapazitit verhéalt sich dabei reziprok proportional
zu dem im System vorhandenen Rauschen und gibt die maximal verwendbare Modulation
implizit an (siche Abbildung 2.12). Die maximale Kanalkapazitét fir jedes vorstellbare SNR
wird dabei Shannon-Limit genannt und ist in Abbildung 2.12 in schwarz abgebildet. Eine
Operation nahe des Shannon-Limits bedarf stets grofier Kodierungsblockldngen, um bei der

Dekodierung einen maximalen statistischen Mehrwert zu erreichen.

Wiéhrend die Kodierung am Sender eines relativ geringen Aufwands bedarf, miissen Desi-
gner eines Empfingers auf die Limitierung durch die Dekodierung achten. Dabei muss stets
ein Gleichgewicht zwischen theoretischer Effizienz und Hardware-Grenzen, durch Leistungs-
begrenzung, Temperaturbereiche, Gréfle oder Latenz, hergestellt werden. Die einfachsten
Kodierungen, auch Hamming-Codes genannt, wurden bereits in den 1980er Jahren experi-
mentell evaluiert, wihrend in ITU-T G.975 2004 [34] der weit verbreitete Reed-Solomon-Code
(RS)(n,k) mit einem Kodierungsgewinn von etwa 6dB standardisiert wurde. n gibt dabei
die Lange des Codewortes und k die Lénge der Nachricht in Byte an. Der Code RS(255,239)
gilt als die Vorwartsfehlerkorrektur erster Generation [35]. Das ITU-T G.975.1 [36] erwei-
tert den RS-Code zu dem sog. Super-FEC-Ansatz, bei dem ldngere Blocklingen und die

Kaskadierung mehrerer Codes zum Einsatz kommen [12, 37, 38].

Eine grundlegende Grenze bei der Gestaltung optischer Transportnetze gibt das optische
Signal-zu- Rauschverhdltnis (OSNR) vor. WDM-Netze miissen oberhalb ihrer OSNR-Grenze
betrieben werden, um einen fehlerfreien Betrieb zu gewéhrleisten [39]. Neben den bisher
genannten Verfahren der Kategorie Hard-Decision-FEC (HD-FEC) zur Aufweichung der
OSNR-Grenzen, wird die Soft-Decision-FEC (SD-FEC) [40-42] immer populédrer. Moderne
Fehlerkorrektur-Decoder verwenden SD-FEC-Algorithmen. Hierdurch werden die Demodu-
latorausgénge fein quantisiert, was dem Dekodieralgorithmus nicht nur Zugang zu harten
Entscheidungen des Demodulators, sondern auch ein Maf fiir die Zuverlassigkeit dieser Ent-
scheidungen gibt. Bei der harten Dekodierung (HD-FEC) werden die empfangenen Werte
direkt mit einem Schwellenwert verglichen, um eine Entscheidung beziiglich des gesendeten
Wertes treffen zu konnen. Hier kommt es zu Informationsverlusten vor der Dekodierung/Ent-
scheidung. Der Entscheider oder Decoder wihlt dann anschlieend das Codewort mit der ge-
ringsten Hamming-Distanz aus. Die Hamming-Distanz ist eine Metrik zum Vergleich zweier
bindrer Datenketten. Beim Vergleich bindrer Datenketten gleicher Lénge ist der Hamming-
Abstand die Anzahl der Bitpositionen, in denen die beiden Bits unterschiedlich sind. Die
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Abbildung 2.13: Simulierte pre- und post-FEC BER mit einer RS(255,239) FEC im AWGN-
Kanal

weiche Dekodierung (SD-FEC) ist oft durch einen sog. Viterbi-Dekoder bzw. Viterbi Algo-
rithmus mit weichem Ausgang (engl. Soft Output Viterbi Algorithm, SOVA) realisiert [43].
Hier werden die empfangenen Werte unabhéngig vom Schwellenwert dem Decoder {iberge-
ben. Es wird das empfangene Codewort mit allen moglichen Codewortern verglichen und
das Codewort, das den minimalen euklidischen Abstand ergibt, ausgewéhlt. Somit verbes-
sert eine SD-FEC den Entscheidungsprozess, indem sie zusétzliche Informationen iiber die

Zuverlassigkeit dieser Entscheidung liefert.

Dies kann gerade bei stark verrauschten Systemen mit hoher Ausgangs-BER > 2 - 1072
zu einem immensen Kodierungsgewinn (1 - 2dB) fiihren, verlangt aber ebenso hohe An-
forderungen an die Dekodierungshardware. In dieser Arbeit finden generell zwei FECs ihre
Anwendung. Zum einen wird die in [36] standardisierte HD-FEC RS(255,239) als Super-FEC
mit einem Mehraufwand von 6,69% und einer Ziel-BER von 3,8-1073 bezeichnet, zum ande-
ren wird ebenso eine moderne SD-FEC mit einem Mehraufwand von 7% und einer Ziel-BER

von 2,2 - 1072 als Vergleich herangezogen.

Gerade bei flexiblen oder hybriden Modulationsformaten (Kapitel 6) ist die Wahl der FEC
relevant und bedarf gesonderter Untersuchungen. Durch die nicht symmetrische Verteilung
der bindren Daten auf mehrere Bitstrome sowie die nicht symmetrische Leistungsverteilung
auf die Modulationsdimensionen, werden Annahmen zur Verwendung einer FEC ggfs. ver-
letzt. Es entstehen nach Demodulation sog. Fehlerexplosionen (engl. Bursts), welche den

Kodierungsgewinn einer FEC beeintrachtigen.
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2.9 Ratenadaption

Eine zuverlissige Kommunikation in einem AWGN-Szenario ist méglich, wenn die Ubertra-

gungsrate pro Realdimension die Kapazitédtsleistungsfunktion

C(P) = %logg (1 + ]]ji) (2.18)
nicht tiberschreitet. Dabei stellt Py die Sendeleistung, P, die Rauschleistung und P,/ P,, das
SNR dar [44]. Aus Gleichung 2.18 ldsst sich schliefien, dass ein Kommunikationssystem zur
optimalen Ausnutzung seiner Kapazitit die Ubertragungsrate R an das SNR anpassen muss.
Nur so kann eine leistungs- und bandbreiteneffiziente Ubertragung fiir bestimmte SNR er-
reicht werden. Verschiedene Coderaten, Modulationskonstellationen und Baudraten sorgen
fiir eine Adaption der Datenrate an einen Kommunikationskanal. Durch nicht optimale An-
passung und der damit verbundenen Abweichung von Gleichung 2.18 ist mit Einbuflen von
2 bis 4,5dB je nach Szenario bzw. SNR zu rechnen[45].

2.9.1 Ratenadaptive Vorwartsfehlerkorrektur

Durch eine serielle Verkettung von Kodierungen wie ein RS-Code oder eine Kodierung mit
Low-Density Parity-Check (LDPC) ist es moglich raten-adaptive Kodierung umzusetzen [46].
Seriell verkettete RS-Codes werden sinngeméfl auch als RS-RS-Codes bezeichnet. Ratenad-

aptive Kodierung erméglicht es bei konstanter Symbolrate f die erreichbare Datenrate

sym

R zu variieren.

Es gibt mehrere Moglichkeiten, Blockcodes mit variabler Rate zu erzeugen. Ein Ansatz
besteht darin, unterschiedliche Codes mit unterschiedlichen Coderaten zu verwenden. Dies
schlégt sich jedoch zu Lasten einer erh6hten Komplexitit von Encoder und Decoder nieder.
Alternative Ansétze bestehen darin, einen einzelnen Code, den sogenannten Muttercode,
zu durchbohren (engl. puncture) oder zu verkiirzen (engl. shorten), um abgeleitete Codes

verschiedener Raten zu erzeugen.

Beim Punktieren werden Paritédtsbits aus dem Codewort nach der Kodierung entfernt, und
so die Coderate erhoht. Der Decoder behandelt dann die punktierten Paritétsbits als Lo-
schungen. Ein Verkiirzen 16scht Informationsbits aus einem Codewort und verringert so die
Coderate. Der Decoder kennt die Positionen und das Muster der geloschten Bits. Bei der

Verkiirzung nimmt der Performanzverlust mit abnehmender Coderate zu.
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2.9 Ratenadaption

Es kann ebenso ein Hybridverfahren zur Erzeugung von Kodierungen mit verschiedenen
Raten verwendet werden. Es wird so ein Kompromiss zwischen Komplexitdt und Leistung
hergestellt. Zuerst wird ein Muttercode ausgewdhlt, der eine bestimmte Coderate aufweist
und in der Mitte des interessierenden Leistungsbereichs liegt. Hohere Coderaten werden
durch Punktieren des Muttercodes erzeugt, niedrigere Coderaten werden durch Verkiirzen

des Muttercodes generiert.

Zur Ratenadaption gibt es zwei mogliche Kriterien: Das geschétzte SNR (Q-Faktor) oder das
BER am Empfinger. Fin geschitztes SNR und das daraus resultierende BER in einem idea-
len AWGN-Kanal (Abschnitt 4.3.3.1) kann durch eine Look-Up-Tabelle anhand des minimal
notigen SNRs der verfiigharen Codes beispielsweise eines optimalen RS-RS(n,k) ausgewéhlt
werden. Es ist zu beachten, dass zur Adaption stets ein Riickkanal zum Sender notwendig

ist.

Neben der Verkettung von RS-Codes ist es zudem moglich, auch andere Kodierungen zu
verkniipfen. Eine Verkettung von RS und Kodierungen mit LDPC, welche sinngeméf als
RS-LDPC bezeichnet werden, ermdglicht zudem eine effiziente Variation von Modulations-
formaten. Die Verkniipfung von RS (HD-FEC) und LDPC (SD-FEC) steigert die Granula-
ritdt der Adaptivitat [47].

2.9.2 Probabilistische Formgebung

Eine weitere Moglichkeit zur effizienten Ratenadaption bietet die probabilistische Formge-
bung (engl. Probabilistic Shaping, PS) etablierter Konstellationen. Bei der PS wird durch
geschickte Kodierung die Wahrscheinlichkeit des Auftretens bestimmter Symbole einer Kon-
stellation optimiert [48, 49]. Ziel und Zweck ist es dabei auf Symbole mit grofer Amplitude
bzw. Leistung zu verzichten, um die mittlere Leistung trotz passabler Datenrate gering zu
halten. Der Vorteil der Verénderung der Datenverteilung auf die Symbole liegt darin, dass
der Detektor am Empfanger zur Dekodierung der Symbole mit der iiblichen Symbolleistung
arbeitet [50]. So konnen die Symbole bei einer geringen mittleren Leistung immer noch gut
differenziert werden. Zusammengefasst arbeiten bei einem Systemdesign stets die folgenden

Anforderungen gegeneinander:
1. Die Datenrate R (Bits/Symbol) wird maximiert.

2. Die Symbolleistung Fiym, sollte grof} sein, so dass der Detektor am Empfénger zuver-

lassig zwischen den Symbolen unterscheiden kann.
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3. Die mittlere Leistung sollte gering sein, um das verfiigbare (optische) Leistungsbudget

effizient ausnutzen zu kénnen.
4. Die mittlere Leistung sollte gering sein, um nichtlineare Einfliisse zu minimieren [51].
Das Vorgehen bei PS soll im Folgenden zum Verstdndnis anhand einer PAM-4 mit PS bei

kohérenter Detektion dargestellt werden. Eine normierte bipolare PAM-4-Konstellation be-

steht aus den Symbolen

Dpanig = {—ag, —a1, +a1, +az} (2.19)

mit
a1 = 0,4472 (2.20)

und
as = 1,3416 (2.21)

und ist in Abbildung 2.7b dargestellt.

Es wird nun eine Symbolsequenz der Lange Npay = 4 angenommen. Innerhalb dieser Se-
quenz ist zunéchst prinzipiell jede Linearkombination aus den Symbolen Dpan.4 denkbar.
Da lediglich die Amplitude der Symbole Auswirkungen auf die mittlere Leistung hat, ist das
Vorzeichen der auftretenden Symbole aus Dpang irrelevant. Es werden so alle moglichen
Kombinationen der Vorzeichen verwendet. Die Auftrittshdufigkeit der Symbole mit grofler
Amplitude as soll nun minimiert werden. Es werden daher Kombinationen der Symbolse-
quenz der Linge Npayn = 4, in welcher as mehr als einmal auftritt, verhindert. Es ergeben

sich die folgenden Kombinationen:

S1 = {+tas, tay, tay, + a1}, (2.22)
Sy = {*ay, tas, +a;, a1}, (2.23)
Ss = {+a1,tai, tas, a1}, (2.24)
Sy = {xa1,taq,+ai, tas} ( )

und

55 = {ial, ial, ial, + al} . (2.26)
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Abbildung 2.14: Die Realisierung eines PS-Kodierers. Zwei Bits werden auf 4 Bits mit niedriger
durchschnittlicher Leistung kodiert. Vier weitere Bits werden umgangen und zur Vorzeichenkodierung
verwendet. Insgesamt verfiigt der PS-Kodierer tiber sechs Eingangsbits und acht Ausgangsbits.

Wir erhalten insgesamt einen Formungssatz (engl. Shaping Set)
S = {51, 52, 53,54, 55} . (2.27)

Es ergeben sich aus S insgesamt |S| = 80 mogliche Kombinationen, welche 6 Bit abdecken.
Wir erhalten so die PS-Kodierungsrate

Rps

ol o Bis ) 228)

Npam 4 Symbol

Die Kodierung aus dem vorangegangenem Modell kann realisiert werden, in dem stets die
ersten vier Bits der insgesamt zur Verfiigung stehenden acht Bits zur Kodierung der Leistung
verwendet werden. Die letzten vier Bits sorgen somit fiir die Kodierung des Vorzeichens des
Ausgangssymbols. Durch eine Realisierung, wie in Abbildung 2.14 dargestellt, kann so das
Auftreten von Symbolen mit grofler Leistung auf Kosten der Datenrate minimiert werden.
Wiéhrend das beschriebene Beispiel einfach gestaltet ist, besteht die Moglichkeit, eine PS
auf beliebige Konstellationen anzuwenden. Sie ist dabei zunédchst unabhéngig von der DSP,
dem Sender, dem Empfinger und der FEC. Eine Anpassung des Vorgehens bei der PS an
die nachfolgende FEC ist jedoch zu préferieren [44].

2.9.3 Hybride Modulation

Die kohirente Demodulation in optischen Ubertragungssystemen erméglicht es, wie in Ab-
schnitt 3.4.8 beschrieben, insgesamt vier Dimensionen zu modulieren. Die hybride flexible
Modulation nutzt diese Eigenschaft, um eine variable Bitrate zu generieren, indem potentiell
verschiedene, vergleichsweise einfache Modulationsformate, in den verfiigharen Modulations-
dimensionen, kombiniert werden [52]. Mithilfe des Flex-PAM-Verfahrens konnen ganzzahlige

Werte an Bits pro Symbol (engl. Bits per Symbol, BpS) durch Hybridisierung einfacherer reel-
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ler Modulationsformate wie z.B. der PAM in den vier verfiigbaren Modulationsdimensionen,
erreicht werden. Obwohl Flex-PAM eine vergleichsweise niedrige Granularitdt im Vergleich
zur hybriden Modulation im Zeitbereich (engl. Time-Domain Hybrid Modulation, TDHM)

zulésst [53], weist sie im Gegenzug weitere wichtige Vorteile [54] auf.

Sie bietet die Moglichkeit, mehrere Datenfliisse zu einem Gesamtfluss zu kombinieren (Mul-
tiplexing), dabei kénnen abhéngig von den Anforderungen des Systems die Datenfliisse der
verschiedenen Achsen Nutzern zugeordnet werden. Jeder Datenfluss kann jeweils mit un-
terschiedlichen Modulationsstufen und daraus resultierenden Raten moduliert werden. Ein
weiterer grofler Vorteil sind die bereits angesprochenen Sender (engl.: Transmitter, Tx)-
und Empfinger (engl.: Receiver, Rx)-Strukturen einschliellich ihrer verarbeitenden DSP.
Flex-PAM weist eine weniger komplexe DSP als andere Modulationsanséitze, wie beispiels-
weise TDHM auf [55-58]. Insbesondere kann die Senderstruktur fiir Flex-PAM im Wesent-
lichen durch Elemente einer DSP fiir (standard) PDM-QAM durchgefiihrt werden, welche
auf elektro-optischer Umsetzung durch verschachtelte MZMs und kohérenter Detektion am

Empfénger basiert.

2.10 Zusammenfassung

Dieses Kapitel stellt Mittel bereit, um den Leser auf die Themen der folgenden Abschnitte
vorzubereiten. Hierzu wurden zunéchst mit Abbildung 2.1 generelle Systeme untersucht und

der nétige Signalraum in Abschnitt 2.2 abgegrenzt.

Um eine Basis zur einheitlichen Schreibweise in der gesamten Arbeit zu gewéhrleisten, wur-
den zudem die relevanten Begriffe innerhalb der Algorithmen und Systeme eingefiihrt. Die
hier beschriebenen Strukturen wie Variablen, Formelzeichen oder allgemeine Bezeichnungen

finden sich in der gesamten Arbeit wieder.

Zur abschlieBenden Darstellung grundlegender algorithmischer Verfahren des Senders und

Empfingers wurden die Grundlagen der digitalen Modulation erldutert.
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Kapitel 3
Koharente faser-optische WDM-Systeme

Im Folgenden werden die optischen Grundlagen fiir kohérente Systeme mit WDM und PDM
eingefithrt und erldutert. Dazu werden in Abschnitt 3.4 zunéchst kurz die Schliisselkompo-
nenten erértert, um auf die systemspezifischen Aspekte eingehen zu kénnen. In Abschnitt 3.6
werden abschlieBend zusatzlich Themen beziiglich Simulationen und Messungen im Labor
diskutiert.

3.1 Einfiihrung

Kohérente optische Ubertragungssysteme spielen in der Nachrichteniibertragung eine grofie
Rolle und sind Kernpunkte dieser Arbeit. Traditionell wird ein jedes System kohérent ge-
nannt, welches auf der Empfangerseite einen zur Senderseite dquivalenten angepassten Tra-
ger einsetzt, um das informationstragende Signal zu demodulieren [59]. Ein solches verein-
fachtes System ist in Abbildung 3.1 dargestellt.

LO LO

i—> OT%1,0 (t) i_’ ORxLO (t)

X RX

(DSP) —I— DAC —I— QM —I— CH —I—CORX—I— ADC —I— (DSP)

[y s(t) o(t) o () r(t) r[kg, ]

Abbildung 3.1: Blockschaltbild eines vereinfachten optischen kohirenten Systems mit Lokaloszil-
lator (LO) und kohérentem Detektor (CORX)

In der optischen Nachrichteniibertragung spricht man meist von einem Laser bzw. einer

Lichtverstirkung durch angeregte Emission von Strahlung (engl.: Light Amplification by
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Stimulated Emission of Radiation, Laser), welche die gleiche Frequenz wie der Laser der
Senderseite aufweist. So kénnen mit Hilfe eines 2 x 4 90°-Hybrids im kohdrentem Detektor,

Real- und Imaginérteil des informationstragenden Signals zuriickgewonnen werden.

3.2 Systeme

Diese Arbeit umfasst die Betrachtung optischer Systeme mit WDM- und PDM-
Komponenten. WDM ist eine Technik, die verschiedene Datenstréme modulierter, optischer
Tragersignale unterschiedlicher Wellenlangen, zur Dateniibertragung innerhalb einer einzi-
gen Glasfaser filhrt. Dazu werden die Signale, wie in Abbildung 3.2 dargestellt, am Sender
gebiindelt (engl. Multiplexed, MUX) sowie am Empfinger nach einer Ubertragung entbiindelt
(engl. Demultiplexed, DEMUX). WDM ist dhnlich dem Frequenzmultiplezverfahren (engl.:
Frequency Division Multiplexing, FDM) bezieht sich aber auf die Wellenldnge des Trégers.
WDM wird auf das gesamte zur Verfiigung stehende elektromagnetische Spektrum bezogen,
wahrend FDM sich auf Radiofrequenzen (RF) bezieht. Jeder WDM-Kanal kann somit meh-
rere HF-Signale in Kombination mit FDM oder Zeitmultiplezverfahren (engl.: Time Division
Multiplexing, TDM) tragen. WDM erhoht nicht nur die Kapazitat einer Glasfaser, sondern
ermoglicht ebenso das effiziente Routen von Lichtsignalen innerhalb eines Netzes mithil-
fe von re-konfigurierbaren optischen Add-Drop-Multiplexern (engl. Reconfigurable Optical
Add-Drop Multiplexer, ROADM). Die Kapazitit der Glasfaser ist dquivalent zur Kanalka-
pazitdt durch die maximale Effizienz in Bits/Hz definiert. Im Rahmen dieser Arbeit wird
ein WDM-Szenario in einem 0,3nm (37,5 GHz) Raster untersucht. Das Raster eines WDM-
Systems ist durch den Kanalabstand definiert und wird somit durch die fiir die einzelnen

Kanile zur Verfligung stehende Bandbreite spezifiziert.

MUX

FASER

DEMUX

— 2y

Abbildung 3.2: Schema einer WDM-Ubertragung
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3.3 Die Glasfaser

In der Glasfaser wird das informationstragende Licht gefiihrt und sie dient zur optischen
Nachrichtenkommunikation. Eine Glasfaser wird im Deutschen auch Lichtwellenleiter ge-
nannt. Sie ist eine aus Glas bestehende lange diinne Faser und entwickelte sich seit den
1960er Jahren durch die Empfehlung von Charles Kao zum bis dato unangefochtenen Medi-
um zur Dateniibertragung [60]. Kao stellte fest, dass lediglich die Reinheit des Glases fiir die
Qualitéit der Signaliibertragung mafgeblich ist und andere Effekte die Ubertragungsqualitéit

im Vergleich wenig beeinflussen [61].

Die Glasfaser konnte aufgrund ihrer hohen Verluste durch fehlende Reinheit von 1000 dB/km
damals noch nicht zur Signaliibertragung genutzt werden, deshalb wird bis heute daran ge-
arbeitet, die Reinheit zu erhdhen und die Dampfung des Lichtwellenleiters zu reduzieren.
Die erste Einmodenfaser (engl.: Single Mode Faser, SMF) mit einer Dampfung von un-
ter 20dB/km wurde von einer Gruppe Wissenschaftlern des Unternehmens Corning Glass
Works in den USA entwickelt. Fiir die Herstellung dieser Faser wurde Kieselglas mit Titan
kombiniert. Mit dieser Entwicklung wurde die Schwelle zur Anwendbarkeit der Glasfaser als

Ubertragungsmedium {iberschritten [62, 63].

Ende der 1970er Jahre wurde mit der Entwicklung der Standard-FEinmodenfaser (engl.: Stan-
dard Single Mode Fiber, SSMF) bei einer Wellenldnge von 1550 nm eine Ddmpfung von nur
noch 0,2dB/km erreicht [63]. In Abbildung 3.3 ist der Aufbau einer SSMF mit Kern, Mantel
und Beschichtung schematisch dargestellt. Im Kern wird der Grofiteil der Leistung tibertra-
gen. Dieser besitzt eine relativ hohe Brechzahl ncore. Sowohl Kern als auch Mantel bestehen
aus einem Quarzglas oder Kunststoff. Der Mantel besitzt im Gegensatz zum Kern eine
niedrigere Brechzahl n,q. Durch die unterschiedlichen Brechzahlen wird eine Fithrung des
Lichtstrahls sichergestellt, da es am Ubergang zum Mantel im Idealfall zu einer Totalrefle-

xion des im Kern laufenden Lichtstrahls kommt. Tatsdchlich wird das Licht in Richtung des

Mantel (~125 pm)

/ Beschichtung (150-500 pm)

L .

ncla(l

1

Kern (~9-10 jm)
Lackierung (2-5 jm)

Abbildung 3.3: Schematischer Aufbau einer SSMF
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Mantels immer wieder in den Kern zuriickgebeugt. So dehnt sich das Signalleistungsprofil
innerhalb der Glasfaser in den Mantel aus, auch wenn dort nur geringe Anteile an Leistung

iibertragen werden.

Die Beschichtung hat eine hohere Brechzahl ncq,¢, die dazu dient, iiber den Mantel einge-
koppelte Lichtstrahlen zu absorbieren, damit sich diese nicht iiber lange Strecken im Mantel
ausbreiten kénnen. Hauptsachlich dient die Beschichtung des Lichtwellenleiters zum Schutz
vor dufleren Einfliissen. In dieser Arbeit soll ausschliellich auf die Verwendung von optischen
SMFs eingegangen werden, in denen es durch deren Aufbau bedingt nur zur Ubertragung ei-
ner Mode in der Faser kommt [64]. Bei der Ubertragung in der Glasfaser als Lichtwellenleiter
treten neben der Démpfung verschiedene Effekte auf, welche in Kapitel 4 genauer erlédutert

werden.

3.3.1 Lineare Effekte der Faser

Effekte werden als linear bezeichnet, sofern sie nicht von der Amplitude des Feldes (Signal)
und somit auch nicht von der Leistung des modulierten Trégers abhéngen [65]. Zudem ist ein

Effekt auf ein Signal (Feld) nur dann linear, wenn keine neuen Frequenzanteile entstehen.

3.3.1.1 Dampfung

Als Dampfung bezeichnet man jeglichen Effekt, welcher die Amplitude bzw. die Leistung
degradiert. Es ist dabei unabhéngig, ob dieser Effekt direkt oder mit fortschreitender Aus-
breitung auftritt. Betrachtet man elektromagnetische Wellen wird ein Dampfungseffekt oft
dann beobachtet, wenn die Welle Materie durchdringt und einer dielektrischen Absorption
ausgesetzt ist [66]. Im Falle eines optischen Systems kommt es, neben der Hauptdampfungs-
quelle der Glasfaser, zu Einfiigeddmpfungen von elektrischen und optischen Bauteilen. Auch
die Verbindung kaskadierter Bauteile fithrt zur Dampfung bei Faserverbindungen (Splei-
Be) und zur Dampfung durch elektrische Kabelverbindungen, welche im Normalfall sehr
kurzgehalten werden. Zudem gibt es sog. Dampfungsglieder, die bewusst eine Dampfung

herbeifiihren.

Der in der Faser gefiihrte Lichtstrahl behélt seine Intensitét mit der Ausbreitung iiber eine
Strecke nicht bei. Diese Démpfung wird durch die Effekte in Tabelle 3.1 beschrieben und
in Abbildung 3.4 dargestellt. Optische Fenster beschreiben die Wellenléngenbereiche, die

besonders giinstig fiir eine Ubertragung sind und ein lokales Minimum in der Dampfung

30



3.3 Die Glasfaser
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Abbildung 3.4: Optische Dampfung tber das verfiigbare optische Spektrum einer Glasfaser in
[nm]

aufweisen [67]. Durch einen geringen negativen Einfluss der Dampfungseigenschaften einer
Faser ergeben sich diese genannten Bereiche. In dieser Arbeit wird das dritte optische Fenster
fiir eine Ubertragung bei einer Trigerfrequenz von 1550 nm verwendet. Im Wellenléingenbe-
reich um 1550 nm betrigt die gesamte Dampfung etwa 0,2 dB/km [64]. Die Dampfung tiber
100 km betragt also 20dB und kann ohne Wiederverstarkung tiberbriickt werden. Fiir die
optische Leistung Pggyr (t) und die Einhiillende oggyr () gelten bei einer verlustbehafteten
Fasertibertragung der Lénge L [68]:

Pssur (1) = P (t) - 1010 T (3.1)
und
ossmr () = o (t) - 10752, (3.2)

Viele optische Materialien und daraus hergestellte Komponenten reagieren unterschiedlich
auf die verschiedenen Polarisationskomponenten im Licht. Einige Komponenten, in denen

diese Polarisationseffekte genutzt werden, sind Isolatoren, Zirkulatoren und akusto-optisch
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Bezeichnung ‘ Beschreibung

Rayleigh-Streuung Herstellungsbedingte Dichtestérungen im
Kern der Faser fithren zu Streuungen an
Storstellen.

Infrarot- Absorption Molekiilschwingungen des verwendeten
Wellenleitermaterials rufen Absorption
hervor.

Ultraviolett- Absorption Die Wechselwirkung des Lichts mit den

Elektronen des Fasermaterials sorgt fiir
zusétzliche Absorption.

OH-Absorption Verunreinigungen im Lichtwellenleiter
bringen Absorption mit sich.
SpleiBe/Steckverbindungen Bei Verbindungen zweier Fasern kommt es

aufgrund von Reflexionen, Schmutz oder
Dichtestérungen zu Verlusten.

Tabelle 3.1: Effekte innerhalb einer Glasfaser, die zur Dampfung beitragen

abstimmbare Filter. Die beiden Polarisationsmoden erfahren bei vielen dieser Komponen-
ten unterschiedliche Verluste. Diese Abhéngigkeit eines Verlustes vom Polarisationszustand
des Eingangslichts wird als polarisationsabhdngiger Verlust (engl. Polarization-dependent
Loss, PDL) bezeichnet und ist ein wichtiges Merkmal, das fiir die meisten Komponenten

angegeben wird.

3.3.1.2 Chromatische Dispersion

Unter Dispersion versteht man in der Physik die Abhédngigkeit der Ausbreitungsgeschwin-
digkeit einer elektrischen Welle von seiner Frequenz [69]. Im Falle der optischen Nachrichten-
iibertragung spricht man auch von chromatischer Dispersion (CD) oder dispersivem Verhal-
ten der optischen Faser. Im Gegensatz zur Ausbreitung im Vakuum ist die Ausbreitungsge-
schwindigkeit des Lichts in der optischen Glasfaser von der Wellenlénge des Lichtes abhéngig.
Griinde hierfiir sind bei der SSMF der frequenzabhéngige Brechungsindex n () im Kern und
Mantel und deren geometrische Eigenschaften zur Leitung von Licht. Da zur Ubertragung
von Informationen ein breites Spektrum (mehrere GHz) an Licht verwendet wird, erreichen
die einzelnen Spektralanteile den Empfanger auch mit unterschiedlichen Laufzeiten und so-

mit unterschiedlicher Phasenlage. Man erhélt eine verzerrte Signalform. Es ergibt sich fiir
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eine dispersive, verlustlose Faser folgendes Ausgangssignal [70, 71]:

Ocp(f) = O (f) -exp(—j -bep (f)), (3.3)

wobei bep (f) dem Phasenfrequenzgang einer Glasfaser mit dispersivem Verhalten ent-

spricht.

Fiir kleine Anderungen der Frequenz um die Mittenfrequenz f. (\.) (Trigerfrequenz/Tré-
gerwellenlénge) kann der Phasenfrequenzgang der chromatischen Dispersion als Taylorreihe
entwickelt werden [72, 73]:

Aw
0 — 1 9? o3
bep(w) = | Bo+ 8—5 B ~(w—wc)+§ a—wﬁg ‘(Aw)Q—i—é Tﬁ (Aw) + .. |- L
p —c W=wWe W=Wwe
1 B2 B3
(3.4)
bzw.

bep (f) = (50 + By - 27Af + % (2nAf)? + % (2nAf)? + ) L, (3.5)

6

Bo beschreibt im Allgemeinen einen konstanten Phasenterm des Tragers und kann zur Be-

Hon () =exp (=7 (36 +2m75 + 5 rfi et g (2060 ) L) (30)

trachtung vernachléssigt werden. Aus 31 resultiert eine konstante Laufzeit 7, und Gruppen-
geschwindigkeit 1y fiir die der Zusammenhang gilt:
_ B B L (3.7)

We B 27 fe B Vo

Tg

B1 sorgt fiir keine Signalverformung und kann fiir die Beschreibung dispersiver Anteile ver-
nachléssigt werden [68]. Diese Laufzeitverzogerung wird im Allgemeinen auch Gruppenlauf-

zeit oder Gruppenverzogerung (engl. Group Delay) genannt.

Alle Terme héherer Ordnung beschreiben die eigentliche chromatische Dispersion der Fa-
ser. Fiir eine SSMF koénnen im Allgemeinen Terme mit einer hoheren Ordnung als drei
vernachlissigt werden. Es fillt bei einer Ubertragung eines Kanals abhingig von Bitrate
und Pulsdauer aufgrund der vergleichsweise geringen Bandbreite meist der kubische Term
weg [64]. Die Wellenldnge, bei der 8 gleich Null ist, wird auch Null-Dispersionswellenlédnge
(engl. Zero-Dispersion Wavelength) genannt. Sie wird mit Azp bezeichnet und liegt bei einer

SSMF etwa bei 1310nm. Durch Dotierung ist es moglich, die Null-Dispersionswellenlédnge
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By

oy

Abbildung 3.5: Darstellung von Polarisationsmodendispersion (PMD) erster Ordnung

in Richtung des Fensters mit minimaler Ddmpfung auf 1550 nm zu verschieben. Die Fre-
quenzantwort aus Gleichung 3.6 wird dquivalent durch die folgende lineare Differentialglei-
chung beschrieben:

o (z « 2 93
88(Z’t)+§( )__6288752 (2:1) = 53({%3 o(zt) =0. (3.8)

Werte fiir S5 und 3 werden dabei aus experimentellen Messungen herausgezogen und auf

entsprechende Faserldngen normiert [68].

3.3.1.3 Polarisationsmodendispersion

In der Vergangenheit spielte die Polarisationsmodendispersion in der SMF beim Design von
Lichtwellensystemen oft eine vernachléssigbare Rolle, da die CD weitaus gréflere Einschrén-
kungen mit sich bringt. Die Polarisationsmodendispersion erhélt mit wachsenden Datenra-
ten jedoch eine immer wichtigere Rolle [74] und soll im Folgenden diskutiert werden. PMD
spielt besonders dann eine wichtige Rolle, wenn in modernen Fernkommunikationssyste-
men EDFAs eingesetzt werden, um Verluste auszugleichen. So wie sich tiber die Lange einer
Kommunikationsverbindung Signalverzerrungen durch Streuung und Nichtlinearitdten akku-
mulieren, so summieren sich die durch Doppelbrechung hervorgerufenen Signalverzerrungen
bzw. durch die PMD [75]. Physikalisch gesehen hat die PMD ihren Ursprung in der Dop-
pelbrechung der Glasfaser. Die Doppelbrechung in der SSMF mit Werten von An/n ~ 1077
ist absolut gesehen gering und weist im Vergleich zur CD oder Nichtlinearitét eine entspre-
chend kurze Schwebungslinge von etwa 10m auf. Die Schwebungslénge von CD betrégt
typischerweise hunderte von Kilometern. Das wiirde bedeuten, dass die Doppelbrechung als
grofl angesehen werden sollte. Diese grofie Doppelbrechung wére in Kommunikationssyste-

men ohne eine Kompensation verheerend. Da die Ausrichtung der Doppelbrechung jedoch
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zufdllig auf einer Léngenskala von etwa 100m variiert, tendieren die Effekte durch PMD
dazu, sich durch die rapide Variation der Orientierung herauszumitteln. Der iibrig bleiben-
de Effekt differentielle Laufzeitverzégerung (engl.: Differential Group Delay, DGD) fiihrt
zur Impulsverbreiterung des Zeitsignals und wird als Polarisationsmodendispersion (PMD)

bezeichnet.

Innerhalb einer ideal rotationssymmetrischen SSMF breiten sich zwei (X & Y) entartete
orthogonal zueinander polarisierte Moden aus [76]. Da eine reale Faser jedoch durch Her-
stellungsprozesse und/oder mechanische Belastungen Asymmetrien aufweist, ist diese nicht
ideal rotationssymmetrisch und weist zusétzliche Doppelbrechungseffekte auf [77, 78]. Diese
Doppelbrechung hat zur Folge, dass die innerhalb der Faser propagierenden Wellen der bei-
den Polarisationen nicht mehr entartet sind und unterschiedliche Ausbreitungskonstanten
Bx und By aufweisen. Neben dem Laufzeitunterschied kommt es innerhalb der Faser zwi-
schen den beiden Polarisationen zu einem Leistungsaustausch derselben. Dieser Effekt wird

auch als Modenkopplung bezeichnet [79].

Der Einfluss des DGD eines solchen kurzen polarisationserhaltenden Faserstiicks manifestiert

sich direkt durch den deterministischen Laufzeitunterschied

(3.9)

At = %(5}( (w) — By (w)) L= (Aneﬂ Y. 8Aneﬁ) . L.

c c ow

Sie ist von den unterschiedlichen Brechungsindizes nx und ny der beiden Polarisationen
mit
Aneg = nx — Ny (3.10)

und der Faserlinge L abhéngig [77].

Da sich die Asymmetrien entlang der Faser deutlich unterscheiden, treten die Effekte von

PMD entlang der Faser in unterschiedlichen Ausmafen auf.

Bezogen auf PMD kann man sich die lineare Faser auch als viele zusammenhéngende po-
larisationserhaltene, kurze Faserstiicke bzw. Verzdgerungsplatten (engl.: Waveplates, WP)
vorstellen [80]. Die Léange solcher Faserstiicke variiert je nach Art der Faser zwischen 0,3
und 300m. Der Einfluss des reinen Laufzeitunterschieds innerhalb eines Faserstiicks wird
als PMD erster Ordnung bezeichnet, wiahrend die Kaskade vieler solcher statistischen WPs
PMD aller Ordnungen modellieren [81-83]. Eine solche Kaskade zur Modellierung von PMD

35



Kapitel 3 Kohirente faser-optische WDM-Systeme

Abbildung 3.6: WP-Modell zur Modellierung linearer PMD

ist in Abbildung 3.6 dargestellt. Fiir das optische Signal

o(f) = lOX (f)] (3.11)
Oy (f)
am Ausgang eines solchen polarisationserhaltenen linearen Faserstiicks gilt [84]
Oout (f) =T(f) - O (f) (3.12)
mit A
27 f ST 0
T(f) _g. eXP(] wf 2 ) . R .51 (3'13)
0 exp(—j2m f5F)
und der Streumatrix (engl. Scattermatrix)
g | cost) . —sin(p) e (3.14)
sin(p) - €’ cos(p)

wobei p den Winkel zwischen der schnelleren Polarisation 2’ und der x-Achse eines ortsfesten
Bezugskoordinatensystems entsprechend Abbildung 3.6 angibt. § ist der Differenzphasenwin-
kel zwischen der schnellen und langsamen Achse und beschreibt implizit die Elliptizitat der
Faser. Die Modenkopplung ergibt sich durch den Leistungsaufteilungsfaktor vp = cos?(p).
Es ist zu beachten, dass durch die Modenkopplung und Ausbreitung von o (¢) in einer SSMF
in Kombination mit den Nichtlinearitdten aus Abschnitt 3.3.2 weitere Effekte auf das Signal

einwirken. Die Modellierung und Auswirkungen werden in Abschnitt 3.3.2.3 erldutert.
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3.3.2 Nichtlineare Effekte der Glasfaser

Obwohl die Glasfaser ein niherungsweise lineares Ubertragungsmedium ist, wurde ihre ge-
ringe Nichtlinearitdt, vor allem durch den Kerr-Effekt, mit dem Aufkommen des erbiumdo-
tierten Faserverstirkers (engl.: Erbium Doped Fiber Amplifier, EDFA) wichtig. Der EDFA
ermoglicht die Ubertragung von Lichtsignalen durch Glasfasern iiber transozeanische Entfer-
nungen ohne Regeneration, so dass sich der negative Effekt der Nichtlinearitdt akkumuliert.
Wenn sich Licht mithilfe von EDFAs tiber tausende von Kilometern durch Glasfasern bewegt,

kann der Effekt der Nichtlinearitdt nicht mehr ignoriert werden.

Die Reaktion eines Dielektrikums auf Licht verhélt sich generell nichtlinear fiir elektrische
Felder, und die Glasfaser ist da keine Ausnahme [85]. Aufgrund des kleinen Durchmessers ei-
ner Glasfaser und der dazu relativ hohen Leistung pro Durchgangsfliche, spielen nichtlineare
Effekte eine wesentliche Rolle im Design von modernen Lichtleitersystemen [86]. Einerseits
kann es durch Nichtlinearitdten zu erheblichen signifikanten Verzerrungen kommen, welche
insbesondere in Verbindung mit dem spontanen Emissionsrauschen der EDFAs verstarkt
werden, andererseits kann es wie bei Solitonen im Wechselspiel mit der Dispersion zur ge-
genseitigen Aufhebung kommen [87]. Viele nichtlineare Effekte in Glasfasern [76] konnen zu
Storungen innerhalb eines Kanals oder zu Kanaliibersprechen fiihren, welches die System-
leistung erheblich beeintréachtigt [88, 89].

Wiéhrend in Abschnitt 3.3.1 alle signifikanten linearen Effekte erldutert werden, sollen die
nachfolgenden Abschnitte 3.3.2.1 bis 3.3.2.3 ebenso alle signifikanten nichtlinearen Effekte,
welche das Signal withrend der Ubertragung innerhalb der Glasfaser beeintréichtigen, umfas-

Sell.

3.3.2.1 Nichtlineare Phasenmodulation

Als erste und wichtigste nichtlineare Effekte sind alle leistungsabhéngigen Effekte zu nen-
nen, die zur nichtlinearen Phasenmodulation fithren. Wéahrend der Brechungsindex n von
Silizium in allen bisherigen linearen Betrachtungen (wie z.B. der chromatischen Dispersion
in Abschnitt 3.3.1.2) als leistungsunabhéngig angenommen wurde, besteht in der Realitét
durchaus ein nichtlinearer Zusammenhang zwischen dem Brechungsindex und der Intensitét
des Signals. Durch den sog. Kerr-Effekt erhoht sich n (P) mit steigender Leistung P. Der

leistungsabhéngige Brechungsindex n (P) setzt sich also aus einem linearen Teil 7 und einem
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weiteren nichtlinearen Teil zusammen:

P
n(P)=n+7- . (3.15)
Aﬁber

7 entspricht dem nichtlinearen Brechungsindexkoeffizienten und Agpe, der effektiven Mo-
denfliiche innerhalb der Faser. Der Wert von 7 wird in der Literatur mit 2.6 - 10729 m?/W
fiir Glasfasern angegeben und variiert geringfiigig je nach Art der Faser [85]. Dies bedeutet,
dass selbst Leistungsniveaus von 1mW (0 dBm) zu einem minimalen Einfluss (< 10712) des

Brechungsindexes fithren.

Der Einfluss des Kerr-Effekts auf die komplexe Einhiillende o (z,t) kann mathematisch durch
eine Erweiterung der linearen Differentialgleichung 3.8 aus Abschnitt 3.3.1.2 beschrieben
werden. Hieraus resultiert die weit verbreitete nichtlineare Schrédingergleichung (engl. Non-
linear Schrédinger Equation, NLSE) zur Beschreibung der Wellenausbreitung in optischen
Medien:

aoéi’t)+§< )_*52&2( t) - 53(%3( t)=—jylo(z)Po(zt)  (3.16)

wobei v den nichtlinearen Koeffizienten beschreibt. Der nichtlineare Koeffizient der NLSE

ist mathematisch gegeben durch
2nnfe.

cAfiber

(3.17)

Werte fiir m und Agper werden iiblicherweise im Datenblatt der Glasfaser angegeben. Fir ~

ergeben sich fiir giingige Fasern Werte zwischen 1 und 5 (W - km) !

Betrachtet man eine Einkanaliibertragung, resultiert der Kerr-Effekt in einer Modulation
der Phase des iibertragenen Signals selbst. Dieser Effekt wird dann auch Selbstphasenmodu-
lation (engl.: Self-Phase Modulation, SPM) genannt. Befindet sich der betrachtete Kanal in-
nerhalb eines WDM-Szenarios, entstehen nichtlineare Intermodulationsprodukte. Diese Pro-
dukte konnen in die Kreuzphasenmodulation (engl.: Cross-Phase Modulation, XPM) und die
Vierwellenmischung (engl. Four-Wave Mixing, FWM) unterteilt werden. SPM, XPM und

FWM sollen in den nachfolgenden Abschnitten kurz beschrieben werden.

Selbstphasenmodulation
Zur Deutung der SPM betrachten wir die Ausbreitung innerhalb der Faser, beschrieben
durch Gleichung 3.16, zunichst ohne den Einfluss der Dispersion:

do(z,t) «

ot 500t =—j lo(2,t)]* 0 (2,t). (3.18)
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Fiir die induzierte Phasenmodulation ¢gpyy ergibt sich [68]

ssen(Lt) = o0, - L= EPAD). (3.19)
—_———

Leff
Leg gibt dabei die effektive Faserlinge an und entspricht der Lénge mit gleicher akkumu-

lierter Leistung ohne Dampfung.

Kreuzphasenmodulation

Die Intensitdtsabhingigkeit des Brechungsindexes aus Gleichung 3.15 fithrt noch zu einem
anderen nichtlinearen Phénomen. Es ist bekannt als Kreuzphasenmodulation (engl.: Cross-
Phase Modulation, XPM). Im Gegensatz zum Einfluss durch SPM, wird die XPM nicht durch
die Leistung des betrachteten Signals selbst, sondern durch die Summe der Leistungen aller
nebenlaufenden (WDM-)Kanéle definiert [76, 85]. Um den Effekt zu verdeutlichen, wird der
sog. Ansatz geteilter Kandle (engl. Seperated Channel Approach, SCA) herangezogen. Wird
hierbei der Einfluss aller nebenlaufenden Kanéle fiir den jeweils betrachteten Kanal o;(z,t)

einzeln berechnet, anstatt das gesamte Feld zu berechnen, ergibt sich:

doi(zt)  a jo O 1, 0
9% + 2oz(z,t) — 252Z8t2 0i(z,t) — 65315%3 0i(z,t)
= —jvi (‘Oi(zvtMQ +2) ‘Ok(zat)|2) 0i(z,t). (3.20)
ki

Der Index ¢ gibt dabei den betrachteten Kanal und k alle nebenlaufenden Kanéle an. Im
Unterschied zur SPM korreliert die resultierende Phasenmodulation nicht mit der Leistung
des Signals, sondern mit den unkorrelierten Leistungen aller anderen Signale |og(z,t)|?. Der
Faktor ,,2“ in Gleichung 3.20 rithrt von der nichtlinearen Empfindlichkeit und zeigt, dass
XPM einen doppelt so grofen Einfluss wie SPM bei gleicher Leistung hat [76, 85]. Zudem
liegt der Ursprung in einem WDM-Szenario spektral getrennt.

Vierwellenmischung

Breiten sich drei elektrische Felder im optischen Spektrum mit den Frequenzen f;, f; und fy
gleichzeitig innerhalb einer Glasfaser aus, wird eine vierte neue Frequenz f;;; angeregt, und
es erhoht sich die Amplitude derselben [76, 85, 90]. Dieses Phénomen resultiert ebenso aus

dem leistungsabhingigen Brechungsindex und wird Vierwellenmischung (engl. Four-Wave
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Abbildung 3.7: Ubersprechen von drei interagierenden Frequenzen f;, f; und fi bei FWM und
deren generierten Storfrequenzen f;jx

Mixing, FWM) genannt. Das generierte vierte optische Feld steht dabei durch

fisk=FiEfj £ fr (3.21)

in direktem Zusammenhang zu den anderen drei interagierenden Frequenzen [85]. Dieser

Zusammenhang ist in Abbildung 3.7 abstrakt dargestellt.

Prinzipiell sind dabei verschiedene Kombinationen von Addition und Subtraktion moglich.
Praktisch kommt es durch fehlende Phaseniibereinstimmungen allerdings nicht zu allen Kom-
binationen [68]. Am kritischsten ist dabei die Kombination f;;; = fi + f; — fi mit f; # fi
und f; # f, denn abhéngig von den individuell interagierenden Frequenzen, kann das Stor-
bzw. Schwebungssignal f;;, sehr nah an, oder sogar innerhalb der betrachteten Kanalband-

breite liegen. In diesem Fall kommt es zu signifikantem Ubersprechen der Kanéle.

Auf physikalischer Ebene kann der FWM Prozess als Streuprozess angesehen werden, wobei
zwei Photonen mit den Energien 27hf1 und 2whf2 in zwei neue Photonen mit den Energien
2mhfs und 2whf, gewandelt werden. Die Phasengleichheitsbedingung ergibt sich dann aus
der Anforderung der Impulserhaltung. Es ergibt sich nach [68, 85] zwischen Phasenversatz
Apwn und Kanalabstand Qwpy die Beziehung

Apwn = 2B2Qwpu’. (3.22)

Da sich die Leistung der durch FWM generierten Frequenzen mit der Faserldnge erhoht, ist
die maximale Leistungsaufnahme einer Faser durch die Faserlange und dem Kanalabstand

limitiert.
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3.3.2.2 Stimulierte Lichtstreuung

Eine stimulierte Lichtstreuung kann als Streuung eines Photons zu einem Photon niedri-
gerer Energie verstanden werden. Die Energiedifferenz wird dabei in Form eines Phonons
emittiert. Dieses Phdnomen wird entweder stimulierte Brillouinstreuung (engl. Stimulated
Brillouin Scattering, SBS), wenn optische Phononen, oder stimulierte Ramanstreuung (engl.

Stimulated Raman Scattering, SRS) genannt, wenn akustische Phononen emittiert werden.

Stimulierte Brillouinstreuung

Der physikalische Prozess hinter der Brillouin-Streuung beruht auf der Tendenz von Ma-
terialien in Gegenwart eines elektrischen Feldes komprimiert zu werden. Dieses Phéinomen
wird als Elektrostriktion bezeichnet [85, 91]. Fiir ein oszillierendes elektrisches Feld bei der
Frequenz f), erzeugt dieser Prozess eine akustische Welle mit einer Frequenz von f,. Dies

ist dann der Fall, wenn das elektrische Feld ein bestimmtes Energieniveau iiberschreitet.

Dieses Niveau ist abhingig von dem Modulationsformat und der Faser. Es liegt zwischen
5mW und 10 mW. SBS tritt in SSMF nur in Bezug auf das elektrische Feld riickwérts gerich-
tet auf und fithrt im WDM-System aufgrund des geringen Frequenzversatzes von maximal
10 GHz nicht zu Kanaliibersprechen. Dariiber hinaus miissen interagierende Kanile gegen-

laufig sein, damit eine sog. Brillouin-Verstirkung erfolgen kann.

Stimulierte Ramanstreuung

Raman-Streuung tritt in optischen Fasern dann auf, wenn eine elektrische Welle an Silizium-
Molekiilen gestreut wird. Dabei kollidieren Photonen mit den Molekiilen und geben einen
Teil ihrer Energie ab, um andere Photonen von reduzierter Energie bei einer niedrigeren
Frequenz zu erzeugen. Die verbleibende Energie wird von dem Silizium absorbiert, welche
in einen angeregten Schwingungszustand versetzt wird. Ein Unterschied zur SBS besteht
darin, dass hier das Vibrations-Energielevel von Silizium den Frequenzversatz des emittierten

Photons bestimmt und zudem in beide Richtungen auftritt.

Da die Leistung in optischen Kommunikationssystemen typischerweise unter 10 mW pro Ka-
nal liegt, ist SRS mit einer Schwellwertleistung von etwa 500 mW kein limitierender Faktor
fiir einkanalige Lichtwellensysteme. Ganz anders sieht es bei WDM-Systemen aus, bei denen
die Faser wie ein Raman-Verstarker fungiert, so dass die langwelligen Kanéle durch kurzwel-
lige Kanile verstirkt werden, solange die Wellenléngendifferenz innerhalb der Bandbreite

der Raman-Verstiarkung liegt.
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Das Raman-Gain-Spektrum von Glasfasern ist so breit, dass eine Verstiarkung fiir Kanéle
auftreten kann, die bis zu einem Abstand von 100 nm voneinander getrennt sind. Ein solcher
Energietransfer zwischen den Kanélen kann sich nachteilig fiir die Systemleistung auswirken,
da sie von der Modulation des Kanals abhiingt und somit zu Ubersprechen fiihrt. Das Raman-
induzierte Ubersprechen beeintrichtigt die Systemleistung und ist fiir WDM von erheblicher
Bedeutung [85, 92].

3.3.2.3 Nichtlinearitaten bei Doppelbrechung

In [93] wurde 1973 angenommen, dass die Doppelbrechung von Glasfasern in Kommunikati-
onssystemen ignoriert werden kann und die Ubertragung durch die nichtlineare Schrédinger-
Gleichung aus Gleichung 3.16 ausreichend beschrieben ist. Diese Vereinfachung aus [93]
gilt nur fiir eine langsam variierende Hiillkurvenannéherung, wie es bei vielen bisheri-
gen Kommunikationssignalen der Fall war [76]. Es ist insbesondere in modernen NRZ-
Kommunikationssystemen oft nicht moglich, die Doppelbrechung zu ignorieren. Daher ist
es notwendig, wie bereits in der linearen Betrachtung von Abschnitt 3.3.1.3 besprochen, die

beiden entarteten Wellenausbreitungen kombiniert zu betrachten.

Wiéhrend die nichtlineare Schrodinger-Gleichung (Gleichung 3.16) das gesamte unabhéngig
der Polarisation sich ausbreitende Feld innerhalb der Faser betrachtet, widmet sich die

gekoppelte nichtlineare Schrodingergleichung (engl.: Coupled Nonlinear Schrédinger Equati-
on, CNLSE) der Ausbreitung beider Polarisationsmoden in der SSMF [79].

Doppelbrechend ist ein Material dann, wenn der Brechungsindex n der beiden Moden un-
terschiedlich ist. Ist der Brechungsindex der Moden unterschiedlich, sind diese nicht mehr
entartet. Gleichung 3.16 erweitert sich so zu [75, 82, 94, 95]:

do 1 _ 0% 1
Fn _iﬁzﬁ = - [|0‘20 3 (oToz0) 020 (3.23)

PMD CD nichtlineare Effekte

j@ + bpXo+jh X
0z

mit dem transponierten Vektor der komplexen Einhiillenden in der X- wie Y-Polarisation

o=o0(zt) = lOX (t)] , (3.24)

oy (t)
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den unnormalisierten relativen Dispersionsparametern

_ Pox —Fox

bo 5

und

by — Brx — Bry
1= =5

der Matrix
3 = o03co0s(2p) + o1 sin(2p),

den Pauli-Matrizen

0 1
o1 = )
Tlo

.
o- - )
2 i o

1 0
o- - b
Tl -1

und dem Nichtlinearitatskoeflizienten

y="m-ko
mit der Wellenzahl
27
ko = —.
o7\

(3.25)

(3.26)

(3.27)

(3.28)

(3.29)

(3.30)

(3.31)

(3.32)

Die Differenz beider Ausbreitungskonstanten ist definiert als Parameter fiir die Doppel-

brechung bg. Die spezifische Gruppenlaufzeit pro Léngeneinheit wird durch b; dargestellt.

p gibt den spezifischen geometrischen Rotationswinkel der Doppelbrechung an, welcher mit

der Strecke z wie auch by und b; zufillig variiert. Der nichtlineare Kerr-Koeffizient wird
durch 7 und die Wellenzahl durch ko dargestellt, wobei A die Wellenldnge des Lichts im

Vakuum angibt.
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Die Besonderheit der CNLSE liegt darin, dass p auf einer Lingenskala von 0,3 bis 100 m va-
riiert, wahrend die Langenskalen von PMD, CD und der Kerr-Nichtlinearitdt bei hunderten
Kilometern liegen. Eine akkurate Losung der CNLSE aus Gleichung 3.23 bedarf also einer
sehr hohen Rechenleistung und beansprucht demnach generell Zeit zur Losung innerhalb
von Simulationen. So kann die Simulation eines WDM-Systems und einer SSMF-Strecke
iiber tausende von Kilometern selbst bei laufzeiteffizienter Implementation und aktueller
Hardware mehrere Tage benétigen. Ein Ansatz zur Losung dieses Problems ist die sog.
Coarse-Step-Methode, wobei die CNLSE schlicht bei einer Korrelationslange L¢o. grofler als
die der Doppelbrechung gelost wird. Géngige Ansétze sind dabei 100m [95] und 1km [96]
als Schrittweite zur Losung mit der Split-Step-Methode. Zur Lésung wird dabei das Feld
o (z,t) innerhalb der CNLSE aus Gleichung 3.23 zunédchst vom absoluten Koordinatensys-
tem auf ein lokales System, welches mit den Hauptachsen rotiert, transformiert. Es gilt fiir

die Transformation
©=R'(2)-0(zt) (3.33)

mit der Transformationsmatrix

R l cos(p(2)) sin(p(z»] | 531

(3.35)
Als CNLSE nach Transformation und Vereinfachungen ergibt sich [75]:
00 00 1 B 5 9 J
Jon i 52 = {6|@y CRRC 0—3@)03@} . (3.36)
PMD CD nichtlineare Effekte

Bei der Coarse-Step-Methode wird nun Gleichung 3.36 gelost und die Polarisation nach
jedem Schritt dquivalent dem WP-Modell aus Abschnitt 3.3.1.3 zufillig gestreut. Nach [75]

sorgt die Streuung der Polarisation mit Hilfe einer Streuungsmatrix

(3.37)

. [ cos(p) | sin(p) - ejj
—sin(p) -e%  cos(p)

nicht fiir eine Gleichverteilung zwischen allen moglichen Polarisationen und somit zu einer

Unstetigkeit zwischen Realitdt und Modellierung. Um dies zu korrigieren, wird in [75] vor-
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geschlagen, die Polarisation des Feldes (des Lichts) anhand seiner Stokes-Parameter auf der

dazugehoérigen Poincaré-Sphére mit jedem Schritt gleich zu verteilen.

Alternativ zur Coarse-Step-Methode wurde in [82] die sog. Manakov-PMD-Gleichung vor-
geschlagen. Die Manakov-PMD-Gleichung resultiert aus der Achsentransformation entspre-
chend Gleichung 3.33. Durch die Transformation wird eine Separierung der sehr schnellen
Entwicklung der Polarisation des Trégers ocw auf der Poincaré-Sphére entsprechend physi-
kalischer Beobachtungen [75] moglich.

Es soll die Transformation

O =T(z2) O(zt) (3.38)
mit der Transformationsmatrix
T(2) = lOCW’X _zCW’Y] (3.39)
oCW)Y OcwX

und fir die Manakov-PMD-Gleichung somit

0 a@) 1 8 _ .
j by TT T = ——~|O@?6 4
i, Tihilles /32 6752 97| | (3.40)

PMD CD nichtlineare Effekte

gelten. Es sei hier darauf hingewiesen, dass Gleichung 3.40 um die Auswirkungen der nichtli-
nearen PMD entsprechend den Ergebnissen aus [75] bereits bereinigt ist. Die Manakov-PMD
Gleichung aus Gleichung 3.40 kann, wie auch die NLSE aus Gleichung 3.16 oder die CN-
LSE aus Gleichung 3.23, mit der Split-Step-Methode numerisch gelost werden, was in [76]

wiederum diskutiert wird.

Bei diesem Ansatz werden Zeitderivate im Frequenzbereich und funktionale Multiplikatio-
nen im Zeitbereich ausgewertet. Fiir die NLSE und die CNLSE, welche die Stérungen durch
Raman-Effekte nicht beriicksichtigen, bedeutet diese Vorschrift, dass die linearen Effekte im
Frequenzbereich und die nichtlinearen Effekte im Zeitbereich berechnet werden [97]. Durch
die Aufteilung in raumliche Schritte (Steps), so dass die Zeitbereichsauswertungen in der Mit-
te der Frequenzbereichsauswertung erfolgen, ist es moglich die Genauigkeit zweiter Ordnung
mit einer Berechnung pro Schritt fiir jede Operation aufrechtzuerhalten. Um numerische
Instabilitdten zu vermeiden, ist es wichtig, dass die numerischen Approximationen dieser
Effekte die Genauigkeit weit iiber der zweiten Ordnung halten, obwohl die Gesamtlésung

nur eine Genauigkeit zweiter Ordnung aufweist [75].
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Was die linearen Effekte angeht, ist es von Vorteil, selbst bei Verwendung des Manakov-
PMD-Ansatzes, Gleichung 3.23 numerisch im Frequenzbereich zu 1ésen, wiahrend der nicht-

lineare Teil entsprechend Gleichung 3.40 durch

O(z + Azt) = exp <m§|®l2) LO(2,0) (3.41)

im Zeitbereich gelost wird. Um den linearen Teil entsprechend dem Koordinatensystem zu
16sen, muss o mit jedem Schritt transformiert werden. Es gilt fiir die Fourier-Transformation
der komplexen Einhiillenden o (z,t) Z, O(z,f) und der Losung im Frequenzbereich entspre-
chend

O(z + Az, f) = exp (gzm? f262A2> M(f) - O(=,f), (3.42)

wobei die Transfermatrix M (f) die schnelle Bewegung der Polarisation des Trégers auf der
Poincaré-Sphére beinhalten soll. Dafiir wird jeder Schritt mit der Schrittweite Az in Nj,
weitere kleinere Schritte §z unterteilt, um die kurze Schwebungsldnge der Doppelbrechung

zu beachten. Die Transfermatrix berechnet sich so wie folgt:

Ns,
M(f) =[] Mi(f) (3.43)
=0
mit
M;(f) = [m mi] (3.44)
ma MMy
und
mi(f) = cos ([bo + b12mf] - 6.) + j cos (2p;) - sin ([bo + br27f13.), (3.45)
ma(f) = jsin (2p;) - sin ([bo + br27 16 ). (3.46)

indem p; den fiir §z spezifischen konstanten geometrischen Rotationswinkel der Doppelbre-

chung angibt.

Die Standardabweichung ((Ap)2)'/? der Anderung von p; in jedem Schritt ergibt sich aus

o0z

2\1/2 _
{(Ap)7) 5 Lo

(3.47)
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Die Dispersionskoeffizienten by und b; ergeben sich aus der Schwebungslinge Lpea:, der

Korrelationsliange Leoy und dem Dispersionsparameter Dpyp wie folgt [75]:

T
by = 3.48
0 Lbeat ( )
und D
by = — LMD (3.49)

B 2V2'Lc0rr.

Die Transfermatrix M (f) ist zwar frequenzabhéngig, aber dndert sich nur derart langsam
iiber die Frequenz, dass es moglich ist, die Berechnung von M (f) zu optimieren, indem mit
Gleichung 3.43 nur wenige Stiitzstellen (etwa 16 reichen aus [75]) berechnet werden. Die
Stiitzstellen fstit, und damit verbundene Werte M ( fstit,,) konnen dann verwendet werden,
um die restliche Ubertragungsfunktion mit einer effizienten Lagrange-Interpolation zweiter

Ordnung zu interpolieren.

Die Simulation des nichtlinearen Verhaltens der Glasfaser spielt eine zentrale Rolle in dieser
Abhandlung. Daher ist eine zeiteffiziente Simulation von hoher Bedeutung und die Verwen-
dung der Manakov-Methode von grolem Vorteil. Die Auflockerung der nétigen Simulations-
schritte mit Hilfe der Split-Step-Methode sorgt fiir eine Verbesserung von Simulationszeiten
um einen erheblichen Faktor. Das Verfahren der Split-Step-Methode soll in Abschnitt 3.5.1

genauer erlautert werden.

3.4 Komponenten und Bauteile

In diesem Kapitel werden die Kernkomponenten der im Rahmen dieser Arbeit betrachteten

Systeme erkldrt und eingefiihrt.

3.4.1 Laser

Bei einer Bandpassiibertragung wird stets ein Trager mit einem informationstragenden Sig-
nal moduliert. In der optischen Nachrichteniibertragung iibernimmt eine Lichtquelle sinn-
geméf die Rolle des Tragers. Grundsétzlich kann zur Modulation jede beliebige Lichtquelle
verwendet werden, wobei manche besser geeignet sind als andere. In datenratenarmen und
kostensensiblen Systemen kommt oft die kostengtinstigere Leuchtdiode (engl. Light-Emitting

Diode, LED) zum Einsatz, wihrend in Hochleistungsystemen Laser ihre Anwendung finden.
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Laser stellen eine monochromatische Lichtquelle dar, wobei LEDs ein sehr breites Spek-
trum aufweisen. Das Prinzip der Lichtverstirkung durch angeregte Emission von Strahlung
(engl.: Light Amplification by Stimulated Emission of Radiation, Laser) soll daher nun kurz

ausgefiithrt werden.

Ein Laser basiert, wie auch die optischen Verstédrker, auf dem Prinzip der stimulierten Emis-
sion, bei welchem durch Wechselwirkung von einem Photon mit einem Atom neue Photonen
entstehen [98]. In der optischen Nachrichteniibertragung wird auf Halbleiterlaser gesetzt,
die aus einem aktiven Verstdrkungsmedium und einem Resonator bestehen. Fiir den fle-
xiblen Einsatz sind wellenldngenselektive Laser mit externem Resonator (engl. External
Cavitiy Laser, ECL) oder Laser mit verteilter Riickkopplung (engl. Distributed Feed Back
Laser, DFBL) géngig.

Obwohl Laser als monochromatisch bezeichnet werden, besitzen Selbige neben dem theo-
retischen Linienspektrum eine gewisse Bandbreite. Diese Bandbreite wird durch spontane
Emission von Photonen, die weder der stimulierten Amplitude noch Phase entsprechen, ver-
ursacht. Es kommt somit zu einem relativen Intensititsrauschen (engl.: Relative Intensity
Noise, RIN) und Phasenrauschen (engl.: Phase Noise, PN) eines Lasers. Dieses Rauschen
wird durch seine Linienbreite bestimmt. Formell lasst sich dann der Ausgang eines Lasers

durch die komplexe Einhiillende

0c () = \/ Praser (£) + 0 Pri (t): exp (j (27 fet + @o + Ppx)) (3.50)

ausdriicken [99, 100]. Das Phasenrauschen ®py (¢) kann durch eine Zufallsbewegung (engl.
Random-Walk) beschrieben werden, wobei gilt:

Aq)pN (T) = q)PN (t) - q)pN (t - 7') . (351)

Da die spontane Emission von Photonen sehr oft und schnell passiert, kann dieser Prozess als
ein mittelwertfreier stationidrer und gaufiverteilter Prozess beschrieben werden. Die Varianz

des Phasenrauschens hiangt dabei direkt von der Linienbreite ¥4 €ines Lasers ab:

<A(I)PN2> = 27T'A79Laser|7-" (352)

3.4.2 Elektro-optische Modulatoren

Wie in Abschnitt 2.2 beschrieben, soll das Basisbandsignal durch Modulation eines Tragers

im Bandpass tibertragen werden. Zur elektro-optischen Modulation (engl.: Electro-Optical
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Abbildung 3.8: Modell eines Mach-Zehnder-Modulators (MZM)
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Modulation, E/O-MOD) besteht die einfachste und giinstigste Moglichkeit, eine optische
Lichtquelle (Laser oder LED) direkt iiber ihren Steuerstrom zu modulieren. In diesem Falle
wiirde die Quelle direkt mit dem reellen informationstragenden Datensignal s (¢) betrieben
werden. Da aber nur ein elektrischer Strom ab einem bestimmten Leistungslevel zu einer
Lichtemission fiihrt, muss ein zusétzlicher Ruhestrom (engl. Bias Current) dem Signal ad-
diert werden, um ein optimales Ergebnis zu erzielen. Auch wenn Laser ein ndherungsweise
lineares Verhalten zwischen Ausgangsleistung Pracer und Steuerstrom aufweisen, gilt dies
nicht fiir Signale mit hohen Datenraten. Direkt modulierte Signale werden beeintréchtigt
durch nichtlineares Verhalten, wie dem Klingeln (engl. Ringing) oder Uberschwingen (engl.

Overshoots), genauso wie durch Bandbreitenlimitationen [70, 101].

Um diese negativen Effekte umgehen zu kénnen, wird dem Oszillator ein externer Modulator
nachgestellt. Zudem kann so mit geeignetem Modulator, wie einem 1Q-Modulator nun auch

dem Trager ein komplexwertiges Signal aufgeprégt werden.

3.4.2.1 Mach-Zehnder-Modulator

Der Mach-Zehnder-Modulator (MZM) arbeitet nach dem Prinzip eines Interferometers und
stammt direkt von einem Mach-Zehnder-Interferometer (MZI) ab. Bei einem MZI wird ein-
fallendes Licht mit einem 3 dB-Teiler aufgeteilt. Der eine Teil des Lichts wird dann durch
eine zu untersuchende Probe geleitet. Durch unterschiedliche Laufzeiten, aufgrund verschie-
dener Brechungsindizes in den beiden Armen, kénnen tiber die Probe im Anschluss Aussagen

getroffen werden [102, 103]. Dies wird dann auch Interferenzrefraktometer genannt.
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Umgekehrt kann bewusst der Brechungsindex in einem oder beiden Armen des Interfe-
rometers ausgenutzt und verdndert werden, um sowohl eine Phasenmodulation als auch
eine Amplitudenmodulation des Tréagers (Lichtquelle) am Ausgang des Modulators zu er-
halten. Leitet man eine zu modulierende Lichtquelle in ein Interferometer und manipuliert
die Brechungsindizes, erhdlt man einen MZM und somit geeigneten externen Modulator zur
optischen Nachrichteniibertragung. Die Brechungsindizes in den Armen werden durch die
jeweiligen Steuerspannungen u (t) = Upijas + s (t) gesteuert. Up;as entspricht generell einer

konstanten Vorspannung.

Abbildung 3.8 stellt einen MZM schematisch dar, und wie zu erkennen ist, befindet sich in
den beiden Armen des MZMs jeweils ein optischer Phasenmodulator. Fiir einen optischen

Phasenmodulator gilt
opm (t) = o(t) - exp (=7 - D(u (1)), (3.53)

wihrend ® die Phasenverschiebung des Ausgangssignals opy (f) zum optischen Eingangs-
signal o (t) darstellt und abhéngig von der angelegten Spannung w (t) ist. Durch die Steu-
erspannung w (t) ldsst sich der Brechungsindex des Wellenleiterabschnitts im Phasenmo-
dulator durch lineare elektrooptische Effekte, wie z. B. den Pockels-Effekt, innerhalb des
optischen Phasenmodulators steuern [104]. Ein anderer Brechungsindex im Wellenleiterab-
schnitt bedeutet eine verdnderte Laufzeit des Signals durch den Abschnitt und fiihrt zu einer

Phasenverschiebung ® abhéngig von u (t). Es gilt fiir die Phasenverschiebung

(3.54)

U2 entspricht hierbei der Spannung, die fiir eine Phasenverschiebung von /2 benotigt

wird. Dieser Parameter eines Phasenmodulators variiert je nach Bauart.

Da bei einem optischen Phasenmodulator lediglich die Phase variiert und die Intensitét
des Tragers konstant bleibt, werden zur Amplitudenmodulation des Tragers zwei optische
Phasenmodulatoren zu einem Mach-Zehnder-Modulator zusammengefasst. Zur Modulation
wird dabei der Trager in die zwei Arme des MZMs geleitet, wo jeweils die Phasenverschiebung
des Tragers ®1(t) und Po(¢) mit Gleichung 3.54 durch die jeweilige Spannung wuq(t) bzw.
ug(t) gesteuert wird. Anschlieflend wird das Signal wieder zusammengefiihrt, wodurch es je
nach Phasenlage der Signale zu konstruktiver oder destruktiver Interferenz kommt. Nach
Gleichung 3.53 gilt dann

o(t)

onza (1) = == - (exp (= - 21(0)) +exp (— - D2(1))). (3.55)
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Abbildung 3.9: Kennlinie eines Mach-Zehnder-Modulators (MZM) im Push-Pull Betrieb

Der allgemeine MZM erméglicht eine Modulation in der komplexen Ebene (Amplitude und
Phase). Will man eine rein reelle Amplituden- bzw. Intensitatsmodulation des Tragers, wird
auf den Push-Pull-Betrieb eines MZMs zuriickgegriffen. Hier gilt u (t) = ui(t) = —ua(t).

Vereinfacht man Gleichung 3.55 weiter, erhélt man

omzm (t) = o(t) - cos (;r : UU(::)> : (3.56)

wohingegen U, der Spannung entspricht und die Tragerleistung gleich null ist. Die Kennlinie
des elektrischen Feldes Fyzy und der Ausgangsleistung Pyiza, abhéngig von der Steuer-
spannung u (t) und der Vorspannung Uy, eines MZM im Push-Pull-Betrieb, ist in Abbil-
dung 3.9 abgebildet. Obwohl eine komplexe Modulation mit einem MZM méglich ist, wird
aufgrund der Sensibilitdt des Ausgangssignals abhéngig von der Vorspannung, der Umge-

bungstemperatur und anderen Einfliissen der robustere Push-Pull-Betrieb vorgezogen.

3.4.2.2 IQ-Modulator

Um ein komplexwertiges Signal {ibertragen zu kénnen, miissen Real- und Imaginérteil dem
Tréger getrennt aufgepriagt werden. Dies wird mit einem Inphase- und Quadraturmodula-
tor (IQ-Modulator) erreicht. Hierzu werden zwei MZM im Push-Pull-Betrieb kombiniert.
Der Trager wird dabei in zwei Pfade aufgeteilt, an denen dieser jeweils getrennt mit Real-
und Imaginarteil des informationstragenden Signals moduliert werden kann. Der eine Pfad
wird dann dem anderen mit einer 90° Phasendifferenz wieder zugefiihrt. Eine schematische

Darstellung ist in Abbildung 3.10 zu finden. Eine 90° Phasenverschiebung wird durch eine
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Abbildung 3.10: Modelldarstellung eines IQ-Modulators (IQM)

konstante Ansteuerung eines Phasenmodulators mit Uy /; erreicht. Fiir eine komplexe Modu-
lation des Tréagers mit einem informationstragenden Signal s (¢) gilt dann uy(t) = Re {s (¢)}
und ug(t) = Sm{s(t)}. Es ergibt sich fiir die komplexe Einhiillende oiqy (t) am Ausgang
des IQ-Modulators:

+% cos <7r . W) . exp (jgl;w) ) (3.57)

3.4.2.3 Vorspannungsregelung

In modernen Systemen mit hochstufigen Modulationsformaten und kohérenter Detektion ist
die genaue Operation mit der richtigen Vorspannung unerlasslich, um den linearen Bereich
der Kennlinie aus Abbildung 3.9 effizient ausnutzen zu kénnen. Des Weiteren ist zur effizien-
ten Leistungsausnutzung des Trégers eine Operation bei optimaler Vorspannung nétig. Eine
durch Vorspannungsabweichung schlechte Unterdriickung des Trégers, die Leistung bean-
sprucht, aber keine Informationen iibertragt, sorgt implizit fiir einen Signalleistungsverlust.
Die Arbeitspunkte auf der zugehorigen Kennlinie der Modulatoren und des Phasenschiebers
sind mit insgesamt drei Gleichspannungen pro Polarisation anzusteuern. Die Adaption der
Vorspannung an sich verdndernde Kennlinien durch Einfliisse von auflen wie Temperatur-
schwankungen ist hier eine der grofiten Herausforderungen zur Erhaltung einer konstanten
Ubertragungsqualitit. Fiir den Langzeitbetrieb ist so eine automatische Regelung der Vor-

spannungen mit einer stabilen und hohen Leistungsfahigkeit erforderlich.

Popular ist hier das asymmetrische Pilotton-Verfahren, wobei nur eine geringe Ditherfre-

quenz im kHz-Bereich vonnéten ist [105]. Somit kann die Schaltung ohne Hochgeschwin-
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digkeitskomponenten aufgebaut werden, und die Leistung der Vorspannungssteuerung wird
nicht durch die Bitrate des Signals begrenzt. Der Pilotton wird mit der Steuerspannung
eingespeist. Am Ausgang des Modulators wird ein Teil des optischen Signals an eine Pho-
todiode weitergeleitet, um die optische Ausgangsleistung auszuwerten. Nach Herausfiltern
des Pilottons, stehen somit Beobachtungsgroflen zur Verfiigung, um etwaige Schwankungen
anzupassen. In den durchgefithrten Experimenten dieser Arbeit findet die automatische Vor-

spannungssteuerung (engl. Automatic Bias Control, ABC) von IDPhotonics ihren Einsatz.

3.4.3 Digital-Analog-Wandler

Digital-Analog-Umsetzer (engl.: Digital to Analog Converter, DAC) oder Digital-Analog-
Wandler ist die Einheit in einem System, welche ein digitales Signal s [k] in ein analoges
elektrisches Signal s (¢) umsetzt. Ein DAC erzeugt aus dem zeit- und wertdiskreten Signal
s [k] ein zeit- und wertkontinuierliches Signal s (¢). Obwohl s (¢) am Ende wertkontinuierlich
ist, greift ein DAC auf eine begrenzte Menge moglicher Ausgangswerte zuriick. Durch eine
implizite Tiefpass (TP)-Filterung wird dieser Wertebereich wieder verschmiert, so dass ein
wertkontinuierliches Signal entsteht. Der Parameter, der die vertikale Auflésung eines DACs
beschreibt, wird auch effektive Anzahl an Bits (engl.: Effective Number of Bits, ENOB) ge-
nannt. ENOB gibt somit die vertikale Giite eines DACs an. Zudem wird ein DAC durch
seine Bandbreite und Abtastrate spezifiziert. Die 3 dB-Bandbreite eines DACs Bpag gibt
an, bei welcher Frequenz das zu wandelnde Signal um 3 dB geddmpft wird. Realisiert wird
ein DAC mit dem sog. Abtast-Halte-Verfahren [17]. Dabei werden die zu wandelnden Aus-
gangswerte jeweils fiir einen Zeitraum Tpac = ﬁ gehalten. Das theoretisch entstehende

Signal entspricht dann einer Rechteckpulsformung.

Im Frequenzbereich sorgt dies fiir einen SINC-Verlauf mit Nulldurchgéngen, bei Vielfachen
der Abtastrate fpac. Gesteuert wird die Abtastrate meist durch einen Zeitgeber (engl.
Clock), welcher durch einen Lokaloszillator (LO) realisiert wird. Da es sich bei einer Recht-
eckpulsformung um ein theoretisches Konstrukt handelt, welches durch seine Anteile mit
unendlicher Steigung nicht umsetzbar ist, wird erwartet, dass das theoretisch unendlich
breite Spektrum durch die Bandbegrenzung Bpac gestoppt wird. Neben einer Bandbegren-
zung kommt es, durch die Anpassung der zu wandelnden Werte, an den durch das ENOB
festgelegten Wertebereich, zum sog. Quantisierungsrauschen. Fehler durch Quantisierungs-
rauschen gelten durch den Ubergang der zwei Wertebereiche als nichtlineare Rundungsfehler.
Die Symbolabstdnde Tpac koénnen sich durch Unvollkommenheiten des Zeitgebers minimal

verdndern. Hier kommt es dann zum sog. Jitter.
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3.4.4 Analog-Digital-Wandler

Ein Analog-Digital- Wandler (engl. Analog to Digital Converter, ADC) ist das Gegenstiick zu
einem DAC aus Abschnitt 3.4.3. Wahrend ein DAC digitale Signale analogisiert, digitalisiert
der ADC analoge Signale. Genau wie beim DAC kommt es beim ADC aufgrund von Run-
dungen zu Quantisierungseffekten, denn auch beim ADC wird der mégliche Wertebereich
durch ein ENOB definiert. Die Abtastung funktioniert wie in Abschnitt 2.6.1 beschrieben.
Durch die entstehenden Wiederholspektren kann es zu sogenannten Aliasing-Effekten kom-
men. Daher ist das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem einzuhalten, um keine Informationen

zu verlieren.

3.4.5 Filter

Wie in allen Bereichen der Signalverarbeitung stellen Filter auch ein wichtiges Kapitel in der
optischen Nachrichteniibertragung dar. Nicht nur optische, sondern auch elektrische Filter

sind von zentraler Bedeutung.

3.4.5.1 Elektrische Filter

Elektrische Filter finden auch in der optischen Nachrichteniibertragung ihre Anwendung. So
werden elektrische Filter zur Rauschunterdriickung, als DC-Blocker oder zur Pulsformung
verwendet. Aufgrund der hohen Signalbandbreiten werden neben DC-Blocker hauptséchlich
TP-Filter verwendet. Es ist stets zu beachten, dass Filter neben ihren positiven Effekten,
wie der Entfernung unerwiinschter Signalanteile, ebenso eine Frequenz- und dazu dquivalente

Impulsantwort mit sich bringen. Es kann dadurch u.a. zu IST kommen.

Jedes Filter hat seine spezifische Frequenzantwort, welche sich selbst bei baugleichen Mo-
dellen marginal unterscheiden kann. Zur Klassifizierung von Filtern werden iiblicherweise
eine Mittenfrequenz fy, und die 3 dB-Grenzfrequenzen (engl. Cutoff Frequencies) f34B,iow
und f34B nigh herangezogen. Bei den 3 dB-Grenzfrequenzen sinkt die {ibertragene Amplitude
auf den 1/y/2-fachen Wert (—3dB) ab. Die Bandbreite eines Filters ergibt sich so durch
den Frequenzunterschied der 3 dB-Grenzfrequenzen B3qg = f3dB,high — f3dB,low- Auch die
Flankensteilheit jenseits der Grenzfrequenzen beschreibt die Charakteristik eines Filters. Die
Steilheit wird dabei iiblicherweise in dB pro Oktave angegeben. Eine Oktave beschreibt da-

bei stets eine Frequenzverdopplung. Die Einfiigeddmpfung beschreibt den Leistungsverlust
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Abbildung 3.11: Darstellung unterschiedlicher Filtertypen in Betrag und Phase

des Signals unabhangig der frequenzselektiven Filterung eines Filters. Haufig verwendete Fil-
tertypen sind Butterworth-Filter [106], Tschebyscheff-Filter, Bessel-Filter oder Gauf-Filter
[107, 108].

3.4.5.2 Optische Filter

Optische Filter sind neben der Glasfaser, Modulatoren und Photodioden wichtige Elemente
in einem optischen Ubertragungssystem. Neben der Rauschunterdriickung iibernehmen sie
wichtige Aufgaben wie das Demultiplexen, den Verstéarkerkennlinienausgleich, die Einseiten-
bandgenerierung oder das Routen spezifischer Kanéle in WDM-Systemen. Gerade in WDM-
Systemen oder Systemen mit passiven optischen Netzen (PON) werden optische Multi- und
Demultiplexer dazu verwendet, das Licht auf seine richtigen Bahnen zu leiten (engl. routen)
[109, 110].

Optische wie elektrische Filter konnen ISI aufgrund der Form ihres Frequenzgangs verursa-
chen. Zum Beispiel gibt es in optischen Netzen ROADMs in fast jedem Netzwerkknoten, um
bestimmte Wellenlédngen in das Netz aufzunehmen (engl. Add) oder fallen zu lassen (engl.
Drop). Auch ein ROADM hat einen charakteristischen Frequenzgang, welcher sich in der
Regel als GaufBl-Filter zweiter Ordnung modelliert. Eine Verkettung vieler ROADMs, z.B.
durch die Ubertragung iiber viele optische Knoten, fiihrt zu einer schmalen Filterfunktion,
welche das Signal verfalschen kann. Optische Filter haben eine Bandpasscharakteristik, da
sie das optische Bandpasssignal filtern und werden im dquivalenten Basisband als TP-Filter

modelliert.
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3.4.5.3 Digitale Filter

Da es die kohdrente Detektion unter Einhaltung des Nyquist-Shannon-Abtasttheorems er-
laubt, die optische Einhiillende innerhalb der Signalverarbeitung zu verarbeiten, finden auch
digitale Filter ihre Anwendung. Demnach kann prinzipiell jedes analoge Filter auch digital
realisiert werden. So gehoéren die meisten iiblichen Entzerrerstrukturen zu der Kategorie
digitaler Filter. Etwaige verwendete Entzerrersysteme werden in Abschnitt 5.2 genauer be-
trachtet.

3.4.6 Verstarker

In Nachrichteniibertragungssystemen kommt es an diversen Stellen zu Verlusten von Si-
gnalleistungen. Daher ist es notwendig, an bestimmten Stellen das Signal zu regenerieren.
Zudem konnen Verstarker notwendig sein, um bestimmte Leistungsniveaus zur Ansteuerung

bestimmter Bauelemente erreichen zu kénnen.

3.4.6.1 Elektrische Verstarker

In der optischen Nachrichteniibertragung werden elektrische Verstarker immer dann einge-
setzt, wenn ein elektrisches Signal nicht die Leistung besitzt, um ein weiteres Bauteil anzu-
steuern. So werden elektrische Verstiarker oft Modulatoren oder auch ADCs vorgeschaltet.
In Abbildung 3.12 ist die Leistungskennlinie eines Mach-Zehnder-Modulators und deren An-
steuerung durch einen elektrischen Verstérker abgebildet. Die in der optischen Nachrichten-
iibertragung verwendeten elektrischen Verstéirker miissen den Anforderungen der einzelnen
modulierten Kanile abdecken. Daher werden sogenannte lineare Breitbandverstirker, wie

der SHF-807-Verstarker, verwendet. Dieser verstarkt beispielsweise Signale zwischen 65 kHz

PMZ\I

7~ N

Auugsbereich mit Verstérker

Leistungsbereich ohne Verstérker

o

Abbildung 3.12: Kennlinie eines Mach-Zehnder-Modulators (MZM) im Push-Pull-Betrieb mit
und ohne Verstarker
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und 45 GHz und eignet sich gut fir hoherwertige Modulationsformate, wie 16-QAM. Elektri-
sche Verstéirker erzeugen Stérungen durch Rauschen im System, diese sind aber im Vergleich

zum Rauschen, welches durch optische Komponenten erzeugt wird, zu vernachlassigen.

3.4.6.2 Optische Verstarker

In optischen Kommunikationssystemen wird das Signal durch die Faser laut Abschnitt 3.3
bei einer Ubertragung gedimpft. Zusitzlich zur Dampfung der Faser sorgen andere optische
Komponenten wie Koppler und sonstige Verbindungen, ebenfalls fiir eine Dampfung des
Signals. Nach einer gewissen Ubertragungsdistanz erfihrt die Signalstirke eine so groBe
Dampfung, dass das Signal zu schwach wird, um noch detektiert zu werden. Hier muss die

Signalddmpfung rechtzeitig kompensiert werden.

Eine Methode zur Dampfungskompensation ist es, das Signal zu empfangen, es in ein elek-
trisches Signal zu wandeln, und aufzubereiten, um es mithilfe eines Senders wieder optisch
zu emittieren. Ein solches Bauteil wird Regenerator genannt. Regeneratoren sind teuer,
bitraten- und modulationsformatsspezifisch. Es muss durch die Konvertierung von Photo-
nen zu Elektronen und deren Riickwandlung ein Leistungs- und Zeitverlust in Kauf genom-
men werden [111]. Alternativ dazu kénnen optische Verstérker eingesetzt werden. Hier wird
das optische Signal direkt optisch ohne Umwandlung verstiarkt. Das Rauschen optischer
Verstérker kann tiblicherweise als dominierend angenommen und andere Rauschquellen ver-
nachléssigt werden, obwohl es in realen Systemen auch durch weitere optische Elemente zu

optischem Rauschen kommt [68].

Erbium-dotierter Verstirker

In moderneren Kommunikationssystemen wird deshalb die Dampfungskompensation durch
so genannte erbiumdotierten Faserverstdarkers (engl.: Erbium Doped Fiber Amplifier, ED-
FA) erreicht, wobei das Signal verstiarkt, aber die Phase, Wellenldnge, Polarisation und
Richtung beibehalten werden. Die grundlegende Funktionsweise eines EDFAs ist in Abbil-
dung 3.13 skizziert. Beim EDFA wird das zu verstiarkende Eingangssignal mit einem Pumpla-
ser hoher Leistung durch einen wellenldngenselektiven Koppler (engl. Wavelength Selective
Coupler, WSC) auf eine erbiumdotierte Faser gebracht. Hierbei muss sich die Wellenlénge
des Pumplasers signifikant von der Wellenldnge des Signals unterscheiden. Bei einem Signal
mit der Wellenldnge von 1550 nm wird nach [64] ein Pumplaser mit der Wellenlénge von
980 nm verwendet. Der induzierte Pumplaser sorgt im erbiumdotierten Gebiet dafiir, dass

sich die Erbium-Ionen auf einem hoheren Energieniveau befinden. Treffen die Photonen des
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Erbium dotierte Faser
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Abbildung 3.13: Modell eines EDFAs

Signals auf die angeregten Ionen, geben diese Energie in Form von zusétzlichen emittierten
Photonen gleicher Richtung und Phase an das Signal ab. Das Signal wird verstiarkt und
die Erbium-Ionen kehren auf ihr urspriingliches Energieniveau zuriick. Nach dem dotierten
Faserstiick werden die Reste des Pumplaserlichts mithilfe eines weiteren WSC und einem
Isolator vom verstéarkten Signal getrennt. Fiir geringe Leistungen bei engem Wellenldngenbe-
reich kann der EDFA als idealer Verstiarker angesehen werden. Fiir den Verstdrkungsfaktor
Ggpra zur Kompensation von Faserverlusten iiber eine Faserlinge L gilt dann fiir einen
EDFA

O‘dB_L

GEpra = 10710 (3.58)
und fir die Signalleistung Py am Ausgang
_&dB g,
PS = 10" 10 - P = GEDFA - P. (3.59)

Zusétzlich zum Signal wird ebenfalls das optische Rauschen in der Faser um den gleichen
Faktor verstiarkt. Auflerdem kommt es im Dotierungsgebiet des EDFAs zur Spontanemissi-
on von einzelnen Photonen der angeregten Erbium-Ionen. Diese werden ebenfalls verstarkt
und addieren sich zum bereits vorhandenen optischen Rauschanteil hinzu. Es gilt fiir die

Rauschleistung nach der Verstarkung
Py = Ggpra - Pn + Pasg, (3.60)

wobei Pasg den zusétzlichen Rauschleistungsterm der verstdarkten spontan emittierten (engl.
Amplified Spontaneous Emission, ASE) Photonen ausmacht. Die Rauschleistung Pagg wird
durch die Rauschleistungsdichte Nagg am Verstiarkerausgang bestimmt [112, 113]:

Nase = Fepra - h - fo - (GEpra — 1) - Base (3.61)

mit Fgpra als Rauschzahl (engl. Noise Figure, NF), h fiir das Planck‘sche Wirkungsquantum
und Bagg fir die ASE-Rauschbandbreite. Fgprpa wird durch das Verhéltnis des OSNRs
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SSMF-Strecke

verstarktes

Signal —» Signal

Abbildung 3.14: Modell eines Ramanverstirkers

definiert:
OSNR;,

F =
EDFA OSNR...
Reale EDFAs sind wellenldngen- und intensitdtsabhéingig. Auflerdem tritt bei hohen Leis-

(3.62)

tungen eine Sattigung im dotierten Gebiet auf. Hier liegen die Rauschzahlen zwischen 4 und
6 dB.

Raman-Verstérker

Das Voranschreiten der Lasertechnologie fithrte zu einer Weiterentwicklung des zum ED-
FA konkurrierendem Prinzips eines Faser-Ramanverstirkers (engl. Fiber Raman Ampli-
fier, FRA). Ramanverstirker in der Glasfaser gewannen in jiingsten Forschungen innerhalb
der optischen Kommunikation an Bedeutung, weil sie die Ubertragungskapazitit und Daten-
rate potentiell erh6hen kénnen. FRA basieren auf dem nichtlinearen Phédnomen des SRSs
(Abschnitt 3.3.2.2). Die Raman-Verstarkung hat den Vorteil der Selbstphasenanpassung
zwischen Pumpanteil und Signalanteil innerhalb der Faser [85]. Es wird dabei Energie einer
Lichtwelle auf eine andere Welle iibertragen, die bei einer hoheren Wellenlénge (niedrige-
re Energie) propagiert. Die Energiedifferenz wird dabei in Phononen emittiert [114]. Die-
se dem Glas zugefithrte Energie entspricht den Energien solcher Phononen und ergibt ein
breites Spektrum moglicher Raman-Interaktionen als Funktion der Energieverschiebung des
gestreuten Lichts [115]. Dieses Spektrum weist eine Spitze bei einer Frequenzverschiebung
von 13,2 THz mit einer Spitzenbreite von etwa 10nm auf. Es stellt die Wahrscheinlichkeit
der Wechselwirkung der Pumpenleistung mit der Glasfaser dar. Abbildung 3.15 zeigt diesen
Ramanverstarkungs-Koeflizienten als Funktion der Frequenzverschiebung. Da im Rahmen
dieser Arbeit kein Ramanverstirker verwendet wurde, soll auf eine detaillierte Erlauterung

verzichtet werden, und es wird auf die angegebenen Quellen verwiesen.

Wéhrend ein EDFA eine begrenzte Verstiarkungsbandbreite (nahe 1550 nm) aufweist, bietet

ein Raman-Verstéirker theoretisch eine Verstarkung aller Bander. Das ramanverstiarkte Me-
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Abbildung 3.15: Spektrum der Ramanverstarkung einer SSMF relativ zur Pumpfrequenz [116]

dium verwendet die iibliche Ubertragungsfaser und benétigt kein zusétzliches Verstiarkungs-
medium. Der Verstarkungseffekt durch Raman tritt in Dutzenden von Kilometern der Faser
auf und entspricht nicht wie beim EDFA einer konzentrierten Verstirkung an bestimmten

Stellen der Ubertragungsstrecke.

Raman-Verstiarkung kann insgesamt im Vergleich zum EDFA eine rauscharme Verstirkung
erreichen, aber sie erreicht niedrigere Werte als ein EDFA (ca. 3-15dB) und erfordert eine

wesentlich hohere Pumplleistung.

3.4.7 Photodetektor

Ein Photodetektor (engl. Photo Detector, PD) konvertiert ein analoges optisches in ein ana-
loges elektrisches Signal. Eine iibliche Photodiode generiert im Empfinger ein elektrisches
Basisbandsignal proportional zur Leistung des eintreffenden optischen Signals. Die Detek-
tion in einer Photodiode basiert auf den Prinzipien der Quantenmechanik in Halbleitern.
Photodetektoren bestehen aus Halbleitermaterialien und werden daher auch Photodioden
genannt. Eintreffendes Licht bzw. Photonen sorgen dafiir, dass Elektronen im Valenzband
(engl. Valence Band, VB) des Halbleiters durch Anregung ins Leitungsband (engl. Conduc-
tion Band, CB) iibergehen. Die absorbierte Energie des Elektrons vom Photon muss dabei
mindestens der Bandliickenenergie (engl. Band Gap Energy, BGE) entsprechen. Es muss
also gelten:

hef,= hA’ > ¢ - BGE. (3.63)

c

fe steht dabei fiir die Mittentragerfrequenz, ¢ fiir die Lichtgeschwindigkeit, A. die Mitten-

tragerwellenlédnge, e fiir die Elektronenladung und BGE fiir die Bandliickenenergie. Erfiillt

60



3.4 Komponenten und Bauteile

Material Eq [eV] Absperrwellenlénge [pm]
Si 1,17 1,06

Go 0,775 1.6

GeAs 1,424 0,87

P 135 0,02

InGaAs 0,75 1,65

InGaAsP 0,75 - 1,35 1,65 - 0,92

Tabelle 3.2: Bandliickenenergien und Absperrwellenlédngen fiir eine Reihe von Halbleitermaterialien
[64]

das einfallende Signal die Gleichung 3.63 nicht, entsteht kein Photostrom, welcher das ein-
fallende Signal beschreibt. Die Wellenlénge des zu detektierenden Signals iiberschreitet dann
die sogenannte Grenzwellenlinge (engl. Cutoff Wavelength), an der es nicht mehr zum Elek-
troneniibergang kommt und die Photodiode wirkungslos bleibt. Diese Absperrwellenlénge
wird mit Acyioff bezeichnet. Fiir das in dieser Arbeit verwendete dritte optische Fenster einer
SSMF dienen Indium-Gallium-Arsenide (InGaAs) und Indium-Gallium-Arsenide-Phosphide
(InGaAsP) als Halbleitermaterialien. Hier liegt die Absperrwellenldnge bei etwa 1,65 um.
Photodioden arbeiten generell mit einer grolen Bandbreite, da alle Wellenléngen unter der

Absperrwellenlange detektiert werden.

Charakterisiert werden Photodetektoren durch ihr Ansprechvermégen Rpp (engl. Respon-
sivity) und ihre Quantenausbeute npp (engl. Quantum Efficiency). Produziert eine Photo-
diode einen durchschnittlichen Strom von Ipp bei einer Eingangsleistung von Ppp, gilt fiir

das Ansprechvermogen:

Irp
Rpp = — 3.64
PD =5 (3.64)
bzw.
ipp (t) = Rpp - Ppp (t) = Rpp - |orx(t)|%. (3.65)

Der Diodenstrom ipp (t) hédngt dabei linear von der Intensitéit des optischen Signals ab. Die
Quantenausbeute der Photodiode steht fiir die Effizienz bei der Konversion von Photonen
in Elektronen und ist definiert durch die Anzahl an emittierten Elektronen pro Photonen.
Es gilt

h- fc
npD = Rpp ef . (3.66)

Tabelle 3.2 listet die Bandliickenenergien und Grenzwellenlédngen einiger weiterer Halblei-
termaterialien auf. Abbildung 3.16 bildet exemplarisch die Anordnung einer sogenannten
PIN-Photodiode ab [98].
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P I N

InP InGaAs InP

Abbildung 3.16: Eine PIN-Diode, die auf einer Heterostruktur basiert. Die P- und N-Bereiche be-
stehen aus InP, das in den Wellenldngenbandern bei 1,3 und 1,55 um transparent ist. Der intrinsische
Bereich besteht aus InGaAs, das in beiden Béndern stark absorbiert.

Das Ansprechvermogen, der bisher beschriebenen Photodetektoren, wurde dadurch einge-
schrankt, dass ein Photon nur ein Elektron erzeugen kann, wenn es absorbiert wird. Wird
das erzeugte Elektron jedoch einem sehr hohen elektrischen Feld ausgesetzt, kann es ge-
niigend Energie aufnehmen, um mehr Elektronen aus dem Valenzband zum Leitungsband
abzuschlagen. Diese sekundiren Elektron-Loch-Paare konnen noch weitere Elektron-Loch-
Paare erzeugen, wenn sie auf ein ausreichendes Maf3 beschleunigt werden. Dieser Prozess wird
als Lawinenvervielfachung bezeichnet. Eine solche Photodiode wird als Lawinenphotodiode
(engl. Avalanche Photodiode, APD) bezeichnet [117].

3.4.8 Koharenter Detektor

Die direkte Detektion mit einem PD ist limitiert durch seine Sensitivitat aufgrund von ther-
mischem Rauschen der Photodiode und dem Nachteil, dass die Phase und Polarisation des
optischen Feldes verloren gehen [24]. Bei vielen komplexen modernen Modulationsformaten
ist allerdings eine Bestimmung der Phase nétig [118]. Da ein PD lediglich die Intensitét des
Lichts detektiert, sind zur Phasendetektion weitere optische Elemente vonnéten, die einen
Phasenunterschied in eine Intensitédtsdnderung umwandeln. So kann die Phase eines Signals
durch eine PD detektiert werden.

Kohérent ist ein Detektor dann, wenn zur Demodulation des informationstragenden Signals
die Riickgewinnung der Phase und Frequenz des Tragers notwendig ist [119]. Im weiteren
Sinne wird eine Detektion bereits kohédrent genannt, sobald ein LO zur Demodulation ver-

wendet wird, auch wenn weder Phase noch Frequenz zuriickgewonnen werden.

Y

[0 e0) PM
o(t) % ‘
zu detektierendes > iro(1)

Signal oen(t Polarisationssteller 3 dB Diodenstrom

Koppler PD
*&

LO

Abbildung 3.17: Prinzip der kohédrenten Detektion
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3.4 Komponenten und Bauteile
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Abbildung 3.18: Bauteile zur intradynen kohdrenten Detektion

Die Phase lésst sich nicht absolut, sondern lediglich relativ bestimmen, weshalb das Sig-
nal im Empfianger mit einem Referenzsignal verglichen werden muss [120]. Dazu wird das
optische Empfangssignal mit einem weiteren optischen LO vor der Detektion iiberlagert
(Abbildung 3.17). Der Diodenstrom héngt dann nicht mehr ausschlielich von der Intensitat
des Signals, sondern auch von der Intensitit des LOs und einem weiteren Mischterm ab, der

unter anderem durch die Phasendifferenz der beiden Signale definiert wird.

Der Vorteil eines kohdrenten Empfangers ist die Tatsache, dass man nach der Detektion ein
elektrisches analoges Signal erhélt, welches proportional zum optischen Signal liegt. Somit
erhalt man nicht nur Betrag und Phase des modulierten Tréagers, sondern auch die Moglich-
keit fortgeschrittene DSP im Empfanger zu verwenden. Im Vergleich zur Direktdetektion
mit einem PD und der Annahme einer maximal erlaubten Signalamplitude, ergibt sich bei
der kohérenten Detektion eine doppelt so grofie Amplitude. Das potentielle Eingangssignal
des Modulators wird so verdoppelt, was zu ca. 6 dB mehr potentieller optischer Sende- bzw.
Empfangsleistung fiihrt. Es kdnnen mit gentigend Wissen iiber das System lineare und nicht-
lineare Effekte (Abschnitt 3.3.1 und 3.3.2) kompensiert werden [12, 121-123]. Zudem kénnen
Filter zur Kanalisolation in WDM-Systemen auch in der elektrischen oder sogar digitalen
Doméne implementiert werden, um z.B. steilere Filterflanken zu erreichen oder gar Kosten

zu sparen [119].

Es ergibt sich fiir den Photostrom der Photodiode nach Gleichung 3.65 und 2.3 [71, 76]:

ipp (t) = Rpp - |oLo(t) + 0 (t)]* = Rep | loLo(t)|* +2Re {oro(t) -0 ()} + o (t)]* |. (3.67)
——— ——
1. DC 2. Anteil 3. Anteil
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2x4 90 *-Hybrid Gegentaktempfénger

Abbildung 3.19: Kohirenter intradyner DP-Empfianger (Phasendiversitidtsempfanger)

Da die LO-Leistung am Empfanger im Vergleich zum Signal o (¢) stark ausféllt, dominiert
der erste Anteil in Gleichung 3.67. Es handelt sich dabei um einen Gleichanteil. Selbiger kann
einfach mit einem DC-Blocker entfernt werden. Der dritte Anteil ist direkt proportional zum
optischen Feld, aber im Vergleich zu den beiden anderen Anteilen relativ gering, da sowohl
der erste als auch zweite Anteil mit dem starken LO skalieren. Der zweite Anteil ist direkt
proportional zum Anteil des optischen Feldes, welches sowohl die gleiche Phase als auch

gleiche Polarisation des optischen Feldes des LOs aufweist [124].

Ein kohérenter Detektor wird als homodyn bezeichnet, wenn die Frequenz des Trégers mit
der Frequenz des LOs exakt iibereinstimmt. Da zwei reale Laser mit gleicher Frequenz durch
eine Frequenzdrift niemals iibereinstimmen, kann dies nur erreicht werden, indem ein Pha-
senregelkreis verwendet wird, der das Signal des LOs in Frequenz und Phase an das Signal
des Trégers anpasst [125]. Selbst wenn die Frequenz der beiden CW-Laser tibereinstimmt,
sorgt eine Phasendifferenz zur Degradation der Detektion bzw. Empfangsempfindlichkeit
[126].

Mochte man Inphase- und Quadraturanteil des Signals empfangen, behilft man sich mit
einem sog. intradynen Phasendiversitdtsempfanger. Intradyn ist der Empfanger, wenn die
Frequenzabweichung zwischen Triger und LO innerhalb der Bandbreite des informations-
tragenden Signals s (t) liegt [127]. Zur Detektion von Inphase- und Quadraturanteil wird
neben einem LO und vier Photodioden ein 2 x 4 90°-Hybrid, wie in Abbildung 3.18a dar-
gestellt, benotigt. Die Ausgénge oge (t), 0gge (t), 01800 (t) und o700 (t) des 2 x 4 90°-Hybrids
korrespondieren dabei zum Eingangssignal o (¢) und einem relativen Phasensprung von 0°,
90°, 180° und 270°. Ein mogliches Setup zur intradynen kohérenten Detektion ist in Abbil-
dung 3.19 dargestellt. Die komplexe Hiillkurve des optischen Eingangssignals o (¢) und des

64



3.5 Simulation von Systemen

LOs ist definiert als:

o(t) = {|ox(t)| . ej(sox(t))7 loy (t)] - ej(«zy(t))} (3.68)
010l j(pro(®)—2nafet) 10L0|  j(pro(®)—2rafet)
OLO(t) — { . eJ¥ro TAJc , . eJ\¥vro TAJc }7 (3.69)
V(2) V(2)
X-Pol Y-Pol

wobei die Amplitude |o(¢)| und die Phase ¢(t) fiir die X- und Y-Polarisation unabhéngige
Funktionen darstellen und alle auf das Signal einwirkende Stérungen beinhalten. Die kom-
plexe Einhiillende des LOs soll die Amplitude Or,0 haben, welche sich gleichermaflen in beide
Polarisationen aufteilt. Die Phase des LOs teilt sich auf in die Momentanphase ¢1,0 und die
Frequenzabweichung der beiden verwendeten Laser A f.. So ergibt sich fiir den Photostrom

des Inphase-Anteils ix /vy 1 und Quadraturanteils ix /vy q:

Oro |2 Oro

ix/y(t) = fien < ox/y(t) — | ‘jOX/Y(t) +jﬁ

4

2
) (3.70)
_ Rep IOX/Y(t)‘ |OLol

_ 7 o5 (px/v () + pro + 2rAfet) (3.71)

2 .OLo

@)
O™ _ ]—oX/Ya) ik

joxy(t) — /2

2
ixvolt) = % . ( ) (3.72)
R )| O
_ PD ‘OX/\Y[; )’ ‘ LO‘ sin (goX/Y(t) + Lo + 271-Afct> . (3.73)

Werden beide Polarisationen detektiert, besteht keine Notwendigkeit, die Polarisationen auf-

einander abzustimmen, da eine sich langsam verédndernde Rotation adaptiv in der DSP an-
gepasst werden kann. Es ist weiterhin zu beachten, dass px und 1,0 nicht nur die Momen-
tanphase des Signals und LOs beinhalten, sondern auch alle Stérungen wie z.B. nichtlineare

Effekte oder Phasenrauschen.

3.5 Simulation von Systemen

Moderne optische Kommunikationssysteme sind komplexe, nichtlineare und hochzuverlas-
sige Systeme, die fiir den Betrieb in rauschbehafteten Umgebungen konzipiert sind. Wegen

ihrer Komplexitit sind sie schwierig mathematisch in geschlossener Form zu analysieren.
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Abbildung 3.20: Blockschaltbild zur PRMS am Beispiel einer Modulation mit 16-QAM

Aufgrund dieser analytischen Schwierigkeiten miissen sie, um Schétzungen iiber die wich-
tigsten Leistungsparameter zu erhalten, oft numerisch simuliert werden. So ist neben der
analytischen Betrachtung die Simulation ein wichtiges Mittel zur Untersuchung der in dieser
Arbeit betrachteten Gebiete.

Um eine zuverldssige Schétzung zu einem System abgeben zu koénnen, bedarf es einer aus-
reichenden Anzahl an numerisch erhobenen Stichproben. Im Falle der optischen Nachrich-

teniibertragung bedeutet dies umfangreiche Simulationen von iibertragenen Bits.

Nicht nur die Anzahl der simulierten Bits bzw. Symbole, sondern ebenso die ausreichen-
de Anzahl an Linearkombinationen wéihrend der Simulation, sind dabei relevant. So finden
zur Sicherstellung aller Kombinationen neben Zufallszahlen auch pseudozufillige mehrstufi-
ge Bitsequenzen (engl.: Pseudo Random Multilevel Bitsequence, PRMS) ihren Einsatz [128].
Eine PRMS ist eine um die Modulationsdimension erweiterte pseudozufdillige Bitsequenz
(engl.: Pseudo Random Bitsequence, PRBS). Eine PRBS ist pseudozufillig, da die Sequenz
deterministisch ist, aber zuféllig zu sein scheint. Jeder Wert eines Elements scheint unabhén-
gig von den Werten der anderen Elemente, hat aber einen deterministischen Zusammenhang
[129]. Aufgrund der Vorhersagbarkeit kénnen PRBS-Signale als reproduzierbares Muster in

der optischen Nachrichtentechnik verwendet werden [130].

Fir eine PRMS werden N parallele PRBS zu einer Matrix zusammengefasst. Im einfachs-
ten Fall wird eine PRBS in jeder erweiterten Dimensionsauspragung ¢ um einen Faktor K;
verschoben. Werden beispielsweise fiir eine 16-QAM-Modulation vier Bits pro Symbol zur

Modulation parallel benotigt, wird eine 4 x L PRMS vorausgesetzt. L steht hier fiir die

66



3.5 Simulation von Systemen

benétigte Symbolldnge der Sequenz b[k]. Die vier parallelen Bits ergeben dann ein 16-QAM-
Symbol. Um eine ausreichende Anzahl an Proben zu gewéhrleisten, gilt die Faustregel, dass
in einem Kommunikationssystem eine gute Aussage in Bezug auf die BER getroffen werden
kann, sofern 1000 Fehler wihrend der Ubertragung detektiert wurden [68]. In allen durchge-
fiihrten numerischen Evaluationen wird auf eine ausreichende Aussagekraft der Parameter

geachtet.

3.5.1 Split-Step-Fouriermethode

Die simulative Untersuchung optischer Kommunikationssysteme spielt eine iibergeordnete
Rolle bei der Untersuchung neuer Verfahren, daher ist eine effiziente Methode zur numeri-
schen Simulation unerldsslich. Die Split-Step-Methode zur Losung der NLSE bzw. CNLSE,
wie der Manakov-PMD-Gleichung ist ein numerisches Verfahren zur Losung der jeweiligen
Differentialgleichungen, da eine analytische Losung nicht moglich ist. Die Split-Step-Methode
ist das am h&ufigsten verwendete numerische Schema zur Losung der Gleichungen 3.40, 3.23
und 3.16, die aufgrund ihrer Einfachheit und Flexibilitdt im Umgang mit Dispersion héherer
Ordnung, dem Raman-Effekt und der Filterung heraussticht [131].

Die Split-Step-Methode basiert auf der Tatsache, dass sich die Differentialgleichungen wie

Gleichung 3.16 in einen linearen und nichtlinearen Operator aufteilen lassen:

0o (z,t)
0z

= (ZA) + N) o(z,t). (3.74)

Die Ausbreitung des Signals in jedem Segment der Glasfaser lésst sich in drei Schritte unter-
teilen: zwei lineare und einen nichtlinearen Schritt. Der nichtlineare Schritt wird zwischen
den beiden linearen Schritten eingefiigt [68, 71, 76]. Dieses Vorgehen wird auch symmetrische
Split-Step-Methode genannt und in Abbildung 3.19 abgebildet.

Formell bedeutet dies zur Losung, dass die zu simulierende Faser in beliebig viele Teilab-
schnitte der Lange Az unterteilt wird. In jedem der Teilabschnitte werden die entsprechen-
den Differentialgleichungen durch den linearen Operator D im Frequenzbereich und mit dem

nichtlinearen Operator N im Zeitbereich gelost. Formal ergibt sich die Losung des Teilab-
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Abbildung 3.21: Prinzip der Split-Step-Methode basierend auf den Gleichungen 3.75 bis 3.79

schnitts mit dem Ausgang O durch

O, =§" {exp (fﬁ) 3 (03,5)} , (3.75)
Of 5 = exp ( / Ty (o(;5)az> : (3.76)
Og5 =o0(z + %,t) (3.77)

=5 {ew (57D) 51001} (3.78)

Op = o(z,t). (3.79)

Die Effizienz der Split-Step-Methode héngt sowohl von der Zeitbereichsauflésung, als auch
von der Verteilung der Teilabschnitte entlang der Faser ab. In Simulationen von Glasfaser-
ibertragungssystemen werden die Zeit- und Frequenzauflésungen durch die Bandbreite des
Signals bzw. die Anzahl der Bits bestimmt, die durch das System {ibertragen werden sollen.
Folglich bestimmen die Eigenschaften des Signals die minimal erforderliche FFT-Grofle zur

Losung des linearen Teils der Gleichungen.

Der einfachste Weg, die Split-Step-Fourier-Methode zu implementieren, besteht darin, eine
konstante Schrittweite entlang der gesamten Ubertragungsstrecke zu verwenden, wobei die

globale Genauigkeit nur durch eine Erhohung der Gesamtzahl der Schritte verbessert werden
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kann. Eine unsachgeméfle Verteilung der Schrittweiten kann nicht nur zu einer allgemei-
nen Verringerung der Genauigkeit, sondern auch zu numerischen Artefakten wie kiinstliches
FWM fithren. Um die numerischen Artefakte effizient zu unterdriicken, wird eine logarith-

mische Verteilung der Schrittweiten verwendet [132].

3.6 Recirculating-Loop

Eine Recirculating-Loop (z. dt. Umlaufschleife) ist ein Werkzeug, mit dem man lange Glas-
faserstrecken in Laborumgebungen emulieren kann. Eine Recirculating-Loop anstelle einer
traditionellen Ubertragungsstruktur bietet einige Vorteile bei der Untersuchung optischer

Langstreckensysteme [133-135]:

e Es konnen vorhandene Ressourcen zu Forschungszwecken effizient genutzt werden. So
kann eine zu untersuchende Streckenlénge bereits mit verhéltnisméfig geringem Bud-

get realisiert werden.

e Eine relativ lange Ubertragungsstrecke kann auf kleinstem Raum realisiert werden.

Eine beliebig lange Glasfaserstrecke passt so in ein Regal (engl. Rack).
e Durch die Ubertragung in Schleifen ist man bei der Auswertung von Ergebnissen flexi-

bel. So kénnen in einer Messung beispielsweise mehrere Léngen auf einmal ausgewertet

oder schnell umgestellt werden.

Controller
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Abbildung 3.22: Blockdiagramm einer Recirculating-Loop
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Ein Blockdiagramm der im Rahmen dieser Arbeit zusammengestellten und verwendeten
Recirculating-Loop ist in Abbildung 3.22 dargestellt. Wie [133—-135] zu entnehmen ist, beste-
hen nicht alle Recirculating-Loops aus denselben Bauteilen, aber verfolgen stets das gleiche
Prinzip und den selben Zweck. Im Folgenden sollen die Elemente einer Recirculating-Loop

kurz erlautert werden:

Glasfaser Die Faser in einer Recirculating-Loop iibernimmt die wichtigste Aufgabe, da sie
den grofiten Effekt auf das Signal verursacht (siehe Abschnitt 3.3). Zudem wird durch
die Wahl der Faser bestimmt, ob es innerhalb der Strecke zu dispersionskompensieren-
den Verfahren kommt. Wenn beispielsweise eine dispersionkompensierende Glasfaser
(engl. Dispersion Compensation Fiber, DCF) verwendet werden soll, konnten zusétz-

liche Faserabschnitte an beliebigen Stellen eingefiigt werden.

Optische Verstiarker Um die Dampfung des Signals nach Durchlaufen eines Faserab-
schnittes auszugleichen, werden EDFAs (Verstirker) (Abschnitt 3.4.6.2) verwendet.
Diese werden so parametrisiert, dass sie den Verlust innerhalb des Abschnittes exakt

ausgleichen.

Bandpass Filter Da die EDFAs nicht nur das schmalbandige Signal verstirken, sondern
auch das Rauschen auf der Strecke, werden an strategischen Positionen optische BP-
Filter platziert. Die Bandbreite der Filter muss dabei mit dem Ubertragungsszenario
iibereinstimmen (WDM).

Leistungsmesser Leistungsmesser (engl. Power Monitor, PM) werden in Laborumgebun-
gen eingesetzt, um Leistungen an spezifischen Punkten im System zu tiberwachen. Oft

gehort ein optisches Dampfungsglied unmittelbar zum PM dazu.

Optische Schalter (Bati) In der Schleife wird ein Switch der Firma Bati verwendet, wel-
cher auf Keramik basiert. Dieser Schalter dient dazu, das zu untersuchende Signal nach

einer gewissen Anzahl von Umdrehungen in der Schleife zu extrahieren.

Optische Schalter (AOM) Neben den Switches der Firma Bati finden Akustisch-
Optische Modulatoren (engl.: Acoustic Optical Modulators, AOM) in der Loop ihre
Anwendung. Diese Schalter dienen dazu, das zu untersuchende Signal in geeigneter
Lénge in die Loop zu bringen. Zudem ist ein AOM innerhalb der Loop zu finden, um

den einhergehenden Frequenzversatz auszugleichen.

Polarisationsverwiirfler Der Polarisationsverwiirfler ist in der Loop untergebracht, um
fiir jeden Umlauf die Polarisation des Lichtes zu d&ndern. So ist sichergestellt, dass sich
die auftretenden Effekte, wie PMD nicht akkumulieren.
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Kontrolleinheit Die Kontrolleinheit steuert hauptsichlich die optischen Schalter der
Schleife. Sie kann aber auch dazu verwendet werden, um ein Oszilloskop zur Aufzeich-
nung zu triggern. Die Steuerung der Elemente geschieht mithilfe eines Pulsgenerators,
der wohl die wichtigste Aufgabe innerhalb der Schleife erfiillt. Die Steuerpulse dienen
dazu, mithilfe der Schalter das Einfiigen und Extrahieren der Signale zu steuern. Zu-
dem werden ggfs. andere Gerédte wie das Oszilloskop, der optische Spektrum-Analysator

(OSA) oder der Empfianger gesteuert.

Neben den in einer Glasfaserstrecke auftretenden Effekten wie ISI, CD oder nichtlineare Ef-
fekte gibt es weitere Herausforderungen beim Betrieb einer Recirculating-Loop. Da zusétz-
liche Bauteile innerhalb der zu testenden Strecke verbaut werden, entsteht eine zusétzliche
Déampfung im System. Das sorgt dafiir, dass man im OSNR-Budget limitiert ist. Aulerdem
sorgen die Bauteile fiir nicht vorgesehene Auswirkungen auf das Signal, so resultiert die
Verwendung von AOMs in einen Frequenzversatz von 27,12 MHz, welcher durch einen wei-
teren inversen AOM kompensiert werden kann. Die Recirculating-Loop stellt ein Tool zur
Untersuchung optischer Langstreckeniibertragung dar, auch wenn einige Einschrankungen

mit einhergehen.

3.7 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden, basierend auf den Grundlagen aus Kapitel 2, die nétigen Infor-
mation zu optischen Systemen und deren Komponenten zusammengefasst. Es wurde auf die
Zusammensetzung und Realisierung von optischen Systemen eingegangen, um anschlieend
deren einzelne Komponenten zu erldutern. Die Erlauterung der Komponenten soll den Leser
auf das nachfolgenden Kapitel vorbereiten. Dort werden alle relevanten Stérungen der Si-
gnale aus Kapitel 2, hervorgerufen durch die Komponenten aus Kapitel 3, diskutiert. Neben
den einzelnen Komponenten wurde in Abschnitt 3.6 abschliefend eine Methode aufgezeigt,

die Langstreckenemulationen in einer Laborumgebung effizient durchfithren lésst.
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Kapitel 4

Storungen in optischen Systemen

Zur Ubertragung eines informationstragenden Signals s (t) wird ein optischer Triger oro
(Laser als LO) moduliert. Es wird dabei auf Stérungen sowohl in der optischen Doméne als

auch im elektrischen oder digitalen Bereich am Sender und Empfinger eingegangen.

In Abschnitt 4.3 wird kurz auf die in dieser Arbeit verwendeten Giitezahlen zur Evaluierung
der Systemperformance verwiesen. Wahrend sich Kapitel 3 mit den theoretischen analyti-
schen Hintergriinden beschéftigt, sollen in diesem Kapitel deren Auswirkungen aus Sicht der
Nachrichtentechnik aufgezeigt werden. Die Auswirkungen der beschriebenen Stérungen auf
die DSP-Verfahren werden in Kapitel 5 vertieft, um die Effekte auf eine Ubertragung in den
Evaluierungskapiteln wie Abschnitt 6.4 wieder aufgreifen zu kénnen. Das aktuelle Kapitel
widmet sich Storungen, die in optischen Systemen auftreten und geht darauf ein, welche
Auswirkungen diese auf die Systemperformance haben. Alle im Folgenden beschriebenen
Storungen sind auf den optischen Glasfaserkanal ausgerichtet und in deterministische sowie
stochastische Storungen aufgeteilt. Stochastisch sind alle Effekte, die aus nachrichtentechni-
scher Sicht zuféllig erscheinen. Deterministisch sind die Effekte, welche durch Vorbedingun-

gen eindeutig festgelegt sind.

4.1 Deterministische Storungen

Zu den deterministischen Storungen werden die Effekte gezdhlt, deren duflere Ursache be-
kannt ist. Somit ist theoretisch der Effekt mit allen vorhandenen Informationen vorhersehbar

und kann ausgeglichen werden.
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Abbildung 4.1: Realteil hervorgerufener Pulsverbreiterung durch CD (Dgp = 17 ps/nm/km) von
0 bis 1000 km SSMF

4.1.1 Dispersives Verhalten

Wie in den Abschnitten 3.3.1.2 und 3.3.1.3 beschrieben, sind die Effekte von chromatischer
Dispersion (CD) und Polarisationsmodendispersion (PMD) in optischen Systemen nicht zu
vernachléssigen. Obwohl der Effekt von PMD durch das haufige Auftreten der Doppelbre-
chung innerhalb der Faser stochastischer Natur ist, akkumuliert sich dieser dennoch zu einer
fast deterministischen Stérung, welche vorhersehbar ist. Sowohl die CD, wie auch PMD er-
zeugen in Bezug auf ein Signal im Zeitbereich eine Pulsverbreiterung und fiithren somit zu
ISI. Im Vergleich zum Dispersionsparameter einer SSMF von Dcp = 17 ps/nm/km wirkt sich
der Effekt von PMD mit Dpyp = 0,04 ps/vkm nur gering aus. Die Pulsverbreiterung des
Realteils eines RRC-Pulses durch CD in einer SSMF von 0 bis 1000 km ist in Abbildung 4.1
und A.1 schematisch dargestellt.

Die resultierende Intersymbolinterferenz ist als lineare Verzerrung zu verstehen und mit Hil-
fe der kohdrenten Detektion aus Abschnitt 3.4.8 und geeigneter Entzerrerverfahren nahezu
vollstindig zu kompensieren. Voraussetzung dafiir ist ein genaues Verstindnis der Ubertra-

gungsstrecke.
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Abbildung 4.2: PSD einer PDM-16-QAM Ubertragung mit einem Probenkanal (schwarz) und
vier potentiellen Storkanélen (grau)

4.1.2 Nichtlinearitaten der Faser

Wie in Abschnitt 3.3.2 beschrieben, spielen SPM und XPM als Auswirkungen des Kerr-
Effekts eine bedeutende Rolle in der optischen Glasfaser Kommunikationstechnik. In diesem
Abschnitt sollen die Auswirkungen der Effekte auf die Nachrichteniibertragung kurz exem-

plarisch dargestellt werden.

Betrachtet man die empfangenen Konstellationen in einem WDM-Ubertragungssystem mit
einer Modulation von PDM-16-QAM fiir einen, drei und fiinf Kanéle bei gleicher Kanalleis-
tung, lassen sich die Auswirkungen von SPM und XPM anschaulich darstellen. Die Konstel-
lationen fiir verschiedene Signalleistungen pro Kanal sind in Tabelle 4.1 veranschaulicht. Um
die auftretenden Effekte unabhingig einer Systemperformance vorzustellen, wurde auf eine
Simulation von Rauschen durch ASE verzichtet. Dargestellt sind die akkumulierten Kon-
stellationen der X- und Y-Polarisation fiir drei verschiedene WDM-Szenarien mit einem,
drei oder fiinf Kanélen iiber 200 km SSMF. Die Kanile liegen in einem 50 GHz Abstand.
Der Dispersionskoeffizient betragt 17 ps/nm/km und der Polarisationsdispersionsparameter
0,2 ps/v/km. Die Nichtlinearitit (SPM und XPM) wird durch den Nichtlinearitétskoeffizien-
ten v = 1,6 1/W /km entsprechend Gleichung 3.40 bestimmt. Es ist zu sehen, dass mit stei-
gender Glasfasereingangsleistung bei der Ubertragung eines Kanals zwischen -6 und 9 dBm
der Effekt von SPM deutlich zu erkennen ist. Wahrend im linearen Bereich (< 0 dBm) SPM
nur einen geringfiigigen Anteil an der im System befindlichen Degradation hat, steigt die-
se deutlich ab 0dBm. Bereits bei 3dBm ist eine deutliche visuelle Verschlechterung der

Konstellation zu erkennen.

Die NLSE zur Beschreibung sich ausbreitenden Lichts in der Glasfaser erlaubt die Ubertra-
gung von Solitonen [136]. In der optischen Nachrichteniibertragung wird der Begriff Soliton
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Abbildung 4.3: Exemplarische Darstellung des hyperbolischen Sekans (rot) als komplexe Einhiil-
lende eines optischen Trigersignals (blau) bzw. Solitons (Losung der NLSE)

verwendet, um jenes optische Feld zu bezeichnen, das sich wahrend der Ausbreitung nicht
andert, da ein empfindliches Gleichgewicht zwischen nichtlinearen und linearen Effekten im
Medium besteht [87]. Der Gruppenlaufzeiteffekt der CD tritt dabei gegen den Kerr-Effekt
an, und die CD und die auftretende SPM gleichen sich gegenseitig aus.

In [137] wurde gezeigt, dass die allgemeine Losung von Gleichung 3.16 bei « = 0dB/km aus
Solitonen besteht, die von kleineren dispersiven Feldern begleitet werden. Sie verwendeten
eine Methode namens inverse Streutransformation, welche eine Art nichtlineare Fourier-
Transformation ist und erhielten eine spezielle Losung, welche als fundamentales Soliton

bekannt ist

0(2) = sech (t) - exp (Z;) . (4.1)

Der hyperbolische Sekans sech(t) = 2/[exp(t) + exp(—t)] hat eine &hnliche Form wie die
bekanntere Gauf3’sche Funktion, aber eine schmalere Spitze und breitere Fliigel, wie in
Abbildung 4.3 exemplarisch dargestellt. Des weiteren hat der Phasenausdruck in Glei-
chung 4.1 keine Abhéingigkeit von t. So ist das Soliton vollkommen nichtdispersiv. Das
heifit, dass sich seine Form mit dem Voranschreiten in z-Richtung nicht veréndert. Die
Form verdndert sich weder in der Zeitdoméne, noch im Frequenzbereich, da die Fourier-
Transformation einer sech-Funktion ebenfalls eine sech-Funktion ergibt. Insbesondere ist die
Fourier-Transformation von Gleichung 4.1 proportional zu sech(rw/2). Diese Invarianz tritt
bei Solitonen auf, da sich die dispersiven und nichtlinearen Eigenschaften der NLSE gegen-

seitig aufheben. Es resultiert lediglich eine Phasenverschiebung des gesamten Impulses.
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Tabelle 4.1: Konstellationen von PDM-16-QAM nach Ubertragung von 1, 3 oder 5 WDM-Kanélen
entsprechend Abbildung 4.2 bei 32 GBaud mit gleicher Leistung pro Kanal zwischen -6 dBm und
9dBm iiber 200 km SSMF(D = 17 ps/nm/km, Dpyp = 0,2ps/vVEm, v = 1,6 1/W/km) zur Darstel-
lung der Effekte durch SPM, XPM und FWM bei vollstandiger PMD und CD Kompensation.
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4.1.3 Frequenzabweichungen der Laser

Wie in Abschnitt 3.4.8 beschrieben, wird in dieser Arbeit ausschliefilich die synchrone, ko-
hérente, intradyne Detektion verwendet [138, 139]. Dabei kommt es unter anderem zu Un-
genauigkeiten zwischen den LOs am Sender und Empfianger. Dieses schldgt sich zum einen
in einer zeitvarianten Frequenzabweichung und zum anderen in zeitvariantem statistischem
Phasenrauschen, welches in Abschnitt 4.2.2 genauer erldutert wird, nieder. Obwohl moder-
ne Trager (LO, Laser) innerhalb der eingestellten Frequenz stabilisiert werden [140], bleibt
stets eine gewisse Ungenauigkeit innerhalb der gewiinschten Frequenz im dritten optischen

Fenster iibrig.

Es gibt verschiedene Moglichkeiten, diesen Versatz zu kompensieren. Diese Abweichung ist
mathematisch in Gleichung 3.70 bzw. 3.72 dargestellt und soll im Folgenden kurz erlautert
werden. Wie in Gleichung 3.70 und 3.72 zu erkennen und in Abbildung 4.4 in blau veran-
schaulicht ist, ergibt sich aus dem Frequenzversatz Af. iiber der Zeit ein linearer Anstieg
der Phase. Die in dieser Arbeit verwendeten Laser konnen auf 100 MHz genau justiert wer-
den. Bei gleich eingestellter Wellenlénge der Laser ergibt sich eine Differenz der Frequenzen
von ca. 500 MHz. In den Datenbléttern (Teraxion TNL-CBV-1U Tunable Narrow Linewidth
Laser) wird eine absolute Frequenzgenauigkeit von +2,5 GHz und eine relative Frequenzge-
nauigkeit von +1,5 GHz angegeben. Die Frequenzstabilitdt wird mit £300 MHz innerhalb
von 24 h und +60 MHz innerhalb einer Minute spezifiziert.

Abbildung 4.5 zeigt die Evaluierung des Frequenzversatzes des optischen Sender- und Emp-
fangersetups. Hierzu wurde iiber vier Stunden der Frequenzversatz mithilfe der kohérenten
Detektion ermittelt. Als Ergebnis wird in Abbildung 4.5a ein Histogramm aller ermittel-
ten Werte abgebildet. Zudem sind die ermittelten Werte iiber die Zeit in Abbildung 4.5b

aufgetragen. Die Messungen bestétigen die im Datenblatt angegebenen Werte.

Dem Versatz kann generell auf zwei Weisen begegnet werden. Es ist moglich, mit einer
sog. Phasenregelschleife (engl. Phase-locked Loop, PLL) den Trager auf der Empféngerseite
der sendeseitigen Frequenz anzupassen und dem Frequenzversatz entgegen zu wirken [141,
142]. Da es sich um einen nahezu linearen Anstieg der Phase handelt, kann diesem in der
elektrischen oder gar digitalen Doméne entgegnet werden, sofern sich der Versatz im Sinne
einer intradynen Detektion (Abschnitt 3.4.8) innerhalb der Detektionsbandbreite befindet.
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Abbildung 4.5: Evaluierung des Frequenzversatzes eines kohdrenten Sender- und Empfangerauf-
baus: Hierzu wurde iiber vier Stunden der Frequenzversatz mithilfe der kohédrenten Detektion ermit-
telt. (a) zeigt ein Histogramm aller ermittelten Werte und (b) die dazugehorigen ermittelten Werte
iiber der Zeit.

4.1.4 1Q-Ungleichgewicht

Um eine hohe Modulationsqualitit am Sender bzw. eine hohe Ubertragungsqualitit des Sys-
tems zu gewéhrleisten, ist eine optimale Ansteuerung der in Abschnitt 3.4.2 beschriebenen
Modulatoren unabdingbar. Insbesondere der IQ-Modulator mit seinen drei Vorspannungen
Ut, Uq und Up aus Gleichung 3.57 fiir Inphase-, Quadratur- und Phasenmodulator stellt
dabei eine Herausforderung dar. Der Einfluss von nicht optimalen Vorspannungen iibertragt
sich direkt in eine Verzerrung des modulierten Signals aus Gleichung 3.57. Es kommt dabei

zu einem IQ-Versatz oder einem Quadraturfehler [143].
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Abbildung 4.6: 16-QAM-Konstellationen mit IQ-Ungleichgewicht (blau) und dem unverzerrten
Original (rot)

Ein Fehler in der Quadraturmodulation gibt in Bezug auf die Konstellation bildlich gespro-
chen den Winkel 71q an, um den die empfangene Konstellation gekippt ist (Abbildung 4.6c).
Der IQ-Versatz hingegen fiihrt zu einer Stauchung um den Faktor aq fiir den Quadraturteil
bzw. ap fiir den Inphaseteil der Konstellation (Abbildung 4.6a und 4.6b). Ein IQ-Versatz
beschreibt das Verhéltnis der Leistungen des Gleichanteils Ppc und der mittleren Signal-

leistung Ps ohne Gleichanteil und wird iiblicherweise logarithmisch angegeben:

Ppc
Ny

linear

Eine Mittelwertbereinigung sorgt fiir die Korrektur eines solchen 1Q-Versatzes im Inphase-

und Quadraturanteil.

4.1.5 Taktfrequenzabweichungen

Neben den in Abschnitt 4.1.3 und 4.2.2 erwdhnten Problemen bei Abweichungen der ver-
wendeten optischen LOs im Sender und Empfénger, sorgen auch andere L.Os als Taktgeber
fiir Stérungen im System. Die in Abschnitt 3.4.3 und 3.4.4 angesprochenen ADCs und DACs
spiegeln genau einen solchen Fall wieder. Sowohl ADCs wie auch DACs werden durch einen

internen oder externen elektrischen LO getaktet.

Da sich der ADC im Empfanger als auch der DAC im Sender iiblicherweise an unterschied-

lichen Orten befinden, besitzen beide einen unabhéngigen Taktgeber. Da genau wie in der
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Abbildung 4.7: Zeitkontinuierliches analoges 25 GBaud 16-QAM Signal (blau), optimal abgetas-
tetes Signal (schwarz), Abtastung mit Taktfrequenzabweichung A f .ok = 1 GHz (rot)

optischen Doméne auch hier die Frequenzen der Taktgeber nicht exakt iibereinstimmen,
kommt es zu Ungenauigkeiten bei der Umwandlung in die digitale Doméne am Empfinger.
Der Abtastzeitpunkt ts,m des analogen Signals s (t) verschiebt sich somit um einen gewissen
Betrag Atgam zu jedem Abtastzeitpunkt. Dies sorgt fiir eine Abtastung auflerhalb des opti-
malen Abtastzeitpunktes, was im Falle einer T /2-Entzerrung jedoch kein Problem darstellt
[100].

Viel kritischer ist die Tatsache, dass sich etwaige trainierte oder gar adaptive Entzer-
rer bzw. Filter gar nicht oder nur langsam einer Anderung des Abtastzeitpunktes an-
passen. Abbildung 4.7a verdeutlicht die Auswirkungen einer Taktfrequenzabweichung von
Afdoe = 1GHz eines 25 GBaud 16-QAM-Signals ohne Rauschen und Optimalfilterung
(RRC). Wahrend zu Beginn des Signals bei ¢ = Ons das optimal abgetastete Signal in
schwarz und das Signal mit einer Taktfrequenzabweichung in rot noch iibereinander liegen,
sieht man in dem vergroflerten Bereich (rechts) zwischen ¢ = 23ns und ¢ = 25ns deutlich
eine Abweichung des digitalisierten Signals (rot zu schwarz). Diese lineare Abweichung des
optimalen Abtastzeitpunktes wird ebenso in der resultierenden Konstellation des Signals
deutlich und ist in Abbildung 4.7b abgebildet.

4.2 Stochastische Storungen

Neben den Storungen durch die Eigenschaften der Glasfaser sorgen weitere essentielle Bau-
teile fiir Stérungen im System. In den folgenden Abschnitten sollen alle weiteren signifikanten

Storungen kurz erldutert werden.
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4.2.1 Rauschen

Rauschen beschreibt eine auf ein Signal einwirkende Stérung mit breitem unspezifischem
Frequenzspektrum. Wie in Abschnitt 3.4.6 bereits beschrieben, sind sowohl optische als

auch elektrische Verstéirker als dominante Rauschquelle im System anzusehen.

Wiéhrend das naherungsweise weifle Rauschen der optischen Verstirker mafigebend die Sys-
temperformance degradiert, fallt der Einfluss von elektrischem Rauschen nur verhéltnismafig
gering aus. An Sendern werden vornehmlich elektrische Verstéirker verwendet, um das elek-
trische Signal an die Modulationskennlinie des Modulators anzugleichen. An Empfingern
sorgen diese dafiir, dass das elektrische Signal nach den Detektoren (Photodioden) an den

Detektionsbereich des ADCs angepasst wird.

Zudem ist durch die quantenmechanische statistische Ankunft von Photonen am Empfanger
(bzw. der PD), insbesondere bei geringer optischer Leistung, der Photostrom der Photodi-
ode nicht exakt konstant. Diese Abweichung vom mittleren Strom kann als Rauschprozess
modelliert werden und wird als Schrotrauschen bezeichnet. Wahrend Schrotrauschen eine
signalabhéngige Rauschquelle ist, definiert sich das thermische Rauschen als ein additives
weifles Gau3-Rauschen mit einem Mittelwert von Null. Es ist vom Signal unabhéngig. So-
wohl das Schrotrauschen wie auch das thermische Rauschen sind nur dann limitierend und
signifikant, wenn im System keine optische Verstdrkung mit Rauschprozess vorhanden ist.

Daher wird hier auf eine genauere Betrachtung verzichtet und auf [64, 68, 144] verwiesen.

4.2.2 Phasenrauschen

Neben dem in Abschnitt 4.1.3 beschriebenem Frequenzversatz gibt es noch eine weitere Ei-
genheit von Lasern, die eine Signaliibertragung signifikant erschwert (Abschnitt 3.4.1). Das
Phasenrauschen (engl.: Phase Noise, PN) wird durch seine Linienbreite bestimmt und ist
formell in Gleichung 3.50 abgebildet. Die Varianz des Phasenrauschens hangt dabei direkt
von der Linienbreite .50 des Lasers ab (Gleichung 3.52) [145]. Gleichung 3.51 beschreibt
das Phasenrauschen als Zufallsbewegung (engl. Random-Walk). Die Zufallsbewegung wirkt
sich dabei direkt auf die Ubertragungsqualitit digitaler Ubertragungen aus und ist in Ab-
bildung 4.8 dargestellt. Die Riickgewinnung der Phase kann zum einen wie bei dem Fre-
quenzversatz auch im Analogen tliber eine PLL vollzogen werden, aber ebenso im Digitalen
durchgefiihrt werden. Fiir eine fehlerfreie Riickgewinnung der iibertragenden Symbole und

der Information in der Phase innerhalb der digitalen Doméne, ist das Phasenrauschen des
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Abbildung 4.8: Auswirkungen von PN auf die Ubertragungsqualitit anhand von 4- und 16-QAM-
Konstellationen durch Simulationen von jeweils 262144 Symbolen bei einem OSNR von 40 dB

Lasers am Ausgang des kohédrenten Empféngers zu schétzen und anschliefflend zu eliminie-
ren. Das im System befindliche Rauschen erschwert diese Riickgewinnung. Um den negativen
Einfluss des iiberwiegend weiflen Rauschens auf die Phasenriickgewinnung zu unterdriicken,
kann das geschétzte Phasenrauschen iiber mehrere Symbole gemittelt werden. Zwischen der
Kompensation des Phasenrauschens und der Unterdriickung des additiven weiflen Rauschens

muss iiblicherweise ein Kompromiss geschlossen werden.

Fir die Unterdriickung des additiven weilen Rauschens gilt: Je hoher die Filterlinge zur
Mittelwertbildung iiber die Symbole ist, desto effektiver kann das additive weifle Rauschen
unterdriickt werden. Fiir die Schiatzung des Phasenrauschens gilt genau das Gegenteil: Je we-
niger Symbole betrachtet werden, desto besser kann das Phasenrauschen verfolgt und damit
eliminiert werden. Die in dieser Arbeit verwendeten Algorithmen werden in Abschnitt 5.3.2

ausfihrlich beschrieben.
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Abbildung 4.9: Vereinfachtes Beispiel der Abtastung eines hyperbolischen Sekans

4.2.3 Taktfrequenzzittern

Im Allgemeinen gibt es zwei Arten von Fehlern, die durch einen Abtastmechanismus hervor-
gerufen werden: Den Amplitudenfehler und den Timingfehler bzw. das Taktfrequenzzittern
(engl. Jitter) [146]. Das Taktfrequenzzittern beschreibt im Wesentlichen die Timing-Fehler
bei Probennahme auf Grund von Stérungen im Taktgeber. Es bestimmt der auf den ADC
angewandte Takt den Zeitpunkt der aus dem Eingangssignal erzeugten Abtastwerte. Der
Takt innerhalb des ADCs gilt daher als empfindliches Element, bei dem Stérungen mini-

miert werden miissen.

Abbildung 4.9 zeigt ein stark vereinfachtes Blockschaltbild eines Abtastvorgangs an einem
hyperbolischem Sekans. Bei einer positiven Flanke des Takts wird der Schalter geschlossen,
und ein Kondensator wird auf den Wert des Eingangssignals aufgeladen. Bei der negativen
Flanke wird der Schalter ge6ffnet, und der Kondensator speichert den Wert des Eingangssi-
gnals, das zur Digitalisierung weiterverarbeitet wird. Wahrend geringfiigige Stérungen der
Amplitude des Taktes keine Auswirkung auf die Performance haben, spiegelt sich jede zeit-
liche Storung in einem direkten Einfluss auf den Abtastwert wieder. Fehler durch Taktfre-
quenzzittern kénnen spéter im ADC nicht mehr korrigiert werden, da dieser bereits in die
zur Digitalisierung zu bearbeitende Sequenz eingebunden ist und somit die Gesamtleistung
des ADCs beeinflusst [147]. Abbildung 4.10 zeigt die Auswirkung von zeitlichem Zittern
beim Abtastvorgang auf das digitalisierte Signal.
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Abbildung 4.10: Darstellung der Auswirkung von Taktfrequenzzittern (engl. Jitter)
4.2.4 Quantisierung

Wie in den Abschnitten 3.4.3 und 3.4.4 bereits angedeutet, kommt es auf Grund von Un-
stetigkeiten der Wandlerkennlinien innerhalb von Halbleitern zu sog. Quantisierungsfehlern

bzw. Quantisierungsrauschen [27].

Ein Quantisierungsfehler wird oft auch als Rundungsfehler bezeichnet und spiegelt die Cha-
rakteristik einer Rundungsoperation wieder. Wie bei einer Rundung wird eine (unendlich)
grofle Menge an Werten auf eine kleinere Menge abgebildet. Liegt ein Wert der Ausgangsmen-
ge zwischen den Werten der Zielmenge, kommt es zu Quantisierungsfehlern. Ublicherweise
ist die Zielmenge dquidistant, und es handelt sich um eine lineare Quantisierung. Eine nicht-
lineare Quantisierung mit einer nichtlinearen Quantisierungskennlinie kann dazu verwendet
werden, fiir eine Kompression der Ausgangsdaten zu sorgen [17]. Sowohl bei der Analogi-
sierung im DAC, als auch der Digitalisierung im ADC in optischen Systemen, kommt es zu

diesem nicht vernachlédssigbaren Phanomen der Quantisierung.

Abbildung 4.11 zeigt die Auswirkung der Quantisierung durch einen DAC mit einem ENOB
von 5 Bits bzw. 2° — 1 = 31 moglichen Amplituden. Es ergeben sich aus 5 Bit 31 Werte, um
eine korrekte Abbildung einer Amplitude von null zu erméglichen, ohne eine symmetrische
Abbildung positiver wie negativer Werte zu erreichen. Das schwarze RC-Vergleichssignal
s [kTA] wird mithilfe eines dquivalenten RRC-Signals und des Abtast-Halte-Verfahrens zu
ssgu(t) (blau) quantisiert und schliefllich mithilfe eines RRC-Matched-Filter gefiltert. Dar-
aus resultiert das griine analogisierte fehlerhafte Signal sggi mtchd(t). Der Quantisierungs-
fehler equant [KT'A] ist in rot abgebildet. Abbildung 4.12 zeigt dquivalent die Auswirkungen
nach der Digitalisierung mit einem ADC bei einem ENOB von 5 bits bzw. 31 Werten. Das

grilne analoge Ausgangssignal s(t) wird zunéchst nach der Abtastung in schwarz als s [t]

85



Kapitel 4 Storungen in optischen Systemen

<
o

Amplitude [a.u.|

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0.1 0.15 0.2
¢ ns| t |ns

Abbildung 4.11: Beispiel von Quantisierungsrauschen durch Analogisierung eines digitalen RRC-
Signals (schwarz) mit einem DAC durch das Abtast-Halte-Verfahren
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Abbildung 4.12: Beispiel einer Quantisierung durch Digitalisierung mit einem ADC eines analo-
gen RRC-Signals (griin)

dargestellt. Es ergeben sich das blaue Signal squant[t] und das entsprechend zugehorige Feh-

lersignal equant [t].

4.3 Giitezahlen in optischen Systemen

Um die Leistungsfahigkeit eines optischen Kommunikationssystems zu quantifizieren, ist es
notwendig, einige messbare Groflen zu haben, die angeben, wie gut oder schlecht das zu
betrachtende System funktioniert. Diese Grofilen nennt man Gitezahlen (engl. Figures of
Merit, FOM). Dieser Abschnitt dient dazu, nachfolgend alle nétigen messbaren Giitezahlen
zu erldutern und zu vergleichen. Auflierdem sollen Briicken zwischen den Giitezahlen herge-
stellt werden, um diese miteinander vergleichen zu kénnen. Im ersten Teil dieses Kapitels

sollen also die meistverwendeten Giitezahlen erldutert und anschliefend ein Zusammenhang
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hergestellt werden. Dargestellt sind: Das SNR und das damit verbundene OSNR, das BER,
der Q-Faktor und der EVM sowie die spezielleren Grofien IRR und SE.

4.3.1 Signal-zu-Rauschverhaltnis

Das SNR wird durch das Verhéltnis von Signalleistung P; zu Rauschleistung Py

P,
N —_ —— 4.
SNR = (4.3)

bzw. in logarithmischer Form

definiert. Das SNR wird tblicherweise an der Empfangerseite (Rx) direkt nach Abtastung
bestimmt bzw. gemessen. Daher wird die dquivalente Empfanger- bzw. Systembandbreite
im Folgenden mit Bgry bezeichnet. Die Signalleistung Py wird generell als die Leistung des

informationstragenden Signals s (¢) im Bandpass bzw. o (t) zusammengefasst und ist durch

fC+BRx/2 2
P—2. / S(f))20f (4.5)
fc_BRx/2

mit der Mittenfrequenz f., der Empfinger- bzw. Systembandbreite Bryx und der frequenz-
abhiingigen Signalleistung |S(f)|* gegeben. Ublicherweise werden alle weiteren Leistungs-
beitrdge, die notwendig sind, um eine reibungslose Signaliibertragung zu gewéhrleisten, der
Signalleistung angerechnet. Dazu gehoren beispielsweise der Entzerrungsiibertrag oder die
Tragerleistung P.. Die Rauschleistung beinhaltet sinngeméf alles, was einer Stérung (Rau-
schen) gleichkommt und ist dquivalent gegeben durch
fe+Brx/2
Py=2. Pu(f)0f (4.6)
fe—BRrx/2
mit der frequenzabhéngigen Rauschleistung P, (f). Fir den vereinfachten Fall eines Szenarios
mit ausschlieBlich additivem weiffem Gaufs’schem Rauschen (engl.: Additive White Gaussian

Noise, AWGN) als Rauschbeitrag, lasst sich die Rauschleistung P, wie folgt ausdriicken:
P, = Ny-Bgx, (4.7)

wéhrend sich die Rauschleistung P, dabei generell aus der Rauschleistungsdichte Np/2 und
der Bandbreite des Filters Bgryx vor Abtastung am Empfianger zusammensetzt. Ny/2 gibt

87



Kapitel 4 Storungen in optischen Systemen

das Niveau des Leistungsdichtespektrums (engl. Power Spectrum Density, PSD) in W/Hz
im Bandpass an. Da sich die Eigenschaften eines Zufallsprozesses durch Abtastung nicht
dndern, bleibt die Rauschleistung auch nach der Abtastung bestédndig, und das SNR kann

fir den vereinfachten Fall wie folgt beschrieben werden [148]:

e

SNR = .
No-Brx

(4.8)

4.3.2 Optisches Signal-zu-Rauschverhiltnis

Das OSNR ist definiert als das Verhéltnis der Leistung vom optischen Signal P, und der
gesamten optischen Rauschleistung P°P' aus den beiden Polarisationen X und Y fiir eine Re-
ferenzbandbreite von 0,1 nm (bzw. 12,5 GHz bei 1550 nm) [149]. Die Definition des OSNRs
ist historisch gewachsen und hat nur noch wenig praktikablen Wert. Hat ein Signal An-
teile auBerhalb der Referenzbandbreite Biet, wird die entsprechende optische Signalleistung

definiert durch: P
Pref — ]
© BRX

Bref (49)

bzw.
POINm — _—° .0 1nm (4.10)

oder

P
? = —F s 7. .
pl25GHz ° .12,5GH 4.11
Rx

in GHz
Biet entspricht der generellen Referenzbandbreite in nm oder GHz. Hat das Signal keine

Anteile auflerhalb der Referenzbandbreite B, bedarf es keiner Normierung, und es gilt
pref—p,. (4.12)

Die optische Rauschleistung ist dquivalent gegeben durch

P,
Pﬁef = B;;( Byt (413)
bzw. p
poinm — B—“ -0,1nm, (4.14)
Rx
in nm
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oder

P
pl2eGHz — 1 12 5GHz. (4.15)
Rx

in GHz
Fiir den vereinfachten Fall mit ausschlieflich AWGN gilt entsprechend zu Gleichung 4.7
Pt = Ny B (4.16)

Das OSNR kann mathematisch nun generell definiert werden als

P, P
OSNR = Fn = P}{ef (4.17)
bzw.

Eine Definition unterstiitzt allerdings eine Vergleichbarkeit des Giitefaktors OSNR. Pro-
blematisch sind dabei insbesondere Signale, welche Signalanteile aulerhalb der historischen
0,1nm (12,5GHz) Bandbreite besitzen und es einer Normierung nach Gleichung 4.9 be-
darf.

Praktisch wird das OSNR im Labor mithilfe eines OSAs mit bestimmter Frequenzauflosung
Bosa gemessen. Dadurch vereinfacht sich das Integral in Gleichung 4.5 und 4.6 zu einer
Summe der frequenzaufgelosten Signalleistungen innerhalb der Systembandbreite Bies. Eine
anschlieBende Normierung liefert das OSNR. Ein Beispiel zu einer OSNR-Messung mithilfe
eines OSAs ist in Abbildung 4.13 aufgenommen. Es wird ein WDM-Szenario mit insgesamt
fiinf Kandlen untersucht, wobei es das OSNR des mittleren Kanals zu ermitteln gilt. In
Abbildung 4.13 wird das PSD mit einer Messbandbreite By von 1,25 GHz bzw. 0,01 nm
dargestellt. Die gemessenen Leistungspegel in dBm werden dabei tiber die relative Frequenz

f zum Untersuchungskanal aufgetragen.

Da sich das Rauschen iiblicherweise innerhalb des Systems wihrend der Ubertragung ak-
kumuliert, erfahren die jeweiligen Rauschterme unterschiedliche Filterungen, wie z.B. durch
ROADMSs. So ist es anhand eines PSDs nicht trivial, die Signalleistung von der relevanten
Rauschleistung zu unterscheiden. Um dies zu umgehen, kénnen in Labormessungen ein oder
mehrere Geisterkanéle ohne Signalleistung dazu verwendet werden, das relevante Rauschlevel
zu evaluieren. Da eine OSNR-Messung von einer konstanten Referenzbandbreite abhéngig
ist, welche nicht zwangslédufig mit der Signalbandbreite iibereinstimmt, ist es moglich, dass

zwei Signale mit den gleichen OSNR-Werten, unterschiedliche SNR-Werte zugrunde liegen.
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Abbildung 4.13: OSNR-Messung mit einem OSA in einem 28 GBaud RRC-WDM-Szenario mit
finf Kanilen (agrc = 0,01)

Es ist daher von hoher Bedeutung, die Beziehung von OSNR und SNR zu erhalten, um

spater aufgezeichnete OSNR-Performanzwerte miteinander vergleichen zu kénnen.

4.3.2.1 Relation zum Signal-zu-Rauschverhéltnis

Entsprechend von Gleichung 4.3 und 4.17 kann ein Verhéltnis zwischen OSNR und SNR
hergestellt werden. Aus diesem Verhéltnis ergibt sich der Umrechnungsfaktor Fogng zur
Umsetzung von SNR zu OSNR wie folgt:

B Rx

Fosxr = 5 X (4.19)
re

Zudem ergibt sich aus dem Verhéltnis mit Gleichung 4.4, 4.18 und 4.19:
OSNRg4g = SNRg4B + FosNr [dB]. (4.20)

Dieser Faktor erleichtert den Vergleich analytischer Richtwerte bestimmter Ubertragungs-

verfahren mit realistischen OSNR-Werten aus Simulation oder Messung.
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4.3.2.2 Betrachtung aus systemspezifischer Sicht

Néhert man sich dem OSNR aus systemspezifischer Sicht, kann es vorteilhaft sein, dass
resultierende OSNR eines Systems abschétzen zu konnen. Bei optischen Systemen ist dabei
insbesondere das resultierende OSNR, durch Verwendung von EDFAs zur Kompensation
der Dampfung in Faserabschnitten in einem WDM-System interessant. Es ergibt sich der

folgende Zusammenhang fiir Faserabschnitte mit konstanter Lange:

OSNRgp = 58 [dB,dBm]| + Pgpra [dBm] — Fepra [dB] — 101og;(Nspan) — 1010g;o(Nen),
(4.21)
wo Pgpra die Eingangsleistung und Fgpra die spezifische NF (typischerweise zwischen 4 und
6 dB) der verwendeten EDFAs darstellt. Der Wert 58 dBm ergibt sich aus Konstanten und
der Referenzbandbreite (0,1 nm). Ngpan und N, beschreiben die Anzahl der verwendeten
Faserabschnitte (inkl. EDFA) und insgesamt eingehenden WDM-Kanéle [100, 150].

4.3.3 Bitfehlerverhaltnis

Das Bitfehlerverhdiltnis (engl.: Bit Error Ratio, BER) ist die tibliche Maflzahl fiir ein infor-
mationsibertragendes digitales System und daher ein weit verbreitetes und etabliertes Maf}
fiir die Giite einer digitalen Ubertragung [151-153]. Sie beschreibt die Wahrscheinlichkeit
dafiir, dass ein empfangenes Bit fehlerhaft ist und nicht dem gesendeten Wert entspricht
[68]. Dies wird durch die relative Héufigkeit der Fehler beschrieben:
Nrr
BER = —/. (4.22)
bit
Nerr gibt dabei die Anzahl an fehlerhaften Bits und Ny die Anzahl an ibertragenen Bits

an.

Das BER wird oft analytischen Uberlegungen gegeniibergestellt. Diese berechneten theoreti-
schen Uberlegungen werden oft dem BER gleichgestellt oder mit der Bitfehlerwahrscheinlich-
keit (engl. Bit Error Probability, BEP) bezeichnet und entsprechen der berechneten Wahr-
scheinlichkeit fiir das Auftreten eines Bitfehlers [17]. Die BEP wird héufig dazu verwendet,
Grenzen der Leistungsfihigkeit eines Systems aufzuzeigen. Die genaueste Methode, die BER
in einer Simulation oder Messung zu schétzen, besteht jedoch darin, die Anzahl der fehler-
haften Bits zu zédhlen und das Verhéltnis zu den insgesamt iibertragenen Bits zu berechnen.
Das BER konvergiert mit zunehmender Erhebung gegen die BEP und aus statistischer Sicht

ist es klar, dass die Schiatzung genauer wird, je mehr Bits ibertragen werden. Als Faustregel
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gilt, dass eine Anzahl von mehr als 1000 Fehlern als ausreichend angesehen werden kann,

aber einen Wert von 100 nicht unterschreiten sollte.

4.3.3.1 Bitfehlerrate und Signal-zu-Rauschverhiltnis

Wie in Abschnitt 4.3.3 beschrieben, besteht ein Zusammenhang zwischen praktischem BER
und theoretischer BEP. Da das BER gegen die BEP konvergiert, kann somit fiir vereinfachte
Systeme ein Zusammenhang zwischen BER und SNR hergestellt werden. Ublicherweise wird
als vereinfachtes System AWGN angenommen und so eine BER-Grenze fiir das System
spezifiziert. Fiir viele Modulationsformate sind die theoretischen Werte in der Literatur

bereits belegt. So gilt beispielsweise fiir M-PAM der Zusammenhang;:

M -1 | 3SNR
BERPAM = merfc ( ]\4_2_1) 5 (423)

wobei erfc(-) die komplementére Fehlerfunktion darstellt [17]. Fiir hoherwertige Modulati-
onsformate, wie M-QAM kann Gleichung 4.23 zu

2(1-M172) 3SNR

generalisiert werden [154].

Um eine Vergleichbarkeit in Bezug auf Bandbreite und Datenrate bei unterschiedlichen Mo-
dulationsformaten herstellen zu kénnen, wird das Verhaltnis von Signalenergie pro Bit zu
der Rauschleistung pro Hz Ey, /Ny herangezogen [17]. Dieses Verhéltnis ist somit als norma-
lisiertes SNR zu verstehen und es gilt [153]:

B

Eyp/No = SNR - . (4.25)

B gibt die Bandbreite und R die Datenrate des Systems an. Abbildung 4.14 zeigt am Bei-
spiel der QAM bis einschliefilich 128-QAM die theoretischen Wasserfallkurven entsprechend
Gleichung 4.24 und 4.25.
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Abbildung 4.14: BER als Funktion von Ej,/Ny fiir verschiedene QAM-Formate

4.3.4 Q-Faktor

Weil der Q-Faktor im engeren Sinne ein Faktor der Qualitét ist, wird er oft fdlschlicherweise
als Qualitatsfaktor (engl. Quality factor) betitelt. Der eigentliche Qualitétsfaktor beschreibt
den Energieverlust eines zu Schwingungen fihigen Systems [155]. Der hier gemeinte Q-Faktor
leitet sich vom Symbol @ ab und beschreibt die mathematische Fehlerfunktion [156]. Generell

wird der Q-Faktor fiir reelle Modulationsformate wie folgt definiert

=
Q Hi41 — Mk

_ , 4.26
Na—1 = o1+ 0k (4.26)

wobei Ny die Menge an verwendeten Symbolen, p; den Mittelwert und o die Standard-
abweichung des Symbols k& beschreibt [157]. Ublicherweise wird der Q-Faktor logarithmisch
angegeben:

Qap = 2010g;o(Q).- (4.27)

Fir den einfachsten Fall einer BPSK-Modulation in einem AWGN-Kanal vereinfacht sich
Gleichung 4.26 zu

2
Q=" - V/SNR (4.28)
20’1
was in )
QdB = §SNRdB (4.29)

resultiert [111]. Durch Gleichungen 4.28 bzw. 4.29 erhidlt man einen Zusammenhang zwi-
schen Q-Faktor und SNR. Zudem lasst sich iiber das SNR so ein Zusammenhang zwischen
BER und Q-Faktor herstellen, da im Falle von vereinfachten Systemen (AWGN), wie in
Abschnitt 4.3.3.1 beschrieben, sich vom SNR direkt auf die erwartete BER schlieen l&sst.
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Dieser Zusammenhang wird oft unabhéngig vom Modulationsformat verwendet und kann
folgendermafien interpretiert werden. Der Q-Faktor enthélt unabhéngig vom System und
Modulationsformat alle Stérungen des Systems, wie zum Beispiel nichtlineare Effekte, Quan-

tisierungsrauschen oder ISI.

Alle einer storungsfreien Ubertragung entgegenwirkenden Effekte werden mit Gleichung 4.29
einem hypotetischen weiflen Rauschen zugerechnet, um daraus ein SNR zu bilden. Dafiir
wird ein dem Modulationsformat entsprechender analytischer Zusammenhang von SNR und
BER verwendet. Fiir eine Ubertragung im AWGN-Kanal erhalten wir so beispielsweise den

Zusammenhang [157]
Q=+V2-erfc™! (2-BER). (4.30)

Mit dem Q-Faktor kann so eine erste Approximation zur Qualitit eines Systems abgegeben
werden, da sich dieser entsprechend Gleichung 4.26 den statistischen Eigenschaften aller
empfangenen Proben zu Nutze macht. Um die beiden komplexen Ebenen statistisch zu
vergleichen und ebenso eine Abschitzung der BER liefern zu kénnen, kann fiir komplexe

Modulationsformate der Q-Faktor verwendet werden.

4.3.5 Betrag des Fehlervektors

Der Betragsfehlervektor (engl.: Error Vector Magnitude, EVM) beschreibt, wie der Name
bereits sagt, den Betrag des Fehlervektors eines beliebigen Symbols [158]. Fiir die Ubertra-
gung eines komplexen Symbols in der komplexen Ebene, definiert durch d = d; + jd; und
dem entsprechenden empfangenen Symbol r = r, + jri, ergibt sich fir den Fehlervektor EV
der folgende Zusammenhang [159]:

EV:d—T:(dr—Tr)-i-j(di—T’i). (4.31)

Aus Gleichung 4.31 ergibt sich der Betrag des Fehlervektors zu

EVM = |d — 1| = \/(de — 1) + (di — 11)™. (4.32)

Der EVM als FOM wird dabei in der Nachrichteniibertragung iiblicherweise durch den Ef-
fektivwert (engl.: Root Mean Square, RMS) iiber mehrere gesendete Symbole definiert [24,
160]. Es ergibt sich fiir K gesendete Symbole d [k] und den entsprechenden Symbolen r [k]
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mit dem Fehlervektor EV [k] somit

1 K
EVMRguys = J e > EVIE]2. (4.33)
k=1

Um einen aussagekraftigen EVM-Wert zu erhalten, muss gewéhrleistet sein, dass sowohl
gesendete Symbole d [k] als auch empfangene Symbole r [k], die selbe Skalierung besitzen.
Daher ist es teilweise sinnvoll, den EVM mit einer entsprechenden Normierung zu verwen-

den:

& Lot [EV[K]?
T Yk |d[K]?
Aquivalent zum Q-Faktor aus Abschnitt 4.3.4 ergibt sich im AWGN-Kanal ein Zusammen-

hang zwischen EVM und SNR. Mit r[k| = d[k] + n[k], wobei n[k] den Rauschanteil durch
AWGN bestimmt, ergibt sich fiir den EVM:

EVMpus = J (4.34)

i k]2 1
LR |dE])2 VSNR

EVMpys = J (4.35)

Mit Gleichung 4.28 ergibt sich fiir einen durch AWGN degradierten Kanal zudem der Zu-
sammenhang
1
EVMgpus = 0 (4.36)

4.3.6 Image Rejection Ratio

Das Image Rejection Ratio (IRR) soll als Mafizahl eingefithrt werden, um die aus Ab-
schnitt 4.1.4 bekannten 1Q-Ungleichgewichte zu quantifizieren. Das IRR beschreibt so ein

Giitema$ fiir die Modulationsgiite eines Systems in Bezug auf seine Orthogonalitit [161].

Beim IRR werden sowohl das in Abschnitt 4.1.4 beschriebene 1Q-Ungleichgewicht wie
auch der Quadraturfehler berticksichtigt [162, 163]. Mathematisch soll daher das IQ-
Ungleichgewicht durch die folgende Gleichung

rlk] = K1 - z[k] + Ko - x*[k] (4.37)
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beschrieben werden, mit K; und K3 als Mismatch-Faktoren [164]. Diese Faktoren héngen

sowohl vom Amplituden-Mismatch giq wie auch vom Quadraturfehler yiq ab:

1+gq- e~ JINQ

= 5 ,

1— q1qQ - e —JINQ
2 .

K,

(4.38)

Ky =

(4.39)

Aus den Definitionen von K7 und K5 lisst sich ableiten, wie sich die Koeflizienten ohne
Ungleichgewicht verhalten. Fiir diesen Fall wird K; zu 1 und K5 zu 0. Wenn jedoch die
Orthogonalitéit verloren geht, sind beide Koeffizienten ungleich Null und das iibertragene
Signal nicht mehr orthogonal. Mit den Faktoren K; und K5 kann nun das Image Rejection
Ratio bestimmt werden [165]. Es gilt

K 2
IRR = | 1‘2. (4.40)
| K|
Setzt man Gleichung 4.38 und 4.39 in Gleichung 4.40 ein, erhilt man
_ 2
IRR — L2010~ €05 (1Q) T g1 (4.41)

1 —2g1q - cos (11q) + 910

Aus Gleichung 4.41 geht hervor, dass das IRR bei perfekter Orthogonalitit (giq = 1 &
7qQ = 0) gegen unendlich konvergiert. Umgekehrt gilt IRR — 0dB bei volligem Verlust der

Orthogonalitét im schlechtesten Fall (worst-case Szenario) [166].

4.3.7 Spektrale Effizienz

Um Konzepte zur Maximierung der Faserkapazitdt im WDM-System vergleichen zu kénnen,
wird oftmals die sog. spektrale Effizienz (engl.: Spectral Efficiency, SE) genannt. Die SE wird
in Bits/s/Hz angeben und trifft eine Aussage dariiber, wie effizient das belegte Spektrum
im Frequenzbereich ausgenutzt wird. Im Klartext trifft die SE eine Aussage dariiber, wie
schnell Informationen anhand ihrer Datenrate R in Bits/s im Hinblick auf die belegte Band-
breite {ibertragen werden konnen. Dazu wird die Datenrate R anhand der Bandbreite des

betrachteten Kanals B., normiert:
R

E= )
5 Bch

(4.42)
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4.3.8 Benotigtes OSNR

Das bendtigte OSNR (engl. requirend OSNR, rOSNR) bzw. das bendtigte SNR (engl. re-
quirend SNR, rSNR) kann dazu verwendet werden, die Systemperformance zu beschreiben,
ohne zu viel bzw. fiir den Betrachter unnétig redundante Informationen zu geben. Wie in
Abschnitt 2.8 erliutert, wird eine FEC verwendet, um eine fehlerfreie Ubertragung (BER <
1-107Y) zu gewihrleisten. Im Rahmen dieser Arbeit werden, wie in Abschnitt 2.8 angegeben
und erklirt, die BER FEC-Limits 3,8-1073 und 2,2-1072 als relevant angesehen. Das rOSNR
aus Abschnitt 4.3.2 bzw. das SNR aus Abschnitt 4.3.1, um die besagten FEC-Limits in BER
zu unterschreiten, werden mit rOSNR bzw. rSNR bezeichnet. Das jeweilige Limit wird da-
bei als Index angegeben, wie z. B. rOSNRoe_o = 13,37dB oder rOSNR3._3 = 42,69 dB.
Gerade in komplexeren Vergleichen mehrerer betrachteter Systeme bzw. Systemparameter
ist es sinnvoll, diesen 1-dimensionalen Parameter zu wahlen, anstatt beispielsweise mehre-
re 2-dimensionale BER-Wasserfallkurven zu vergleichen [167]. Abbildung 6.10 stellt einen
Vergleich verschiedener Losungen anhand des rOSNR-Wertes dar.

4.3.9 Signal-zu-Storungsverhiltnis

Das Verhdltnis von Signal zu Rausch- und Verzerrungseffekten (engl.: Signal-to-Noise-and-
Distortion Ratio, SINAD) beschreibt das Verhéltnis der Effektivsignalamplitude zum Mit-
telwert des Wurzel-Summe-Quadrat (engl. Root Sum Squared, RSS) aller anderen Spek-
tralkomponenten, einschlieBllich Oberwellen mit der Ausnahme vom Gleichanteil. SINAD ist
ein guter Indikator fiir die gesamte dynamische Leistung eines ADCs in Abhéingigkeit von
den FEingangsfrequenzen, da es alle Komponenten umfasst, aus denen sich Rauschen und

Verzerrung zusammensetzen [168].

4.3.10 Effektive Anzahl an Bits

SINAD wird oft in die effektive Anzahl an Bits (engl.: Effective Number of Bits, ENOB)
umgewandelt, indem man die Beziehung fiir den theoretischen SNR eines idealen N-Bit-
ADC verwendet [168]:

SNR = 6,02 - Np;; + 1,76 dB. (4.43)
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Fir den ENOB wird Gleichung 4.43 nach Npj; gelost und das SNR durch den SINAD
sublimiert. Es ergibt sich der ENOB = Npj; entsprechend:

SINAD — 1,76 dB
6,02

ENOB =

(4.44)

4.4 Zusammenfassung

In Kapitel 4 wurden alle signifikanten und relevanten Stérungen, die wahrend der digitalen
Ubertragung in faser-optischen Systemen auftreten konnen, diskutiert. Zudem wurden ganz-
heitlich Giitemafkriterien zur Untersuchung der Ubertragungsqualitit aufgezeigt. Obwohl
alle Abschnitte abschlieend diskutiert wurden, stellt jeder Abschnitt nur einen kurzen Aus-
schnitt aus der Materie zum Verstdandnis der untersuchten Stérungen und Giitemafkriterien
dar. Zur ganzheitlichen Untersuchung und Diskussion derselben wurde stets darauf geachtet,

ausreichend Referenzen mit detaillierter Betrachtung zu geben.

Alle diskutierten Stérungen wurden in Matlab, C oder C++ zur numerischen Simulation
umgesetzt und werden zur Evaluation der Algorithmen in Simulationen eingesetzt, sowie in

experimentellen Beobachtungen untersucht.
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Digitale Signalverarbeitung

Im Folgenden sollen die Grundpfeiler, der in dieser Arbeit verwendeten Algorithmen und
Module fiir eine digitale Signalverarbeitung (engl.: Digital Signal Processing, DSP), einge-
fiihrt und erldutert werden. Neben den Erkldrungen der spezifischen Algorithmen mit ihren
individuellen Ergebnissen, liegt das Augenmerk dieses Kapitels auf der Implementierung von
DSP zur Operation bei nichtganzzahliger Uberabtastung (engl. Non-Integer Sampling). Die
digitale Signalverarbeitung eines optischen Kommunikationssystems unterteilt sich in die
Korrekturen am Empfanger und eine Vorverzerrung am Sender. Eine vereinfachte exempla-
rische DSP im Sender ist in Abbildung 5.1 zu sehen. Neben der Modulation und Pulsformung
aus Kapitel 2 ist hier die Vorverzerrung von Bedeutung. Die Vorverzerrung féllt unter das
Kapitel der Entzerrung und wird in Abschnitt 5.2.1 behandelt.

Abbildung 5.2 zeigt ein prinzipielles Schema einer Verarbeitung im Empféanger. Neben der
Umtastung, der Optimalfilterung, der Entscheidung und der Modulation aus Kapitel 2 sollen
hier die restlichen Bestandteile des Kerns einer digitalen Signalverarbeitung erértert werden.
Darunter fallen die Frontendkorrektur (Abschnitt 5.1), die allgemeine Entzerrung inklusive
der Betrachtung bei nichtganzzahliger Uberabtastung (Abschnitt 5.2), adaptive Verfahren
und die Tragerriickgewinnung (Abschnitt 5.4).

d[k] sy [forc] sprelbrs

bk F— MOD —I— w —I— RRC —I— PRE | spsplbr«

COMP

Modulation Vorverzerrung
Umtastung Pulsformung

Abbildung 5.1: Grundlegendes Sender-DSP-Schema
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Abbildung 5.2: Grundlegendes DSP-Schema eines Empfingers

5.1 Frontendkorrektur

Neben der in Abschnitt 3.4.2.3 angesprochenen externen Vorspannungsregelung, dient die
Frontendkorrektur dazu, die in Abschnitt 4.1.4 benannten Unregelméfligkeiten im Sender
und Empfianger zu kompensieren. Diese 1Q-Ungleichgewichte sind zwar grofitenteils zeitun-
abhéingig, bediirfen aber regelméaflig einer Anpassung durch adaptive Algorithmen, um eine

reibungslose, nachfolgende digitale Signalverarbeitung zu gewéhrleisten.

Die hier verwendete Frontendkorrektur ldsst sich in zwei Abschnitte unterteilen. Zum einen
gibt es die statische Korrektur von I1Q-Ungleichgewichten in Amplitude, Phase und Zeitver-
satz im Sender und zum anderen kann ein digitaler adaptiver Algorithmus im Empfinger
zur Verbesserung der Ubertragungsqualitit eingesetzt werden, um ggfs. restliche und zeit-
abhingige Imbalancen zu beseitigen. Wahrend die statische Korrektur am Sender bedeutet,
dass Amplitude, Phase und Zeitversatz manuell dem gegebenen System digital entsprechend
Gleichung 5.1 oder gar analog am DAC angepasst werden, bedarf die adaptive Anpassung

eines komplexeren Algorithmus:

spsp (k] = SRRC * CFE- (5.1)

Im Rahmen  dieser Arbeit wurden  verschiedene  Algorithmen zur 1Q-

Ungleichgewichtskorrektur aus der Literatur implementiert, untersucht und verglichen:
1. Ellipse Fitting (EF) [169]
2. Gram-Schmidt-Orthogonalization- Procedure (GSOP) [143]
3. FEigenvalues and Eigenvectors Method (EEM) [170]
4. Blind Moment Estimation (BME) [165]

5. Equivariant Adaptive Separation via Independence (EAST) [164]
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6. Cyclostationary Approach (CA) [171]

Auf eine detaillierte Diskussion aller implementierten Algorithmen wird hier verzichtet und

auf die angegeben Referenzen verwiesen.

Der BME ist ein Algorithmus, der auf der Idee basiert, dass ein Koeffizient w in der Lage
ist, ein Ungleichgewicht zu beseitigen [165]. Das korrigierte Signal setzt sich dann wie folgt
zusammen:

Tcor [k] = rw [k] + rw [k] - w. (5.2)

Um den Koeffizienten berechnen zu koénnen, wird Gleichung 5.2 mit Gleichung 4.37 aus
Abschnitt 4.3.6 sublimiert. Fiir den Korrekturfaktor ergibt sich so:
K1 Ky

Gleichung 5.3 kann durch die Autokorrelationsfunktion
7 (0) = E{rwlk] - riy[k]} = o7 (|K1[* + | Ko ]?) (5.4)

und
R, (0) = E {rw[k] - rw[k]} = 2- 02K, K> (5.5)
wie folgt ausgedriickt werden [165]:

) R, (0)
7 O+ V0 TR O F

w =

(5.6)

So kann ein Kompensationsfaktor w durch die Bildung der Autokorrelation 7, (0) und der

Kreuzkorrelation R, (0) am Empfianger gefunden und ggfs. mit der Zeit adaptiert werden.

5.2 Entzerrung

Wie bei den meisten Ubertragungskanilen tragen auch im optischen Ubertragungskanal
lineare Verzerrungen (Abschnitt 3.3.1) im verhéiltnisméfig hohem Mafie zur Ubertragungs-
verschlechterung bei. Fiir digitale kohéirente Ubertragungssysteme folgen daraus direkt In-
tersymbolinterferenzen (ISI). Ohne eine Entzerrung kénnen daher empfindliche Stérungen
bei der Detektion auftauchen [17]. Ublicherweise wird hier ein linearer Entzerrer am Emp-

fanger verwendet und findet auch im Rahmen dieser Arbeit seine Anwendung. Zur statischen
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Abbildung 5.3: Blockdiagramm eines FFEs in Zeitbereichsrealisierung mit ganzzahliger Uberab-
tastung, W Proben pro Symbol und N, Entzerrerkoeffizienten

Entzerrung kann ein vorwdrtsgerichteter Vorentzerrer (engl.: Feed-Forward Equalizer, FFE)
als endliche Impulsantwort (engl.: Finite Impulse Response, FIR) bzw. Transversalfilter, wie
in Abbildung 5.3 abgebildet, verwendet werden. Ziel ist es dabei, die effektive Impulsant-
wort des Kanals moglichst effizient zu verkiirzen, indem das zum Ubertragungskanal inverse
System mit endlichen Entzerrerkoeffizienten moglichst genau abgebildet wird. So wird der

Einfluss von ISI signifikant reduziert.

Ein solches Filter kann sowohl als Entzerrer im Symboltakt als auch mit einer ganzzahligen
Uberabtastung W arbeiten, wobei im Symboltakt kein sog. Zeroforcing Entzerrer realisiert
werden kann. Dazu wird das zeitdiskrete Eingangssignal = [k] mit der Abtastrate fpgp = W+
fsym in ein Schieberegister mit N.-1 Verzogerungselementen gegeben. Nach Multiplikation
mit den N, Abtastwerten x, [k] = [ [k],....# [k — N 4+ 1]]7 im Schieberegister mit den FIR
Entzerrerkoeffizienten e = [e[0] ,...,e [N. — 1]]* und Addition entsprechend Abbildung 5.3

erhalten wir das entzerrte Ausgangssignal y,[k] vor Abtastung des Filters:
Ne—1
y (k] = eTa. [k] = Z ell] -z[k—1]. (5.7)
=0
Es ergibt sich fiir den Entzerrer die dquivalente zeitkontinuierliche Impulsantwort
Ne—1
he(t)= Y ell]-6o(t =1 Tpsp) (5.8)

=0

und die entsprechende Frequenzantwort

Ne-1
He(f)= ) ell]-exp(j2nlfTpsp). (5.9)
1=0

Neben der hier erlauterten Realisierung im Zeitbereich, ist es in der DSP moglich, ein Trans-

versalfilter, direkt im Frequenzbereich zu realisieren [172, 173]. Je nach Impuls bzw. Fre-
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Abbildung 5.4: FIR-Rechenkomplexititsvergleich, welche die CC zwischen einer Zeitbereichs-
und Frequenzbereichs-Implementierung (TD vs. FD) darstellt

quenzantwort, kann dies Vorteile in Bezug auf die Rechenkomplexitét (CC) mit sich bringen
[174]. Ein Vergleich der beiden Varianten ist in Abbildung 5.4 aufgenommen. Es wird da-
bei die Frequenzantwort aus Gleichung 5.9 verwendetet. Das zu entzerrende Signal wird
blockweise mithilfe der schnellen Fourier-Transformation (engl.: Fast Fourier Transforma-
tion, FFT) in den Frequenzbereich transformiert, um dann mit Gleichung 5.9 multipliziert
zu werden. Im Zeitbereich entspricht das mathematisch einer zyklischen Faltung mit e und
gleicht somit der beschriebenen Vorgehensweise der linearen Faltung eines Schieberegisters
[175]. Es ergibt sich fiir den Ausgangsblock y. ppr eines im Frequenzbereich realisierten
Filters:

Yerrr = IFFT (FFT (x¢,Nrp7) - HepPT,NFFT) , (5.10)
mit
Ye, FFT = [ye[k],...,y [k — Ngpr + 1]] (5.11)
:1367FFT = [$e[k],...,$ []f - NFFT + 1]] (5.12)
und N )
H, per — l:He (0),H. ( Jpsp ) L, (( FFT — )fDSP)] ‘ (5.13)
NFpT NFrT

Kommt es zu einer Realisierung im Frequenzbereich und einer gewiinschten linearen Faltung,
kann dies durch das Anhédngen von Nullen (engl. zero padding) mit dem Overlap/Add-

Verfahren oder der sog. segmentierten Faltung im Zeitbereich, realisiert werden [176, 177].

Arbeitet das Filter bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung, erweitert sich die Filterstruktur
zu Abbildung 5.5a [178, 179]. Im Vergleich der Vor- und Nachteile eines Filters im Sym-
boltakt mit W = 1 und eines Filters bei ganzzahliger Uberabtastung, bietet die Variante

bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung, einen Kompromiss beziiglich der Anforderungen an
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(b) Blockdiagramm einer FIR-Filterstruktur bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung von %

Abbildung 5.5: Darstellung einer FIR-Filterstruktur bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung

den ADC, der Entzerrungsperformance und der Robustheit gegeniiber einem Zeitversatz.
Das Konzept zur Realisierung eines FIR-Filters bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung be-
steht darin, Datenbldcke mit der Dauer von N; Symbolen, parallel mit unterschiedlichen
Filterkoeffizienten zu verarbeiten, um W entzerrte Symbole wiahrend der Dauer von N1 Ein-
gangsproben zu erhalten. Sowohl W als auch Ny miissen dabei ganzzahlig sein. Es resultiert
so das Uberabtastungsverhaltnis W /Nt = fapc/fsym [121, 180]. Es werden Np paralle-
le Entzerrerstrukturen eingesetzt, wobei jedes Filter einen anderen Satz von Koeffizienten
e; erhélt, welche so ausgelegt sind, dass jeweils ein anderes Symbol innerhalb des Blocks
entzerrt wird. Nach der Abtastung erzeugt jedes Filter ein Abtastverhiltnis in Hohe von
fsym/IN1. Diese Np parallel entstehenden Symbole werden dann serialisiert, um die entzerr-
te Symbolfolge in der gewiinschten Reihenfolge mit der Symbolrate fy,, zu erhalten. Ein
vereinfachtes Beispiel fiir N1 = 2 ist in Abbildung 5.5b dargestellt.

Eine Entzerrung kann entweder wie vorgestellt als alleinstehende FFE-Struktur oder durch
ein Filter mit unendlicher Impulsantwort (engl.: Infinite Impulse Response, IIR) umgesetzt
werden. Ein ITR-Filter kann entweder eine reine Riickkopplungsstruktur oder eine Kom-
bination aus einer FFE-Struktur mit einer Riickkopplung sein [17, 148]. In den meisten

Féllen wird ein Entzerrer mit Entscheidungsriickkopplung (engl.: Decision-Feedback Equali-
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Abbildung 5.6: IIR-Filter mit entscheidungsbasierter Riickkopplung (DFE)

zer, DFE) zusammen mit einem FFE eingesetzt. In vielen Féllen kann ein FIR-Filter ISI effi-
zient ausgleichen, was allerdings zu einer zusétzlichen Rauschverstirkung fithrt. Der Ausgang
eines FFEs beinhaltet neben dem entzerrten Symbol ebenso die akkumulierten, gewichteten
Anteile des Rauschens aller Symbole im Filter. Ein DFE ist nicht nur in der Lage, spektrale
Nullen zu kompensieren, sondern vermeidet auch die Akkumulation von Rauschen, da es auf
rauschbefreiten Symbolen nach der Entscheidung arbeitet. Es kann durch die nichtlineare
Operation der Entscheidung allerdings zu Fehlentscheidungen kommen. Eine Fehlerfortpflan-
zung sorgt dann fiir suboptimale Konditionen. Suboptimal bedeutet, dass eine fehlerhafte
Entscheidung durch die Riickkopplung ins System des DFEs zuriickgefiihrt wird und so ggfs.
zu weiteren Fehler auf Grund falscher Adaption bzw. Entzerrung fihrt [110, 148]. Um dies
zu minimieren, wird ein DFE meist ein FFE vorgeschaltet. Bei der Tomlinson-Harashima
Vorcodierung (engl. Tomlinson-Harashima Precoding, THP) wird die Funktionalitéit eines
DFEs auf die Senderseite portiert [148]. So konnen die Nachteile der Riickkopplung durch
Hinzufiigen einer Modulo-2 Operation umgangen werden [181]. Es muss allerdings bei der
THP ein Kodierungsverlust abhéngig vom Modulationsformat hingenommen werden [182,
183].

5.2.1 Vorverzerrung

Abschnitt 3.3.1 beschreibt lineare Einfliisse (Stérungen) entlang der Ubertragungsstrecke,
die weitgehend unabhéngig vom Signal selbst sind. Sind diese dazu auch noch zeitunabhéngig
und nicht stochastischer Natur, ist es moglich, diese Stérungen bereits im Sender zu kom-
pensieren. Man spricht dann haufig von einer elektronischen oder digitalen Vorkompensation
bzw. Vorverzerrung [121, 123, 154, 184-186].

Grundsétzlich kann dies mit jeglichen determinisitischen Stérungen im System vorgenommen

werden und ist als Konzept in Abbildung 5.7 konzeptionell dargestellt. Gerade am Sender
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Abbildung 5.7: Generelles Vorverzerrungskonzept und Darstellung der Zeitsignale an relevanten
Positionen innerhalb der DSP bei verschiedenen Abtastraten

und Empfinger tritt durch starke TP-Filterung eines breitbandigen Signals ISI auf. Es ist
sinnvoll, diese ISI bereits im Vorwege zu messen und zu kompensieren. Das Ziel der digitalen
Vorverzerrung besteht darin, den Modulationsstrom bzw. die Modulationsspannung s (t)
am Sender zu optimieren, um die Signalqualitit nach der Ubertragung am Empfinger zu

maximieren. Idealerweise befindet sich nach Ubertragung keine ISI mehr im System.

Grundsétzlich gibt es mehrere Moglichkeiten, lineare Stérungen in einem kohérenten Sys-
tem zu entzerren. Eine gingige Methode besteht darin, jegliche Stérungen im Empfénger
durch trainierte oder adaptierende Entzerrer zu kompensieren. Dieses Vorgehen wird aus-
fithrlich in Abschnitt 5.2 beschrieben. Alle bereits bekannten Stérungen sollten zusétzlich
im Sender beseitigt werden, um Wechselwirkungen mit anderen (nichtlinearen) Stérungen

und Signalverarbeitungskomponenten zu umgehen.

Die auftretenden bekannten Storungen konnen entweder analytisch berechnet oder mit diver-
sen Verfahren gemessen werden. Umgesetzt wird die Kompensation dann in einem Entzerrer.

Eine géngige und praktikable Moglichkeit besteht darin, die Frequenz und/oder Impulsant-
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Abbildung 5.8: Mit Hilfe von OFDM ermittelte Frequenzantwort H [f] eines Hochpassfilters zur
Kompensation von Tiefpasseffekten in DAC und ADC

wort in dem zu untersuchenden System zu messen, um die Vorverzerrung zu entwerfen. Die
Vorverzerrung kann dann entsprechend Abbildung 5.7a und 5.3 als Filter im System umge-
setzt werden. Dabei ist es zunédchst irrelevant, ob das Filter im Zeit- oder Frequenzbereich

oder gar als Nachschlagtabelle (engl.: Look-Up-Table, LUT) umgesetzt wird.

Die Art der Umsetzung wird dabei hauptséchlich durch die Anzahl der nétigen Filterkoeffi-
zienten und der entsprechend effizientesten Methode bestimmt [185]. Ein solches Filter kann
durch eine lineare oder nichtlineare Filterfunktion F (-) umgesetzt werden [184, 186]. Da im
Rahmen dieser Arbeit, durch Vorverzerrung, ausschliellich lineare Verzerrungen kompen-
siert werden, wird auf die Erlduterung nichtlinearer Filterfunktionen verzichtet und auf [12,
184, 187-189] verwiesen.

Die einfachste Form einer Vorverzerrung ist, wie in Abschnitt 5.2 beschrieben, die Umset-
zung eines FIR-Filters. Zum Design eines Filters muss zunéchst die Frequenzantwort des
Kanals ermittelt bzw. geschétzt werden. Dafiir kommen grundsétzlich unterschiedliche Ver-
fahren zum Einsatz. Eine Moglichkeit, um die Frequenzantwort eines Kanals zu erhalten,
besteht darin, den zu messenden Kanal mit dem orthogonalen Frequenzmultiplexverfahren
(engl.: Orthogonal Frequency Division Multiplexing, OFDM) in Ngc kleinere schmale Sub-
kanale zu unterteilen [110]. Beruhend auf der Annahme, dass die Frequenzantwort eines
jeden Subkanals als konstant angesehen werden kann, wird die Frequenzantwort fiir den
schmalen Frequenzbereich des Subkanals geschétzt und iiber alle Subkanéle zu einer Gesamt-
frequenzantwort des Gesamtkanals zusammengesetzt. Die Orthogonalitdt von OFDM stellt
dabei sicher, dass jeder einzelne Subkanal ngc separat vermessen werden kann [159]. Ahn-
lich wie bei der Implementierung eines iiblichen OFDM-Entzerrers, kann die quasi-konstante

Frequenzantwort jedes Subkanals geschéitzt werden, indem fiir jeden Subkanal ngc das emp-
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Abbildung 5.9: Spektren vor der Kompensation (Sgrc(f)), nach der Kompensation (Spre(f)),

am Empfanger (R(f)) und nach der Matched-Filterung (Rrrc(f)) gemédB Abbildung 5.7 bei der
Anwendung einer Vorkompensation

fangene Symbol r [k] eines Subtriagers, mit dem Gesendeten, entsprechend [153], verglichen
wird. Um den stochastischen negativen Einfluss von Rauschquellen abzuschwéichen und die

Genauigkeit zu erhéhen, wird dabei iber Noppym Symbole gemittelt:

7 1 Noroy =t Tngc [k]

H [ngc] = (5.14)

Norpu = dnsolk]

wobei 7,4, und dyg, jeweils fiir das empfangende wie gesendete Symbol entsprechend des
Subkanals ngc stehen. Die geschétzte komplexe Frequenzantwort H fiir jeden Subkanal ngc

nédhert sich der realen Frequenzantwort H des Kanalabschnitts ngc an:

H [ngc] = H(nsc). (5.15)

Die frequenzdiskrete Gesamtfrequenzantwort H [f] setzt sich dann aus allen gemessenen
bzw. evaluierten Frequenzantworten H (ngc) der Subkanéle zusammen und kann durch In-
terpolation im Frequenzbereich jeder Baudrate und Uberabtastung angepasst werden. Diese
Vorgehensweise hélt das Verfahren der Vorverzerrung variabel und ist gerade fiir experi-
mentelle Implementierungen zu empfehlen, wo die Frequenzgénge der betrachteten Systeme

nicht bekannt sind. Fiir das Vorverzerrungsfilter ergibt sich dann die Frequenzantwort

1
H [ngc]

Hpgg [nsc] = (5.16)

In Abbildung 5.8 ist eine mit OFDM ermittelte Frequenzantwort Hpgrg [nsc] fiir ein
32 GBaud Signal bei TP-Filterung in DAC und ADC abgebildet.
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Abbildung 5.10: Prinzip eines Schmetterlingsentzerrers

5.2.2 Schmetterlingsentzerrer

Werden in einem optischen System, entsprechend Kapitel 3, sowohl X- wie auch Y-
Polarisation zur Modulation verwendet, ist es zwingend notwendig, durch Modenkopplung
und PMD, verzerrte Signale am Empféanger zu entzerren. Dazu wird in kohdrenten Systemen

ein adaptiver Schmetterlingsfilter entsprechend Abbildung 5.10 verwendet [120)].

Dieses Filter besteht aus vier parallel arbeitenden FIR-Filtern aus Abschnitt 5.2. Dabei
ist es unerheblich, bei welcher Uberabtastung und in welcher Doméne das Filter arbeitet
und wie seine Filterkoeffizienten e = [exx, eyx, eyy, exy]T gefunden werden. Da der Ef-
fekt von PMD aus Abschnitt 3.3.1.3 zeitabhingig ist, wird iiblicherweise ein angepasster
Adaptionsalgorithmus, wie in Abbildung 5.10 dargestellt, verwendet. Wird eine Anzahl an
Entzerrer-Koeffizienten N, eines Schmetterlingsentzerrers e angegeben, ist damit die Anzahl
der Koeffizienten eines jeden der vier implementierten Entzerrer gemeint. Die Gesamtanzahl
der verwendeten Koeffizienten betragt somit 4 - N, fiir jeden Entzerrer mit den Koeffizien-

tensitzen exx, eyx, eyy und exy.

5.2.3 Statische Entzerrung am Empfinger

Um zeitinvariante Effekte wie z.B. CD oder ISI durch Filterung zu entzerren, ist es von
Vorteil, konstante optimale Entzerrerkoeffizienten e zu verwenden [110]. Die Entzerrerkoef-
fizienten e konnen vor der eigentlichen Operationszeit ermittelt werden und unangetastet
bleiben. Ermittelt werden kénnen die Koeflizienten des Filters dabei grundsétzlich auf zwei

Weisen:
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1. Durchfithren einer Vorabberechnung der Koeffizienten durch analytische Evaluation
des bekannten Ubertragungskanals. So kann beispielsweise die resultierende ISI durch
CD mit Gleichung 3.6 berechnet und kompensiert werden. Es ist dabei unabhéngig,
ob dies im Frequenz- oder Zeitbereich geschieht [17, 121].

2. Durchfiihren einer Berechnung der Koeffizienten durch das Verwerten einer Trainings-
sequenz (TS) bei unbekanntem Kanal. Die T'S kann dabei entweder einmalig oder in
regelmafligen Abstdnden den Nutzdaten hinzugefiigt werden. So kann sich der Entzer-

rer einem zeitvarianten Kanal anpassen [190-192].

Sind der Ubertragungskanal und die zu kompensierenden linearen Effekte bekannt, ist es
stets moglich, die Entzerrerkoeffizienten e analytisch zu ermitteln. Dazu miissen, wie im
Falle der CD, die Stérungen entsprechend modelliert, diskretisiert und der DSP angepasst
werden. Auf eine genauere Betrachtung soll hier verzichtet werden, und es wird dabei auf
[12, 121, 191, 192] verwiesen.

Sind die zu kompensierenden Effekte grofiteils unbekannt, ist es sinnvoll, die Koeffizien-
ten e durch eine Trainingssequenz zu evaluieren. Dies kann entweder einmalig vorweg oder
in regelméafigen Abstdnden, falls der Kanal zeitvariante Anteile besitzt, durchgefiithrt wer-
den. Die gesendete Trainingssequenz d [k] bestehend aus Npg Symbolen muss dabei dem
Empfénger bekannt sein. Ein géngiger Ansatz ist die Verwendung der Methode zum mini-
malen durchschnittlichen quadrierten Fehler (engl.: Minimum-Mean-Square-Error, MMSE)
mit Matrix-Inversion [17]. Mit dem Entzerrerausgang nach Gleichung 5.7, ergibt sich der
iibrige Fehler ¢ [k] zwischen dem gesendeten Symbol d[k] und dem empfangenen Symbol
r [k] am Entzerrereingang z.[k] entsprechend Abbildung 5.3:

e[k] = ye[k] — d [k — ko] (5.17)
=el x [Wk] —d[k — ko], (5.18)

womit ko die Verzogerung des FIR-Filters ist und zu optimieren gilt. Der mittlere quadra-
tische Fehler ergibt sich durch:

E{e[K]-e* [k} = B{(e" - @ W —d[k— ko) - (2" [WH]- "~ d" [k~ ko]) } . (5.19)
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Der durchschnittliche quadratische Fehler ndhert sich mit ausreichend langer Trainingsse-

quenz Gleichung 5.19 an und kann wie folgt ausgedriickt werden:
1 ko+NTs—1

E{ec[k]-&* [k]} ~ Fuse = N > e[k] e[k (5.20)
k=ko

Zur weiteren Vereinfachung soll die Matrix X, welche die empfangenen Symbole r [k] mit

der Verzogerung ko am Entzerrereingang enthélt, entsprechend
X = [ [Who], e [W (ko + )] oo, @e [W (ko + Nos — 1)] | (5.21)

verwendet werden, indem der Vektor d die entsprechenden gesendeten Symbole d [k] bein-
haltet:
d=1[d[0],d[1],....d[Nrs — 1] . (5.22)

Damit kann Gleichung 5.20 umgeschrieben werden zu

_ 1 T T T
Faise = 37— e"X —d|-[X"e-d"| (5.23)
= —— [e"XX"e - 2¢"Xd| + 7. (5.24)
Nrs
Mit der Autokorrelations-Matrix Rxxy = XX7T und dem Kreuzkorrelations-Vektor

rxq = Xd' kann Gleichung 5.24 zu

-1 -
[e"Rxx — 734 - Ry - [Rxxe —Txa] X, Rxx7Txd + 02 (5.25)
Nrg Nrs

unabhéngig von e

Fyse =

generalisiert werden. Wahrend die letzten beiden Terme in Gleichung 5.25 unabhéngig von
den Entzerrerkoeffizienten sind, ist Fjisg dann minimal, wenn das Argument des ersten

Terms aus Gleichung 5.25 zu null wird. Wir erhalten somit
Rxxemmse — Txa =0 (5.26)
und fir optimale Entzerrerkoeffizienten

emmse = Ry'y - Txa- (5.27)
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Fiir den Fall einer Filterung bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung von W/Ny erweitert sich

Gleichung 5.27 fiir den i-ten von N1 Koeffizientensétzen e; zu

e =Ry - rg?d (5.28)

mit
0 _ xa, (5.29)

und
di = [d[i)d [Ni+ 1] ... d [Ny - (N1s — 1) +1] ] (5.30)

In [121, 181] werden die Aspekte einer DSP bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung theoretisch
und in [179, 181, 193] experimentell untersucht.

5.2.4 Adaptive Entzerrung am Empfianger

Entgegen der Herangehensweise aus Abschnitt 5.2.3, ist es die Aufgabe einer adaptiven
Entzerrung, die Entzerrungsqualitét, bei zeitvarianten Systemen, konstant zu halten. Dazu
werden optimalerweise die Koeffizienten e den entsprechenden Systeménderungen in regel-
méfBigen Abstdnden angepasst. In Abschnitt 5.2.3 wurde bereits erwdhnt, dass es durchaus
moglich ist, eine statische Evaluation durch Trainingssequenzen in regelméafigen Abstdnden

durchzufiithren. Dies hat allerdings erhebliche Nachteile:

e In jedem Trainingsintervall miissen erneut Trainingssymbole gesendet werden, was

einen Mehraufwand erzeugt und die Nettodatenrate reduziert.

e Kanaldnderungen kénnen nur innerhalb der Trainingsintervalle nachvollzogen und an-

gewendet werden.

e Es entsteht ggfs. eine hohe Komplexitdt durch Matrixinversion.

/

z[k] > FIR > y,[k]

d

Adaptions-
algorithmus

Abbildung 5.11: Generelles Prinzip einer adaptiven Filterung mit Riickfiihrung
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Alternativ ist es iiblich, neben einer trainingssequenzbasierten Schitzung der Entzerrerko-
effizienten eine sukzessive Adaption der Entzerrerkoeffizienten durchzufiihren. Hier stehen
mehrere Verfahren zur Auswahl, die je nach Modulationsverfahren Vor- und Nachteile auf-

weisen.

5.2.4.1 Least-Mean-Squares-Algorithmus

Der Algorithmus zum kleinsten quadratischen Mittelwert (engl.: Least Mean Square, LMS)
hat ahnlich wie der MMSE das Ziel, den quadratischen Fehler € [k] zwischen entzerrtem Sym-
bol 7 [k] und dem entsprechenden gesendeten Symbol d [k] ohne Verzerrungen zu minimieren
[194]. Das Vergleichssymbol d [k] ist dem Entzerrer entweder iiber eine Trainingssequenz
bekannt, oder es wird das empfangene Symbol nach Entscheider 7 [k] verwendet. Wird das
Symbol nach dem Entscheider zuriickgefiihrt, spricht man von einem sogenannten entschei-
dungsbasierten (engl.: Decision-Directed, DD) LMS. Die Entzerrerkoeffizienten werden dann

entsprechend [17]:
elk+1]=elk] — s - xc" (K] - [y [k] — d[k]] = e[k] = ppus -z" K] - [k] - (5.31)

im Symboltakt adaptiert. Der Parameter jyg bestimmt dabei die Adaptionsschrittweise
des LMS-Algorithmus. Theoretisch ist es dem adaptiven LMS mdglich, selbst optimale Ko-
effizienten zu finden. In der Praxis werden bei zeitvarianten Systemen zu Beginn bereits
relativ gute Koeffizienten verwendet, wobei dem adaptiven Teil lediglich die zeitliche Ver-
dnderung iiberlassen wird [12]. Solche Startsitze an Koeffizienten konnen zum Beispiel mit
dem MMSE-Verfahren aus Abschnitt 5.2.3 gefunden werden.

5.2.4.2 Constant-Modulus-Algorithmus

Fir den Fall eines Signals mit konstanter Amplitude oder Modulus, fithrte Godard 1980
den Constant Modulus Algorithm (CMA) zur effizienten adaptiven Entzerrung ein [195].
Dieser erlaubt aber keine Korrektur eines Phasenversatzes. Da der CMA unabhéngig von
der Tragerriickgewinnung konvergiert, kann seine Ausgangskonstellation bei Konvergenz,

einen Phasenfehler aufweisen.

Die Erweiterung zum Modified Constant Modulus Algorithm (MCMA), in der Real- und Ima-
gindrteil getrennt betrachtet werden, erlaubt hingegen eine blinde Entzerrung und gleichzei-

tige Kompensation eines Tragerphasenversatzes [196]. Dariiber hinaus fiihrt der MCMA zu
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einer Leistungssteigerung der Konvergenzgeschwindigkeit und Reduzierung von tbriger ISI.
Es wird dabei die Leistungsfidhigkeit eines CMAs mit einem entscheidungsbasierten (DD)
Phasenriickgewinnungsschema inklusive reduzierter Komplexitét kombiniert [197]. Zur ad-

aptiven Korrektur von IST schlug [195] die Kostenfunktion

2
Jia = E {(ye[kﬁ]lp - CiiA) (5.32)

vor, wobei y,[k] den Ausgang des Entzerrers entsprechend Gleichung 5.7 darstellt und C&A

durch
2p
i k] = M (5.33)
E|[d [k]?]

definiert wird. p € Ns g ist ein weiterer Optimierungsparameter. Aus Gleichung 5.32 mit 5.33
ergibt sich das Fehlersignal

e (k] = lye [kl (Jyelk)” — L) (5:34)
und die Adaptionsformel der Entzerrerkoeffizienten
elk+1] = e[k] — poma - [k] - ¢ [K] (5.35)

mit dem Parameter der Schrittweite picyia, Welche eine Adaption mit jedem neuen empfan-

genen Symbol erlaubt.

Man beachte, dass mit wachsendem p die dynamische Weite des Fehlersignals ¢ [k] wéchst,
was ggfs. zu instabiler Konvergenz oder gar Prizisions- und Uberlaufproblemen fiihren kann.
Praktische Werte fir p sind daher p = 1 oder 2. Wobei ein Entzerrerdesign entsprechend
Gleichung 5.35 den bereits angesprochene Phasenversatz beinhaltet. Eine Aufteilung der

Kostenfunktion in Real- und Imaginérteil entsprechend

Rt 1= B (b1 = k)| 412 | (el - cfhs)’ | 530)

JmcMAa, g [F] JvcMma, s (K]

flihrt zum komplexen Fehlersignal

e [k] = ex[k] + 7 - es[K] (5.37)
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Hrns

.

Homa 2

©06ee
©06ee

Abbildung 5.12: Prinzip der variablen Schrittweite eines MCMAs anhand einer 16-QAM. Blauer
Bereich (dpus): Aktiver LMS mit der Schrittweite uras; Roter Bereich (dysg): Aktiver CMA mit
der Schrittweite pcna,1; Weiller Bereich: Aktiver CMA mit der Schrittweite pcoma 2

mit den unabhéngigen statistischen Konstanten der beiden Dimensionen

B[R (@[k) 7]

(p) _ .
und
— B[S (d[k]) 2] (5.39)
M B[S @) pl |

Zur Verbesserung des Konvergenzverhaltens des MCMAs werden in dieser Arbeit zwei Er-
weiterungen eingefithrt. Zum einen wird die Konvergenzgeschwindigkeit des MCMAs mit
der Einfithrung einer variablen Schrittweite abhéngig von der Entfernung zum néchsten Da-
tensymbol der Modulationskonstellation erweitert [198], zum anderen wird der Adaptions-
algorithmus bei hinreichend guter Konvergenz (Entzerrung) auf den entscheidungsbasierten
LMS umgestellt, um bessere Entzerrungsergebnisse durch Kombination der Vorziige beider
Algorithmen zu erhalten [197]. Diese adaptive Erweiterung mit variabler Schrittweite (engl.
Variable Stepsize, VSS) ist zur Verdeutlichung in Abbildung 5.12 dargestellt.
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-10 -8 -6 -4
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Abbildung 5.13: LMS-Evaluierung in einem nichtlinearen optischen Kanal fiir eine Modulation
der Ordnung [2222]

5.2.4.3 Adaptive Entzerrung in rauschbehafteten nichtlinearen Systemen

Die statische Entzerrung aus Abschnitt 5.2.3 ist weitgehend unabhéngig vom Modulations-
format und nicht Hauptbestandteil der Evaluierung in diesem Kapitel. Zur Evaluierung der
statischen Entzerrung wird auf die Abschnitte 6.4.9 und 6.5 verwiesen. In Abschnitt 5.2.4.3
werden die vorgeschlagenen Algorithmen aus Abschnitt 5.2.4 diskutiert und untersucht. Die
hybride Modulation beinhaltet das Senden von unterschiedlichen Konstellationen auf den
beiden zur Verfiigung stehenden Polarisationen. Daher ist eine Entzerrung des effizienten
CMAs aus Abschnitt 5.2.4.2 nur fiir die symmetrischen Konstellationen der hybriden Modu-
lation geeignet: [1111], [2222] und [3333)].

Deswegen bietet sich der entscheidungsbasierte LMS-Algorithmus zur Entzerrung von PMD
und Modenkopplung an. Obschon der LMS-Algorithmus ein adaptiver Algorithmus ist, bie-
tet es sich an, auch die adaptiven Entzerrer-Koeffizienten, entsprechend Abbildung 5.10, zu
trainieren. Dazu kann dem Entzerrer selbst, zu Beginn, die bekannte Trainingssequenz zuge-
fiihrt werden, um diese, anstatt der Echtzeitentscheidung, zu verwenden. Auflerdem kénnen
dem Entzerrer direkt Koeffizienten, entsprechend dem MMSE-Prinzip aus Abschnitt 5.2.3,

iibergeben werden, um eine langsame Konvergenz zu vermeiden.

Obwohl der LMS in der Lage ist, eine schiefe Phasenlage auszugleichen, ist es ihm nicht
moglich, einen Phasenversatz durch nichtlineare Effekte wie SPM zu kompensieren. Abbil-
dung 5.13 zeigt die Performanz von einer statischen Entzerrung mit dem MMSE-Ansatz in
blau. Im Vergleich dazu, ist das Ergebnis einer adaptiven Entzerrung mit dem LMS-Ansatz
bei direktem Training in gelb und den trainierten Koeffizienten aus dem MMSE-Ansatz in

braun dargestellt. Zur Evaluation wurde iiber fiinf Abschnitte (Spans), mit jeweils 100 km
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SSMF ohne IQ-Ungleichgewicht, mit perfekter homodyner Detektion simuliert. Es handelt
sich dabei um ein einkanaliges 25 GBaud Signal {iber beide Polarisationen und eine DSP
mit zweifacher Uberabtastung. Innerhalb der DSP wurde mit einer statischen Entzerrung
zunéachst 90% der CD kompensiert, wobei der adaptive Algorithmus somit einer {ibrigen
CD von 10% und der gesamten Auswirkungen von PMD (0,2 ps/vkm) entgegnet. Zur Kom-
pensation wurde eine Schmetterlingsentzerrung mit jeweils 12 Koeffizienten entsprechend
Abbildung 5.10 verwendet. Es ist zu erkennen, dass der adaptive Ansatz in einem stati-
schen zeitinvarianten System, nur eine leichte Verschlechterung durch seine Adaption mit

sich bringt, aber nicht in der Lage ist, eine Phasenverschiebung durch SPM zu regulieren.

5.3 Tragerriickgewinnung

Wie in den Abschnitten 3.2, 4.1.3 und 4.2.2 beschrieben, ist die Tragerrickgewinnung (engl.:
Carrier Recovery, CR) unerlésslich. Eine stabile Riickgewinnung der Phase des Signals bzw.
des Trégers zu Beginn der Verarbeitungskette ist notwendig, damit die folgenden Modu-
le zur Entzerrung anderer Stérungen ordnungsgeméfl arbeiten konnen. Entsprechend Glei-
chung 3.68 sei das empfangene Signal fiir die X-Polarisation definiert als

rx(t) = 1D ’OX\%)’ Ovol (ox(t) + pro(®) + 2mAfet) + Ax (1) (5.40)

und fiir die orthogonale Y-Polarisation als

ry(t) = 1PD "“6’2' Ocol oy (ev(t) + pro(t) + 2mAfet) +Av(t)  (5.41)

mit den komplexen Rauschtermen nx (t) und ny(t). Der Frequenzversatz der beiden LOs ist

durch Af, gegeben, wahrend das Phasenrauschen im Faktor ¢10(t) enthalten ist.

Homodyne optische Empfanger, basierend auf einem PLL-Prinzip, leiden oft unter Im-
plementierungsproblemen und hohen Anforderungen an die Laserlinienbreite, insbesondere
wenn eine Migration zu optischen Modulationsformaten héherer Ordnung gewiinscht wird.
Daher sollen hier die Moglichkeiten der digitalen Behandlung einer Tragerunstetigkeit dis-

kutiert werden.

Die digitale Trégerriickgewinnung lasst sich, wie in Abbildung 5.14 dargestellt, in zwei Stu-

fen unterteilen. Im ersten Schritt kommt es zur Tragerfrequenzriickgewinnung (engl.: Carrier
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k] Topclk] Terr k] Tigqlk] k] k]

r(t)- ADC —I— DDC —I— CFR —I— DSP —I— CPR —I- DEC —I— DE- ik

MOD

T - T
: Afe P

Abbildung 5.14: Vercinfachtes Modell einer DSP zur Tragerriickgewinnung

Frequency Recovery, CFR). In diesem Schritt wird der grobe Frequenzversatz A f. aus Ab-
schnitt 4.1.3 und der zeitweise lineare Phasenanstieg, wie in Abbildung 4.4a dargestellt,
kompensiert. Im zweiten Schritt wird das schnelle Phasenrauschen aus Abschnitt 4.2.2 und
der iibriggebliebene Frequenzversatz nach dem ersten Schritt vor der Entscheidung entfernt.
Dies wird als Tragerphasenriickgewinnung (engl.: Carrier Phase Recovery, CPR) bezeichnet.
Die CFR und CPR wird in den folgenden beiden Abschnitten genauer erldutert.

5.3.1 Frequenzriickgewinnung

Wéhrend es fiir géngige Modulationsformate etablierte Algorithmen (vorwértsgerichte-
ter Frequenzschitzer [199-201], FFT-Frequenzschétzer [202], Autokorrelationsfunktion-
Frequenzschétzer [203], Kay Frequenzschétzer [204], Digital Delay Loop [205], DSP-basierte
Phasenschétzung [206, 207], M-th Power Algorithm [208, 209]) zur Schétzung des Fre-
quenzversatzes gibt, ist die einzige vollstdndig modulationsformatunabhéngige Weise zur
Frequenzschétzung die Pilotton-Methode [210].

Bei der Pilotton-Methode wird am Sender ein geeigneter Pilotton an beliebiger Frequenz dem
Signal hinzufiigt, um diesen am Empfinger zur Schitzung des Frequenzversatz zu nutzen.
Das Grundprinzip hinter einer CFR mit einem Pilotton besteht darin, den auf dem gleichen
Tréger mitgesendeten Ton herauszufiltern, um anhand seiner Phasenlage das eigentliche

informationstragende Signal entsprechend Gleichung 5.42 zu korrigieren:

jQﬂ'Afck>

Fosp (5.42)

rovnlh] = rone (1 - exp (-
Der Pilotton kann dabei auf verschiedene Arten dem Signal bei der Frequenz f;, hinzuge-
fiigt und am Empfinger gemafl Abbildung 5.15 korrigiert werden. Der Pilotton kann dem
Signal entweder digital vor dem DAC, elektrisch vor der E/O-MOD oder optisch hinzuge-
fiigt werden. Grundsétzlich kénnen digitale Algorithmen zur Phasenschétzung, auf daten-
gestiitzter Basis, entscheidungsorientiert oder auf nicht datengestiitzte Techniken, sowie auf

Feedforward- oder Closed-Loop-Konzepten basieren.
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Topclk] LP CFR [ rcrlk]

exp (j2" fk %‘DSP )

LP = arg(e)

Abbildung 5.15: Vereinfachtes Modell einer Triagerriickgewinnung mit Pilotton

5.3.2 Phasenriickgewinnung

Fiir eine fehlerfreie Ubertragung von Informationen ist das Phasenrauschen der Laser 1,0 zu
schétzen und anschliefend zu eliminieren. Um den additiven Rauschterm 7(t) bzw. n[k] zu
unterdriicken, ist das geschétzte Phasenrauschen, bevor es zur Korrektur verwendet wird,
iiber mehrere Symbole zu mitteln. Hier ist dabei ein Kompromiss zwischen der genauen
Verfolgung des Phasenrauschens und der Unterdriickung des additiven weiflen Rauschens zu

machen.

Bei der Unterdriickung des additiven weiflen Rauschens gilt: Je héher die Anzahl der Sym-
bole, iiber die gemittelt wird, ist, desto effektiver kann das additive weifle Rauschen kom-
pensiert bzw. unterdriickt werden. Fiir die Schétzung des Phasenrauschens gilt dabei genau
das Gegenteil. Als effiziente Algorithmen fiir etablierte Modulationsformate haben sich der
Viterbi-Viterbi-Algorithmus fiir QPSK [117] und fiir 16-QAM mit einem Partitionierungs-
ansatz [143, 205, 211] herausgestellt. Als weitere Algorithmen sind entscheidungsbasierte
Ansatze [145, 212], digitale PLL-Ansétze [213, 214] und LMS-Algorithmen [215] zu erwéh-
nen. Als effizienten Algorithmus fiir hohere Modulationsformate hat sich der Blind-Phase-
Search-Algorithmus herausgestellt und soll im Folgenden diskutiert werden [212, 216]. Der
Blind-Phase-Search-Algorithmus nach [216] ist in der Lage die Phase fiir beliebige QAM-
Konstellationen zuriickzugewinnen. Der Algorithmus basiert auf dem Vergleich der empfan-
genen Symbole mit jenen nach der Entscheidung. Anstatt wie in anderen Ansétzen auf eine
riickwérts gerichtete Struktur zu setzen [145], wird ein Blind-Phase-Search (BPS) vorwérts
gerichtet durchgefiihrt.

Eine vorwérts gerichtete Struktur hat den Vorteil, fehlerhafte Entscheidungen bzw. Schét-
zungen, nicht durch Riicklauf im System zu halten und verhindert so Fehlerfortpflanzungen.
Dabei wird das empfangene Symbol nach Entzerrung rgq[k| zunéchst entsprechend des gel-
ben Kastens (O0) in Abbildung 5.16 mit B Testwinkeln ¢(b) in der Phase korrigiert. Im

Anschluss wird jeweils eine Entscheidung auf ein gesendetes Symbol d getroffen. Dies ist im
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Abbildung 5.16: Blockdiagramm zum Blind-Phase-Search-Algorithmus aus [212]

s®) =1 exp(®) | | dum

grauen Kasten zur Erlduterung abgebildet. Die Testwinkel definieren sich nach

o(b) = (g) ant, bef{0,1,..B—1} (5.43)

mit dem Winkelintervall ¢inT, in welchem die aktuelle Phasendifferenz gesucht wird. Aus
dem entschiedenen Symbol eines jeden Testwinkelblocks, wird der quadratische Fehler zum
bereits korrigierten Symbol 7gqlk] evaluiert. Im Anschluss wird der evaluierte Wert tiber
eine bestimmte Anzahl j[k — Akppg] bis j[k + Akppg] im AVG-Block gemittelt, um den
Einfluss des Rauschterms n1]k| herauszumitteln. Die Filterldnge ist dabei in Abhangigkeit von
der Linienbreite und dem SNR des Systems zu optimieren. Es resultiert eine quadratische

Distanzsumme J[k] entsprechend eines jeden Testwinkels ¢(b):

Akpps
Bkl = Y |feqlk —n] = Frq[k —nlf. (5.44)

n:—AkBpS
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Diese Operation kann zur Effizienzsteigerung iterativ durchgefiithrt werden.

Im néchsten Schritt, entsprechend des griinen Kastens (0) in Abbildung 5.16, wird ein jeder
Testwinkel ¢(b) mit der minimalen quadratischen Distanzsumme Jp,..[k] gefunden und zur
Korrektur des Phasenrauschens verwendet. Es ergibt sich das geschatzte Phasenrauschen im
griinen Block (O) aus

o100 = s(bopT) + Gun K] (5.45)

mit der unwrap-Funktion gy,[k] definiert durch:

B
gun[k] = 7 falls bopr[k] — bopr[k — 1] < —5 (5.46)

B
gun[k‘] =0 falls |bopT[k:] - bopT[k‘ - 1” S 5 (5.47)

und B
gun[ki] = — falls bOPT[k} — bopT[kJ — 1] > E (5.48)

Aufgrund der benétigten hohen Anzahl von Testwinkeln, kann der Rechenaufwand fir die

Phasenschétzung sehr hoch sein.

Um die Anzahl der Testwinkel verringern zu kénnen, werden in der Literatur mehrere ver-
schiedene Vorschlége zur Minderung der Rechenkomplexitiat beim BPS aufgefiihrt [213, 217,

218], welche alle eine zweite Station zum Blind-Phase-Search-Algorithmus vorschlagen.

5.4 Taktriickgewinnung

Die Aufgabe der Taktriickgewinnung besteht darin die Stérung durch unterschiedliche Tak-
traten an Sender und Empfinger zu kompensieren (vgl. Abschnitt 4.1.5). Die entsprechenden
Ursachen der Storung sind in den Abschnitten 3.4.4 und 3.4.3 und die Auswirkungen in den
Abschnitten 4.7 und 4.2.3 erldutert. Wahrend die Optimierung des lokalen Abtastzeitpunk-
tes durch eine Entzerrung bei Uberabtastung hinfillig wird, miissen die Unterschiede in der
Taktfrequenz zwischen ADC und DAC stets ausgeglichen werden. Grundsétzlich kann dazu
ein hybrider Ansatz verwendet werden. Dabei wird in der DSP ein Fehlersignal evaluiert,

welches einen analogen LO steuert und dem Versatz in der Taktfrequenz entgegenwirkt.

Alternativ kann dazu auch ein vollstdndig digitaler Ansatz gewéhlt werden, in dem das
empfangene abgetastete Signal r [k] zeitlich interpoliert wird [219, 220]. Es kommen dabei

sowohl vorwartsgerichtete wie Riickkopplungsstrukturen in Frage. Bei den in der Literatur

121



Kapitel 5 Digitale Signalverarbeitung

Interpolation
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Abbildung 5.17: Blockschaltbild des Vorgehens Quadrieren und Filtern [219]

weit verbreiteten Ansétzen des Quadrierens und Filterns [219] (Vorwérts) und des Phasen-
regelkreises mit Phasendetektor [220] (Riickkopplung) kommt stets eine Interpolation zum
Einsatz, welche die verzerrten Proben entsprechend Abschnitt 4.1.5 korrigiert. Dazu wird bei
den beiden Algorithmen zunéchst ein Fehlersignal € ermittelt und dem Interpolationsmodul
(INT) tibergeben. Die vorwértsgerichtete Methode des Quadrierens und Filterns ist in Ab-
bildung 5.17 abgebildet. Durch die Quadration entsteht eine Taktspektrallinie, welche durch

j2mk/w) ing Basisband verschoben und extrahiert werden kann. Eine Ver-

Multiplikation mit e
schiebung des Signals und der Filterung kann ebenso als diskrete Fourier-Transformation

(DFT) verstanden und implementiert werden. Es gilt:

wM—1 )
rylk] = > |rlk —n]?* - e/, (5.49)
n=0
Die Phaseninformationen werden im Anschluss durch Mitteln und Phasenbildung ermittelt
und dem Interpolationsmodul iibergeben [100]. Ein Quadrieren und Filtern bedarf einer
Uberabtastung mit einem Faktor von mehr als zwei, um eine Taktspektrallinie innerhalb

der DSP-Bandbreite zu erzeugen.

Die Riickkopplungsvariante aus [220] besteht aus einer digitalen PLL zweiter Ordnung
und einem aktiven Filter mit Proportional- und Integralterm (PI-Filter) inklusive einem
(Gardner-)Phasendetektor [100]. Abbildung 5.18 zeigt die vollstandige Taktriickgewinnung
nach [220] fiir eine Polarisation im Anschluss an den ADC. Der Ausgang des PI-Filters steu-
ert einen digital kontrollierten Oszillator (engl. Digitally Controlled Oscillator, DCO) zur
Interpolation. Der Kern des Algorithmus besteht aus dem Gardner-Phasendetektor der nach

folgender Formel das Fehlersignal ey berechnet [220]:

eg =Re {re[2k — 1]} - (Re{r[2k]} — Re{re[2k — 2]})
+3m{re[2k — 1]} - (Sm{re[2k]} — Sm{re[2k — 2]}) (5.50)
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Abbildung 5.18: Blockschaltbild eines Phasenregelkreises mit Gardner-Phasendetektor nach [220]

Eine Taktriickgewinnung nach Gardner funktioniert bereits bei einem Abtastfaktor von
zwei, um eine ordnungsgeméfBe Interpolation durchfithren zu koénnen (Nyquist-Shannon-
Abtasttheorem). Der Algorithmus selbst arbeitet im Symboltakt, wie in Gleichung 5.50

zu sehen ist.

5.5 Zusammenfassung

Das Kapitel 5 umschreibt alle notwendigen und wichtigen Passagen innerhalb der DSP
fir die weiterfiihrende genauere Betrachtung. Dabei wurde auf die adaptive Entzerrung
von CD, PMD und die statische Entzerrung von TP-Effekten am Sender und Empfin-
ger eingegangen. Es wurden Moglichkeiten zur Korrektur von 1Q-Ungleichgewichten durch
Frontend-Korrektur aufgezeigt. Abschnitt 5.4 gibt einen Einblick in die Moglichkeiten zur
Taktriickgewinnung in optischen Nachrichtensystemen, welche ggfs. fiir spezielle Modulati-
onsformate angepasst werden miissen. Alle besprochenen Algorithmen und Vorgehensweisen
wurden implementiert, auf die jeweilige Auslegung adaptiert, untersucht und werden in dem

nachfolgenden Kapitel ausgefiihrt.
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Kapitel 6

Hybride Modulation

Eine Moglichkeit flexible Datenraten zu erhalten, ist die in Abschnitt 2.9 erwéhnte hybri-
de Modulation. Neben der raten-adaptiven Vorwértsfehlerkorrektur (Abschnitt 2.9.1) und
der probalistischen Formgebung (Abschnitt 2.9.2) handelt es sich bei der hybriden Modu-
lation um eine einfache Moglichkeit, mit bereits gut erforschter DSP flexible Datenraten zu

erhalten.

Die exponentiell wachsende Nachfrage nach Hochgeschwindigkeitsdateniibertragung ist einer
der Hauptgriinde fir die kontinuierliche Entwicklung von festen und statischen zu verbin-
dungsadaptiven Systemen in der Glasfaserkommunikation. Die Notwendigkeit, sowohl die
Flexibilitat als auch die Kapazitit des Systems bei unverdnderter optischer Netzinfrastruk-
tur zu maximieren, fithrt zu Verdnderungen an den Systemendgerédten. Es entsteht eine Ent-
wicklung zu sogenannten flexiblen Transceivern. Eine erwiinschte Eigenschaft eines solchen
Transceivers ist eine feine Datenratengranularitit, die es ermdglicht, die Ubertragungska-
pazitdt an das Verbindungsbudget anzupassen. Ein adaptives flexibles Netz ermoglicht die
Einfiihrung einer Software definierter Steuerung des Netzes (SDN), wie es in Abschnitt 1.2
beschrieben wird. So kann eine zukiinftig erwartete Datenlast effizient auf das Netz verteilt

werden.

Im Folgenden wird die hybride Modulation, als vielversprechender Kandidat fiir flexible
Transceiver, untersucht. Diese Methode funktioniert bei jeder ganzzahligen Anzahl von Bits
pro Symbol und erfordert im Vergleich zu anderen in der Literatur vorgeschlagenen Kan-
didaten, ein sehr einfaches digitales Signalverarbeitungsschema. Durch eine effiziente Leis-
tungsverteilung und Anpassung der Modulation an den Datenratenbedarf kann neben der
flexiblen Modulation ebenso eine effiziente Minderung des Einflusses von Nichtlinearitaten

erreicht werden.
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Sender Empfinger

[peengpn
- o oo 12
OryL0 (t)<—t i—VORxLO ®) RN s

FP- TX . Ba |+ | . RX DE- | . 2
blk] o1 MOD (DSP) —I— DAC _I_ QM CH CORX_I_ ADC _I_ (DSP) MOD o bk
Smoalym| k] s(t) r (t) r [knx] Ipgp I:ksym]

Abbildung 6.1: Blockschaltbild: Sender und Empfinger bei der hybriden Modulation mit exem-
plarischen Konstellationen der beiden modulierten Polarisationen (X = blau, Y = rot) ([1222]]) mit
nichtlinearen Stérungen im System

Abbildung 6.1 zeigt ein musterhaftes Blockschaltbild von Sender (Tx) bis Empfanger (Rx)
und einem unbestimmten Kanal (CH) und der entsprechenden Modulation. Andere Ver-
fahren setzen zur adaptiven Ratenanpassung aus Abschnitt 2.9 darauf, bei konventionellen
Modulationsformaten die Datenrate durch Anpassung der Coderate einer FEC oder die
Verteilung auf die Modulationsformatsymbole anzupassen. Die hybride Modulation verén-
dert die Modulationssymbole bzw. die Modulationskonstellation so, dass diese adaptiv die
Dimensionierung der Modulationsfreirdume anpasst, um die Gesamtdatenrate zu determi-
nieren. Daher soll im Folgenden auf die hybride Modulation und Demodulation eingegangen

werden.

6.1 Modulation und Demodulation

Wie in Abschnitt 2.3 beschrieben, ist die Basis eines jeden digitalen Modulationsformates,
die Modulation auf Senderseite und die Demodulation auf Empfingerseite. Im Sender wird
dazu der zu sendende informationstragende Bitstrom sinnvoll auf die definierte Modulati-
onssymbolmenge D eines Modulationsformates verteilt. Dieser Modulationsfluss ist in Ab-
bildung 6.2 abgebildet. Die Menge D wird bei Flex-PAM durch das 4-Tupel der verwendeten
Modulationsordnungen M in den vier Modulationsdimensionen Mx;, Mxq, My und Myq
und der verwendeten Operationsstrategie definiert. Daher wird im Folgenden das jeweili-
ge Flex-PAM-Modulationsformat durch das Modulationstupel Npp (4-Tupel), bestehend
aus der Anzahl der modulierten Bits der vier verwendeten Modulationsordnungen Nxi,
Nxq, Nyr und Nvyq, beschrieben. Es ergibt sich formell Npp=[Nx1NxqNvyiNyq] oder nur
[NxiNxqQNviNvyq)].
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Abbildung 6.2: Modell der Flex-PAM-Modulation vom Bitstrom zum Datensymbol unter Beach-
tung der Operationsstrategien aus Abschnitt 6.2.1 inkl. Beispiel einer Konstellation [2333]

Eine vollsténdige Liste inklusive der Konstellationen aller vereinfachten Flex-PAM Modula-
tionsformate aus Abschnitt 6.2 bis Npp=[3333] (DP-64-QAM) sind in Tabelle 6.1 fiir alle
niederen Konstellationen bis einschlieBlich [1222] und in 6.2 fiir alle hheren Konstellationen
bis einschlielich [2333] zu finden. Um die Datenfolge d [k] zu erzeugen, wird also der vor-
handene Bitstrom sinnvoll getrennt und entsprechend der jeweiligen Modulation, wie in
Abschnitt 2.3.1 beschrieben, zu einer PAM moduliert. Zunéchst soll dabei jedes verwende-
te Modulationsformat auf eine durchschnittliche Leistung von eins normiert sein. Daraus
folgt, dass das Leistungsverhdltnis (engl.: Power Ratio, PR) zwischen den Signalen der un-

terschiedlichen Modulationen am Ausgang stets 0 dB aufweist.

Je nach Operationsstrategie aus Abschnitt 6.2.1 kann jetzt durch Multiplikation das PR
angepasst werden. Hier ist stets zu beachten, dass es je nach Senderdesign ggfs. zu Un-
gleichheiten zwischen Inphase- (I-) und Quadratur- (Q-)-Anteil oder X- und Y-Polarisation
kommen kann (siche Abschnitt 4.1.4). Zudem sind elektrische Bauteile wie Verstarker (Ab-
schnitt 3.4.6.1), DACs (Abschnitt 3.4.3) oder Filter (Abschnitt 3.4.5) mit maximalen Ein-
gangsleistungen bzw. Sattigungsleistungen behaftet und sorgen je nach Setup fiir eine Limi-
tierung im moglichen PR.
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BpS: 4N 4N+1 4N+2 4N+3

Abbildung 6.3: Allgemeine Flex-PAM-Rahmenstruktur, bestehend aus vier PAM-Modulationen
der Ordnungen Mxi, Mxq, My, und Myq und ihrer entsprechenden Anzahl an BpS N fiir jede
der vier Dimensionen [53]. Alle vier méglichen Kombinationen einer vereinfachten Modulation sind
dargestellt.

6.2 Theorie

Die individuelle Modulation aller vier méglichen Dimensionen XI, XQ, YI und YQ erméglicht
eine flexible Modulation und damit flexible Datenraten. Flexible Datenraten werden dabei
durch Variationen der modulierten BpS gesteuert. Daraus resultiert stets ein ganzzahliger
Wert an gesamten BpS fiir die hybride Modulation. Ein generelles Modulationsschema ist
in Abbildung 6.3 aufgenommen. Theoretisch ist es moglich, jeden einzelnen der vier Daten-
strome mit beliebigen realen Modulationsformaten zu belegen. Eine Beschrinkung auf ein
Modulationsformat der Ordnung M und das ndchsthéhere Modulationsformat M +1 erweist
sich allerdings als giinstig. Fin Grund dafiir ist die erhaltene Einfachheit der Modulation und
der damit verbundenen Anforderungen an die nétige DSP. Als weiteren Grund ist die aus
der Einfachheit des Schemas resultierende Operationsstrategie, was die Leistungsverteilung
der Modulationsdimensionen betrifft [53]. Eine ausfiihrliche Diskussion der resultierenden
Strategien ist folgend in Abschnitt 6.2.1 zu finden.

6.2.1 Operationsstrategien

In diesem Kapitel sollen nachfolgend die méglichen Operationsstrategien bei hybrider Modu-
lation dargestellt und analysiert werden. Die Operationsstrategien sind definiert durch die

zu verteilende Gesamtleistung Prp auf die vier Dimensionen XI, XQ, YI und XQ.

Im Allgemeinen ist es moglich, jeder der vier Dimensionen eine unterschiedlichen Leistung

zuzuweisen (Pxi, Pxq, Pyr und Pyq). Aber durch die Vereinfachung der Dimensionen mit
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Abbildung 6.4: BER iiber SNR fiir PAM bis einschliefilich PAM-64

ausschliellich einem Modulationsformat der Ordnung M;=M und dem dazugehdorigen néchst
héheren Modulationsformat mit der Ordnung Ms=2M, macht es Sinn, die zu verteilende
Leistung Pgp sinnvoll auf die beiden verwendeten Modulationsformate M7 und Mo, mit den
entsprechenden Leistungen Py, und Ppy,, zu verteilen. Resultierend aus den Leistungen Py,
und Py, ergibt sich ein bestimmtes Leistungsverhéaltnis PRypp definiert durch

(6.1)

SNR
PRpp[dB] = 101og; < Ml) ;

SNRy,

wobei SNRj;, und SNR)y, die SNRs (Abschnitt 4.3.1) der entsprechenden Modulation er-
geben. Bei gleich verteilter Rauschleistung ergibt sich dabei fiir das Leistungsverhéltnis

entsprechend [52]:

P
PRyp[dB] = 10log;, < Pﬁ) . (6.2)

2

Umgekehrt definieren die eingestellten Leistungen der verwendeten Modulationsformate das
resultierende SNR des Gesamtsystems und alle individuell belegten Modulationsdimensionen
(SNRys, und SNRyy,). Da das SNR mafigeblich fiir die erhaltene BER (Abschnitt 4.3.3)
bestimmend ist, resultiert daraus fiir die BER des Flex-PAM-Gesamtsystems

3
BERFpp(SNRrp,M¥p) = Now/s > logy(Mgp[n])-BERpaM(SNRpp[n],Mpp[n]), (6.3)
it/S p=0

wohingegen SNRrp und Mgp jeweils ein Array bzw. 4-Tupel mit den jeweiligen SNRs bzw.

Modulationsordnungen M darstellt wie z.B.

SNRgp = [SNRMl, SNRMQ, SNRMl, SNRMQ] (6.4)
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Abbildung 6.5: BER tiber SNR anhand Gleichung 6.11 fiir eine konstante Leistungsverteilung

fur
Mgp = [M,2M, M, 2M] (6.5)

bzw.

Myp = [My, M2, My, M). (6.6)

BERpaMm beschreibt hier die BER einer PAM im AWGN-Kanal (Abschnitt 2.3.1, Abbil-
dung 6.4, Gleichung 4.23). Ny /g gibt die Anzahl der modulierten Bits pro Symbol an und

ist mathematisch beschrieben durch:

3
Nyitjs = Y logo(Mpp(n)). (6.7)

n=0
Im vereinfachten Fall lasst sich Gleichung 6.3 auch als

NM1
> logy(M1) - BERpan (SNRyy, , M)

n=1

BERFp (SNR s, ,SNRs, , My, Ms) = Now/
bit/S

Ny

> logy(Ms) - BERpaM(SNRyy,, Mz)  (6.8)

n=1

_l’_

Nhit/s
schreiben, bzw. als

Ny

N > " logy(M1) - BERpaM(SNRyy, , M)
bit/S 1
Nty

~ > " logy(2M1) - BERpaM(SNRyy,,2M1) (6.9)
bit/S ,—q1

BERFp(SNR s, ,SNR s, , M1, Npsg js) =

+
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Abbildung 6.6: BER anhand Gleichung 6.9 mit 6.12 und 6.13 fiir 4quidistante euklidische Di-
stanzen

mit Gleichung 6.5 und 6.6. Bei konstanter Rauschleistung bestimmt somit die individuel-
le mittlere Leistung der modulierten Symbole iiber das SNR die Performanz des Gesamt-
systems. Die insgesamt vier unterschiedlichen Strategien die Leistung innerhalb eines Flex-
PAM-Rahmens zu verteilen, sollen in den folgenden Kapiteln (6.2.1.1 bis 6.2.1.4) beschrieben

werden.

6.2.1.1 Konstante Leistungsverteilung

Wenn die Leistung aller verwendeten Modulationsformate in einem Flex-PAM-Rahmen kon-
stant gleich ist, bedeutet dies effektiv PRpp=0dB und nach Gleichung 6.1 auflerdem, dass
die SNR-Werte der beiden Modulationsformate im vereinfachten Fall gleich sind:

SNRpp = SNRy;, = SNRyy, (6.10)

Gleichung 6.3 vereinfacht sich dann zu

3

N Z 10g2(MFP[TL]) . BERPAM(SNRFP,MFP[TL]) (611)
bit/S ,,—0

BERFpp(SNRpp,Myp) =

Das zeigt Abbildung 6.5.

6.2.1.2 Gleiche euklidische Distanz

Eine weitere Moglichkeit, die Leistungsverteilung des Flex-PAM-Rahmen einzustellen, liegt

darin, die euklidische Distanz der Symbole aller verwendeten Modulationsformate konstant
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Abbildung 6.7: BER anhand Gleichung 6.3 mit 6.13 und 6.14 fiir eine gleiche BER aller Dimen-

sionen

bzw. gleich zu halten. Daraus resultiert fiir eine reine PAM-Modulation innerhalb eines Rah-
mens, dass sich die durchschnittliche Leistung Py, des jeweils hoheren Modulationsformates
My nach [53] wie folgt ergibt:

My)? —1
Pur, = 101ogyg <( 2

021, o1

Es resultiert daraus fiir das SNR im AWGN-Fall dquivalent

4(Mp)? -1

SNRM2 = ]-OIOglO <(]\41)21

) + SNRyy, - (6.13)
Gleichung 6.3 liefert entsprechend der Modulation damit das resultierende BER, welche in
Abbildung 6.6 aufgezeigt wird.

6.2.1.3 Gleiche Bitfehlerrate

Des Weiteren ist es moglich, eine gleiche BER fiir alle verwendeten Modulationsformate an-
zustreben. Es wird dementsprechend ein Ziel in Bezug auf die BER angegeben und das nétige
SNR des jeweiligen betrachteten Modulationsformats berechnet. Aus Gleichung 4.23 folgen
daraus fiir eine PAM die entsprechenden SNR-Werte, abhéngig vom Modulationsformat M
und der angestrebten BERtarget:

M2 -1 M log, (M 2
SNR(M) = — (erfcl <J\3gj(1)BEnget>>. (6.14)
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Abbildung 6.8: BER anhand Gleichung 6.3 mit 6.13 und 6.14 fiir minimierte globale BER im
AWGN-Kanal

Aus den gewonnenen SNR-Werten fiir die verwendeten Modulationsformate (e.g. SNR?@?,

SNRR‘}%), kann wieder auf das notige Leistungsverhéltnis geschlossen werden. Fiir den ver-
einfachten Fall erhdlt man [53]:

(6.15)

SNR/*

SNR!

6.2.1.4 Minimale Bitfehlerrate

Eine optimale Ubertragungsstrategie wird erreicht, indem die Leistungsverhiltnisse so ge-
wahlt werden, dass die resultierende globale BER minimiert wird. Dazu miissen diejeni-
gen SNRs des Flex-PAM-Rahmens gefunden werden, die in eine minimale BER nach Glei-

chung 6.3 resultieren. Fiir den vereinfachten Fall ergibt dies
BERpp (SNRG} ,SNRY:, M, Mp) = min (6.16)

unter der Nebenbedingung

N
1 1

SNR{): = o (4.SNRFP — EjSNRjgf) : (6.17)
2 n=1

Gleichung 6.17 resultiert aus der Tatsache, dass sich die Gesamtleistung des Formates Ms aus
dem Gesamtleistungsbudget 4 - Ppp abziiglich der Leistung mit M; belegten Dimensionen
ergibt. Daraus folgt ein Optimierungsproblem, abhéngig von SNR(])\% des gesamten SNRs
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und des verwendeten Modulationsformates

BERpp(SNR}},SNRpp,M;) = min. (6.18)

6.2.2 Vergleich der Strategien

Die aus den Operationsstrategien resultierenden Konstellationen sind in Tabelle 6.1 fiir al-
le niederen Formate bis einschliefllich [1222] und in Tabelle 6.2 fiir alle hoheren bis ein-
schliefllich [2333] zum Vergleich abgebildet. Dabei werden alle vier Strategien fiir X- wie
auch Y-Polarisation gegeniibergestellt. Die Abbildungen 6.5, 6.6, 6.7 und 6.8 zeigen die Per-
formanz der vier unterschiedlichen Operationsstrategien einer Flex-PAM-Modulation. Die
entsprechenden Leistungsverhéltnisse und resultierenden rSNR-Werte sind in Anhang B zu
finden.

Abbildung 6.10 vergleicht die vier Strategien anhand ihrer rOSNR-Werte aus Abschnitt 4.3.8
fir die beiden in Abschnitt 2.8 beschriebenen relevanten FEC-Limits HD-FEC (----) und
SD-FEC (——). Es ist zu erkennen, dass die Operation mit einer HD-FEC eines deut-
lich hoheren OSNRs bedarf als bei der SD-FEC. Die iiblichen Modulationsformate QPSK
([1111]), 16-QAM ([2222]) und 64-QAM ([3333]) resultieren fiir alle Strategien in ein glei-
ches Leistungsverhéltnis, da auf allen vier Dimensionen die jeweils gleiche PAM-Modulation
verwendet wird (siche Tabelle 6.1 und 6.2). Die Strategie einer minimalen globalen BER
fiihrt zur besten Performanz, wiahrend sowohl die Strategien zur gleichen BER wie auch die

der dquidistanten euklidischen Distanz zu &hnlich guten Ergebnissen fiihren.

Wie der Ausschnitt (a) in Abbildung 6.10 zeigt, sorgt lediglich eine konstante Leistungsver-
teilung der vier Dimensionen innerhalb einer Flex-PAM-Modulation zur erheblichen Degra-

dation in der Performanz.

Daher soll in den folgenden Betrachtungen stets die Strategie zur konstanten globalen BER
iiber alle Dimensionen verwendet werden, solange es nicht spezifisch anders erwéhnt wird.
Dies hat den Hintergrund, dass wihrend der Modulation der Bitstrom b[kg] aus Abbil-
dung 6.2 auf die unterschiedlichen Dimensionen aufgeteilt wird. Da beide FEC-Ansétze aus
Abschnitt 2.8 von dquivalenten Bitfehlern im Bitstrom ausgehen, sorgt eine gleiche BER der

Dimensionen XI, XQ, YI und XQ fiir eine bessere Vorwartsfehlerkorrektur.
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I [1111] 1I: [1112] IV: [2323] V: [2333]

Abbildung 6.9: Beispiel fiir eine optimale Flex-PAM-Modulation zur Erreichung eines theoreti-
schen minimalen BER-Wertes: Simulierte empfangene Konstellationen fiir ein AWGN-Szenario bei
einer Fehlerrate von 3,8 - 1073 und Verwendung einer Strategie zur Minimierung der BER, was das
PR anbelangt. Es ist dabei zu beachten, dass alle dargestellten Konstellationen auf eine mittlere
Leistung von eins normiert sind.

Brutto Datenrate R, [Gbit/s|

(28] [1e0] 192 22 [256¢] 288  [3200 [352]  [384]
1 -r T T  _ __1° 1
e — ==
-
- =
A"

rOSNR |dB]
=
T

—
S
T

O  Min. BER —
O Gleiche. BER

V' Gleiche Distanz
/. Konst. Leistung

L L 1 1 1 1 T
oo (2] 22 MESRN 22221 (2223 [2EEBN  [2333] (3333

FlexPam [NXINXQNYINYd

Abbildung 6.10: Theoretisches benétigtes OSNR, (rOSNR) fiir die Realisierung mit HD-FEC und
SD-FEC bei hybrider Modulation bis [3333]. a) Einlass zur Verdeutlichung des Unterschieds zwischen
den vier Operationsstrategien bei [1112]
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Tabelle 6.1: Flex-PAM-Konstellation von [1111] bis einschlieBlich [1222] fir die vier moglichen
Operationsstrategien. Dargestellt sind jeweils die Sendekonstellationen fiir X- und Y-Polarisation in
direktem Vergleich.
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Tabelle 6.2: Flex-PAM-Konstellation von [2222] bis einschliefllich [2333] fiir die vier méoglichen
Operationsstrategien. Dargestellt sind jeweils die Sendekonstellationen fiir X- und Y-Polarisation in

direktem Vergleich.
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6.3 Digitale Signalverarbeitung

Im Folgenden sollen die Grundpfeiler der DSP bei hybrider Modulation erldutert werden.
Neben der generellen Operationsstrategie aus Abschnitt 6.2.1 entscheidet die verwendete
DSP iiber die Gesamtperformance des jeweiligen Systems (Abschnitt 3.2). Ein grundlegendes
DSP-Schema ist in den Abbildungen 6.11 und 6.12 zu finden.

6.3.1 Senderseitige Signalverarbeitung

Wie in Abbildung 6.11 zu sehen ist, werden nach Modulation des Bitstroms b[ky,] im DSP-
Block ,,FPMOD“, wie in Abschnitt 6.1 beschrieben, die Datensymbole d [k] entsprechend
Abschnitt 2.6 mit dem Umtastfaktor W, auf die Abtastrate des verwendeten DACs fpac

im Block mit der Bezeichnung ,, W*, neu abgetastet.

Der Umtastfaktor W ergibt sich dabei aus dem Verhéltnis der gewtinschten Baudrate fg,
und der Abtastrate des DACs entsprechend W = fpac/fsym- Es ist dabei zu beachten,
dass der Umtastfaktor W, fiir ordnungsgeméfie Pulsformung ohne Aliasing entsprechend
Abschnitt 2.5 mindestens W = (1 + agrrc) betragen muss. Der Index der Symbole d dndert
sich hier mit der Anderung des zeitlichen Symbolabstands (Symboldauer) von k zu k.

Anschlielend wird, wie in Abschnitt 2.5 beschrieben, im DSP-Block ,RRC*, das umgetastete
Signal sy [kTx| spektral geformt. Der Abrollfaktor agrc des RRC-Filters zur Pulsformung,
liegt stets zwischen 0,2 und 0,3. So wird eine steile spektrale Flanke erreicht, um selbst bei
hohen Baudraten, nicht an die Grenzen des DACs zu gelangen und mit einer Optimalfilterung
(Abschnitt 2.7) das SNR zu maximieren.

Auch eine Vorverzerrung aus Abschnitt 5.2.1 wird bei hybrider Modulation im DSP-Block
»2PRECOMP“ verwendet, um Stérungen aus Sender und Empfénger zu kompensieren und
eine moglichst gute Signalqualitdt zu gewédhrleisten. Hierzu werden fiir jedes Szenario die
Koeffizienten zur Kompensation entsprechend Gleichung 5.16 neu ermittelt und angewen-
det.

d[k] sy [bry] srrc sl

ok, EP —I— W —I— RRC —I— T S

MOD COMP

Abbildung 6.11: Grundlegendes Sender-DSP-Schema bei hybrider Modulation

138



6.3 Digitale Signalverarbeitung

6.3.2 Empfangerseitige Signalverarbeitung

Am Empfinger sind méglichst alle Stérungen die wihrend der Ubertragung entstehen riick-
gingig zu machen oder zu minimieren, um eine fehlerfreie Ubertragung entsprechend Ab-

schnitt 2.8 zu gewéhrleisten.

Zu Beginn der Signalverarbeitungskette am Empfénger, wird das bereits durch den ADC
mit der Frequenz f,pc abgetastete Signal r[kapc|, im Block ,, W*, auf die Frequenz der
Signalverarbeitung fpgp umgetastet (Abschnitt 2.6). Der Index der Proben r andert sich
von kapc zu kry, da sich mit der Abtastung ebenso ein zeitlich geringerer Abstand zwischen
den Proben ergibt. Die Abtastrate der DSP liegt hier iiblicherweise beim Zweifachen der

Symbolfrequenz fpgp =2 - f um das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem einzuhalten und

sym?
Informationsverluste zu vermeiden. Es ist genauso eine nicht ganzzahlige Uberabtastung aus

Abschnitt 5.2 denkbar.

Im ersten Schritt sollen 1Q-Ungleichgewichte aus Sender und Empfinger im DSP-Block
,COR* mit der Frontendkorrektur aus Abschnitt 5.1 korrigiert werden. Neben den statisch
bekannten Verzerrungen kommt hier der BME-Algorithmus aus Abschnitt 5.1 zum Einsatz.
Da es sich beim BME um einen Algorithmus handelt, welcher auf statistischen Kennzah-
len arbeitet, bedarf dieser einer groflien Probenanzahl, um aussagekraftige Ergebnisse zu

erhalten.

Das resultierende Signal rcor|krx] wird anschlieBend durch digitale Dispersionskompensa-
tion (engl.: Digital Dispersion Compensation, DDC) entzerrt. Hier wird das Signal von ISI
resultierend aus CD bereinigt. Es wird ein statisches FIR-Filter (Abschnitt 5.2.3) verwendet,
um die resultierende IST durch CD, entsprechend Abschnitt 3.3.1.2 zu kompensieren [121].
Dazu wird die inverse Frequenzantwort definiert und durch die Gleichung 3.6 als FIR-Filter

im Frequenzbereich mit dem Owverlap/Add-Verfahren implementiert.

Die intradyne kohérente Detektion verlangt durch den zeitvarianten Frequenzdrift der
LOs am Sender wie Empfinger nach einer ersten groben Frequenzkorrektur. Es wird ein

FFT-basierter Algorithmus zur Beseitigung der Frequenzunsicherheit eingesetzt [221]. Auch

tylkee]  Toorlkred  Topclhre]  TorrlFre]  TapeFrsl L k| d[k|

tkape]l < W —I— COR —I— DDC —I— CFR —I— RRC —I— EQ —I— CPR —I— DEC —I— DE Ly bl |

MOD

Abbildung 6.12: Grundlegendes DSP-Schema eines Empfiangers bei hybrider Modulation
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wenn der Frequenzversatz im Vergleich zur Signalbandbreite f ., im MHz Bereich (Ab-
schnitt 4.1.3) klein ausfillt, ist es fiir die weitere DSP zwingend notwendig, ein vom Fre-
quenzversatz bereinigtes Signal zu haben [12]. Bei einer digitalen Frequenzversatzkompen-
sation ist es zwingend notwendig, dass sich der Versatz bereits durch Stabilisation der Laser

innerhalb der Empfangsbandbreite befindet.

Das vom Frequenzversatz bereinigte Signal rcpr[krx] wird durch ein der Sender-DSP ange-
passtes Matched-Filter im SNR maximiert. Dieses Filter wird entsprechend der im Sender
verwendeten Pulsformung (RRC) aus Abschnitt 6.3.1 angepasst. Es resultiert das Signal
rrrc[krx] im Takt der DSP nach dem RRC DSP-Block.

Da das Signal wihrend der Ubertragung durch PMD und Modenkopplung gestért wird,
bedarf es der in Abbildung 5.10 erwdhnten Schmetterlingsentzerrung zur Trennung der
vermischten Moden des Signals rcpr[krx]. Hier kommen der CMA- wie auch der LMS-
Algorithmus in Frage.

Nach der Entzerrung liegt, wie in Abbildung 5.10 ausgefiihrt, das Signal im Symboltakt
vor, um anschlieend im DSP-Block ,,CPR* den residualen Frequenzversatz und das Pha-
senrauschen zu kompensieren. Da der BPS-Algorithmus, wie in Abschnitt 5.3.2 erldutert,
als blinder Algorithmus fiir hdhere Modulationsformate heraussticht, soll dieser neben einem
entscheidungsbasierten Ansatz, fiir Flex-PAM verwendet werden. Der ,,CPR* DSP-Block ar-
beitet nach der Entzerrung im Symboltakt fg ., und liefert das letztendlich entzerrte Symbol
r[k|, welches durch die Entscheidung auf ein Symbol im ,DEC*“-Block das gesendete Symbol

A

d[k] liefern soll.

Die Demodulation, entsprechend Abschnitt 6.1, liefert dann den informationstragenden Bit-

strom.

TxDSP_||_ _[[corx

s A0 [ | Nen Sampling

LPF (0AC)| | [] N; xL, km ] .| CrxDsP
QUANT

1Q-MOD -

EDFA ‘Q g@i > >
LI?E »E—‘r‘

Abbildung 6.13: WDM-Simulationsaufbau
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6.4 Numerische Evaluation

In diesem Abschnitt sollen die Auswirkungen der Stérungen aus Kapitel 4 und die da-
zugehorigen Algorithmen aus Kapitel 5 diskutiert und numerisch in Simulationen evaluiert
werden. Dazu werden die in Kapitel 4 angesprochenen Stérungen mit ihren korrespondieren-
den DSP-Blocken aus Kapitel 5 im Folgenden zunéchst isoliert in Simulationen untersucht.
Vorher sollen in Abschnitt 6.4.2, anhand einer einfachen ersten Simulation in der optischen
Doméne (AWGN), die theoretischen Uberlegungen aus Abschnitt 6.2 im AWGN-Kanal mit
Optimalfilter verifiziert werden. Zur Vereinfachung wird der gesamte Simulationssetup in
Abschnitt 6.4.1 kurz umrissen. In diesem Kapitel wird sukzessiv auf eine Gesamtperforman-
ce hingearbeitet, um einen deutlichen Zusammenhang zu den in Abschnitt 6.5 gewonnenen
experimentellen Ergebnissen herstellen zu kénnen. Die einzelnen Kapitel mit ihren Ergebnis-
sen sollen einen Einblick in die im System vorhandenen Degradationen geben und sukzessiv

ein Gesamtbild erzeugen.

6.4.1 Simulationsaufbau

Zur simulativen Evaluation wird ein WDM-Aufbau entsprechend Abbildung 6.13 verwendet.
Das Simulationsmodell umfasst alle angesprochenen Stérungen aus Kapitel 4. Zur Evalua-
tion eines WDM-Systems werden neben dem zu untersuchenden Kanal, vier weitere Neben-
kanéle simuliert. Sofern nicht anders benannt, wird ein Ubertragungssystem mit variabler
Modulation, DSP und einer Baudrate von 32 GBaud untersucht. Jeder Nebenkanal erhélt
zur Vereinfachung die gleiche DSP und Simulationseinstellung, wie der zu untersuchende
Mittenkanal. Alle Kanéle arbeiten unkorreliert voneinander und werden gebtindelt (mul-
tiplexed) auf einer simulierten Glasfaser nach Gleichung 3.23 iibertragen. Zur Losung der
Manakov-PMD-Gleichung wird die in Abschnitt 3.3.2.3 beschriebene Split-Step-Methode

verwendet.

Am Empfianger wird dann jeweils der zu betrachtende Kanal herausgefiltert und analy-

siert. Sender wie Empfanger sind entsprechend der simulativen Evaluation mit der DSP aus

d[%] sprelbre]  Spsplbrx] s(t)
MOD —I— w ‘I_C}())PI\\I?P_I_ DAC —I— IQM ——>0,(t)

Abbildung 6.14: Generelle Sender-DSP
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rlkspel tylkae]  Toorlkrx]  Topelkrs

r(t)
oRx(t)—CORx—I— ADC —I— w —I— COR —I— DDC {

L CFR —I— RRC —I— EQ —I— CPR —I— DEC —I— l\/lI)C])ED > bl |

topr[Fre]  Trpe Frsd Tiq k] k| d[k]

Abbildung 6.15: Generelle Empfinger-DSP

Kapitel 5 ausgestattet. Abbildung 6.14 zeigt dabei die generelle DSP am Sender und Abbil-
dung 6.15 am Empfianger. Der Aufbau ist so entworfen, dass sukzessiv dem Modell Stérungen
und Effekte aufgepriagt werden konnen. So beinhaltet, wie in Abschnitt 6.4.2 ausgefiihrt, die
einfachste Ausbaustufe des Modells lediglich weiles Rauschen der EDFAs. Hinzu kommt
eine Pulsformung mit Optimalfilterung, entsprechend den Abschnitten 2.5 und 2.14 bei der
Ubertragung eines Kanals. Effekte wie CD, PMD, Quantisierung oder nichtlineare Effekte

werden somit zunéchst ausgeklammert.

In den nachfolgenden Kapiteln werden einzelne Phénomene isoliert betrachtetet und sukzes-
siv zu einem vollstdndigen Simulationsmodell zur Untersuchung von Flex-PAM zusammen-
gefiihrt. Der Ubersicht halber sollen einige funktional zusammenhéngende Module zusam-

mengefasst werden:

1. Die Generierung einer PRMS oder Zufallsfolge zur simulativen Untersuchung (Ab-
schnitt 3.5) soll mit dem Modulationsblock zusammengefasst und im Folgenden mit
MOD bezeichnet werden:

blk]

[ e
PRMS op [ 4k

11>

MOD — d[k|

2. Die im Sender mit der Pulsformung verbundenen Umtastung, soll mit derselbigen
zusammengefasst werden und im Folgenden der Pulsformung entsprechend als RRC

0.4. bezeichnet werden:

sy [Frc]

dikl— W —I— RRC [ sprolkrd & k] —

—> Sprelfrgd

RRC
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3. Samtliche Stérungen aus Abschnitt 3.4.3 inklusive der Hochtastung zu einem analogen

Signal, soll im Folgenden als DAC zusammengefasst werden:

s(t) sout ()

slbr ]| W —I— QNT —I— LP P s (t)

2 by ]— DAC —spac(t)

4. Der zum 1Q-Modulator zugehorige LO bzw. Laser soll mit diesem zum IQM zusam-

mengefasst werden.

s(t)

LO — 1QM > o(t) 2 s(t)— 1QM —> o(t)

5. Der zum kohéarenten Empfanger zugehorige LO bzw. Laser, soll mit diesem zum CORX

zusammengefasst werden:

ORx (f)

LO —CORX[> r(t) 2 opx (1) — CORX|— r(t)

6. Samtliche Storungen aus Abschnitt 3.4.4 inklusive der Abtastung zu einem digitalen

Signal sollen im Folgenden als ADC zusammengefasst werden:

rlkgy] IgNT [Frx]

rt) 4 W _I_ QNT _I_ LP > rapclhryl 2 r(t) — ADC —> rypolkny]

7. Die sich der Entzerrung anschliefende oder miteinhergehende Abtastung soll mit dieser

zusammen zum EQ zusammengefasst werden:

TeqQ L

by H EQ 1 W N
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MOD — RRC (— W >s(t)

QM —I— VOA — EDFA —CORX—I— W —I— RRC _I_ W —I— FOM

o(t) Dusiming f rld maclwd <[

Abbildung 6.16: Simulationssetup zur Evaluierung der Simulationsumgebung in der optischen
Doméne als Referenz

6.4.2 Optische Ubertragung

Zur Verifikation wird der Simulationsaufbau aus Abbildung 6.16 realisiert. Hierbei handelt
es sich um eine idealisierte Evaluierung im idealen optischen Kanal. Ideal bedeutet, dass
lediglich der Einfluss durch AWGN, die Kapazitdt beeinflusst. Es wird von einem OSNR
zwischen 5 und 40dB ausgegangen, um insgesamt ein gutes Spektrum an Ubertragungs-
qualitdten abzudecken. Weitere Storungen, wie nichtlineare Effekte oder Quantisierung aus
Kapitel 4, werden vorerst ignoriert. Das elektrische Signal s (t) nach der DSP wird mithilfe
eines perfekten IQ-Modulators umgesetzt. In dem Fall gilt o (t) = s (¢).

Das zu simulierende Rauschen addiert sich mit Hilfe eines variablen optischen Ddmpfungs-
gliedes (engl.: Variable Optical Attenuator, VOA). Das VOA dient zum Einstellen der Si-
gnalleistung P, vor einem EDFA, entsprechend Gleichung 4.21 aus Abschnitt 4.3.2.2. Es
stellt sich entsprechend den Eigenschaften des EDFAs ein gewiinschtes OSNR ein. Durch
idealisierte kohérente Detektion gilt: r (t) = o(t) + n(t) am Empfanger. Nach Umtasten
auf fpgp = 2+ fyym, Filterung mit einem Optimalfilter passend zum Sendefilter (RRC mit
arrc = 0,01) und letztendlichem Umtasten auf den Symboltakt Jsym, erhalten wir die
gestorten Symbole durch den AWGN-Kanal innerhalb der ,,optischen® Doméne. Eine Auf-
listung aller relevanten Simulationsparameter ist in Tabelle 6.3 am Ende des Abschnitts zu
finden.

Die Ergebnisse anhand der BER mit mindestens 1000 Fehlern pro Messpunkt sind in Abbil-
dung 6.17 dargestellt. Fiir jedes Flex-PAM-Modulationsformat bis einschliefllich Npp=[3333|
erhalten wir drei Wasserfallkurven fiir die Theorie aus Abschnitt 6.2.1 mit optimaler Ope-
rationsstrategie in schwarz, im optischen Kanal anhand Gleichung 4.20 in blau (hinter rot)
und die Simulationsergebnisse mit dem Aufbau aus Abbildung 6.16 in rot. Die Ergebnisse
aus Abbildung 6.17 sind in Abbildung 6.18, anhand ihres rOSNR-Wertes zusammengefasst

und entsprechen den Untersuchungen aus [52, 53]. Zwischen Theorie und Simulation ist
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Abbildung 6.17: BER iiber OSNR aus Abschnitt 6.2.1 bei optimaler Betriebsstrategie theoretisch
in schwarz, im theoretischem optischen Kanal anhand Gleichung 4.20 in blau und die Simulationser-
gebnisse mit dem Aufbau aus Abbildung 6.16 in rot

lediglich eine Differenz von etwa 0,1dB zu sehen, welche aus der numerischen Umsetzung
und Bandbegrenzung der Simulation stammt. Der Unterschied von 4,08 dB (Gleichung 6.19)
zwischen elektrischer und optischer Theorie ergibt sich aus der Berechnung des optischen
SNRs, verglichen mit der Berechnung des SNRs in der elektrischen Doméne. Wir erhalten

so einen konstanten Aufschlag von

32 GHz
AOSNR =10 -1 —— | =4.0824 dB. 6.19
810 (12.5 GHZ> (6.19)
Parameter Formelzeichen Wert Einheit
OSNR OSNR 5 - 40 dB
Ubertragungsstrecke (SSMF) L 0 km

Tabelle 6.3: Simulationsparameter zur Evaluation der Einfliisse einer optischen Ubertragungsstre-
cke
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rOSNR [dB]
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10~ - AOSNR—4.024 dB 1
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Abbildung 6.18: Das rOSNR entsprechend Abbildung 6.17 zum Vergleich der Theorie mit den
Simulationen in der optischen Doméne. Schwarz/Kreise: Theorie (SNR), blau,rot/Dreiecke: Theorie
(OSNR), Simulation (OSNR) fiir die FEC-Limits HD-FEC (- ---) und SD-FEC ( )

6.4.3 Frontend Korrektur

Zur Evaluation geeigneter Verfahren, zur Frontendkorrektur bei hybrider Modulation,
wird der Aufbau aus Abschnitt 6.4.2, erweitert. Abbildung 6.16 stellt den um die 1Q-
Ungleichgewicht-Storung erweiterten Aufbau dar. Die Parameter aq, ar und viq aus Ab-
schnitt 4.1.4 parametrisieren die 1Q-Ungleichgewicht-Stérung in diesem Versuch. Sinngeméf
ist der IQ-Modulator nun nicht mehr ideal. Die Empfanger-DSP erhélt zudem einen weiteren
DSP-Block zur Frontendkorrektur, entsprechend der Algorithmik aus Abschnitt 5.1. Dieser
Block befindet sich iiblicherweise nach dem Optimalfilter im RRC-Block.

Der Vergleich zwischen den verfiigharen Algorithmen wird mit einer Parametrisierung nahe
der notigen BER der in dieser Arbeit verwendeten FECs (Abschnitt 2.8) durchgefiihrt. Zur
Evaluation wird das OSNR auf den Wert zur Erreichung der FEC-Grenzen aus Abschnitt 2.8,
entsprechend Abbildung 6.18 bzw. der Tabelle B.1 aus Anhang B, eingestellt. Der IQ-Versatz

spsplhry]

MOD e RVI\{/C —I— DAC T—»S(t)

QM T VOA — EDFA —CORX—I— ADC T RRC — CF(FR F— W [— FOM

(1) @)l

Abbildung 6.19: Simulationssetup zur Evaluierung der Algorithmen zur Frontendkorrektur
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fir den Inphase- wie Quadraturanteil oy und aq wird fiir beide Polarisationen auf den Wert
null fixiert. Der Quadraturfehler iq hingegen wird von 0 bis /2 variiert. Es wird der
Quadraturfehler anstatt des IQ-Versatzes variiert, da dieser, wie sich gezeigt hat, von den

Algorithmen schwieriger zu kompensieren ist.

Abbildung 6.20 zeigt das IRR aus Abschnitt 4.3.6 zur Bewertung der Algorithmen. Es sind
zudem in Abbildung B.1 die dazugehorigen BER-Werte abgebildet.

Es ist deutlich zu erkennen, dass sich der BME-Algorithmus (») aus [165] und der EEM-
Algorithmus (A) aus [170] in der Performanz fiir alle Modulationsformate von den anderen
untersuchten Algorithmen absetzt. Wéahrend der CA-Algorithmus (<), wie auch der GS-
OP-Algorithmus (¢) gerade bei den nicht symmetrischen hoheren Modulationsformaten wie
[2333] schlechtere Ergebnisse liefert. Der EASI-Algorithmus ( V) versagt und bringt lediglich
bei sehr groflen Quadraturfehlern (grofler als 0,5) eine marginale Verbesserung in der BER.
Da bei niedrigem OSNR und der SD-FEC-Grenze die Verbesserung relativ zur BER nur
gering ausfallt, wird zur Evaluation fiir eine SD-FEC der in Abschnitt 4.3.4 beschriebene
Q-Faktor zum vertikalen BER-Vergleich aus Abbildung B.2 verwendet.
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Abbildung 6.20: IRR nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.19 fiir eine HD-FEC
beim rOSNR aus Tabelle B.1 der Algorithmen: BME (lila Dreieck), EEM (rotes Dreieck), EASI
(oranges Dreieck), GSOP (griines Rhombus), EF (gelbes Rechteck), CA (hellblaues Dreieck) und
keine Kompensation als dunkelblauer Kreis zur Referenz
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Abbildung 6.21: IRR nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.19 fiir eine SD-FEC
beim rOSNR aus Tabelle B.1 der Algorithmen: BME (lila Dreieck), EEM (rotes Dreieck), EASI
(oranges Dreieck), GSOP (griines Rhombus), EF (gelbes Rechteck), CA (hellblaues Dreieck) und
keine Kompensation als dunkelblauer Kreis zur Referenz

6.4.4 Einfluss von Bandbegrenzungen

Ein trivialer aber durchaus wichtiger Teil eines Ubertragungssystems ist das Uberwinden von
Bandbegrenzungen bzw. Tiefpasseffekten aus den Abschnitten 3.4.3, 3.4.4 und 3.4.7. Gerade
Systeme mit hohen Baudraten und damit nach Gleichung 2.9 einhergehend entsprechender

Bandbreite, sind von starken Beeintrichtigungen betroffen.

Abbildung 6.22 zeigt einen einfachen Aufbau zur Untersuchung der Einfliisse von Tiefpass-
effekten, welche realen Komponenten (DAC und ADC) nachempfunden wurden. Auf der
Senderseite wurden die Eigenschaften des DACs Tektronix AWGT70001A mit einer 3 dB-
Bandbegrenzung von Bty = 13,1 GHz mit einem Butterworth-Filter vierter Ordnung emu-
liert. Am Empféinger wird im ADC eine Bandbegrenzung entsprechend dem digitalen Os-
zilloskop Tektronix DP070000S von Bry = 33 GHz mit einem Butterworth-Filter dritter
Ordnung nachempfunden. Die Bandbegrenzung der Photodioden im kohédrenten Empfanger
wird mit einem Butterworth-Filter achter Ordnung mit Bpp = 25 GHz simuliert. Zum Ver-

gleich wird im Sender eine Simulation mit einer erweiterten doppelten Bandbegrenzung von
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Abbildung 6.22: Simulationsaufbau zur Evaluierung der Effekte durch Tiefpassfilterung in DAC,
ADC und kohérentem Empfinger

Bry = 26,3GHz im DAC, Brx = 66 GHz im ADC und Bpp = 25 GHz in den Photodioden

angenomimen.

Ohne bandbegrenzende Effekte im Sender und Empfinger wird eine Performanz nahe der
theoretischen Erwartung entsprechend Abschnitt 6.4.2 erreicht. Abbildung 6.23 zeigt den
Effekt der Bandbegrenzung bei Flex-PAM. Die Referenzevaluation mit erweiterter Band-
begrenzung ist in lila Dreiecken (a) dargestellt. Die resultierende ISI der Bandbegrenzung
wird mit einem Schmetterlingsentzerrer verringert. Die Performanz der Entzerrung mit un-
terschiedlicher Anzahl an Koeffizienten ist in Abbildung 6.23 zu sehen. Es ist eine Entzerrung
mit No =5 (@), No =7 (8) und N, = 13 (¢) dargestellt. Eine weitere Erh6hung der Anzahl
an Entzerrerkoeffizienten wiirde das Ergebnis nur marginal und in keinem Fall im Verhéltnis

zum Aufwand erhohen.

Parameter Formelzeichen Wert Einheit
OSNR OSNR 5-40 dB
Senderbandbegrenzung By 13,1; 26,2  GHz
Empfangerbandbegrenzung Brx 33 GHz
Photodiodenbandbegrenzung Bpp 25 GHz
Ubertragungsstrecke L 0 km
Entzerrerkoeffizienten Ne 13; 7; 5

Tabelle 6.4: Simulationsparameter zur Evaluation des Einfluss von Bandbegrenzung

149



Kapitel 6 Hybride Modulation

~ Theorie \\%\.
102 A Ideal 2 2
. 10 N:B . 107} . 10
A : E;Z} BETE \\ RN
107 10 10
5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35
OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB]
(a) [1111] (b) [1112] (c) [1212]
-2 -2 -2
o 0 o 107 o 10
[WH} L %
0103 @ 10° 10°
10 10 10*
5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35
OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB]
(d) [1222] (e) [2222] (f) [2223]
2 ] 2 [ 2 [
8 2 2
@108 10° 10°
10 10 10*
5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35 5 10 15 20 25 30 35
OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB] OSNR @ 0.1nm [dB]
(g) [2323] (h) [2333] (1) [3333]

Abbildung 6.23: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.22: Mit N, = 5 in
blauen Kreisen, N, = 7 in orangenen Quadraten und N, = 13 in gelben Rhomben und einer Ver-
gleichssimulation bei doppelter Bandbegrenzung von 26,2 GHz in lila Dreiecken

6.4.5 Einfluss von Quantisierungsrauschen

Wie in Abschnitt 4.2.4 bereits erwéhnt, stellt die Quantisierung im Sender (DAC) und
Empfianger (ADC) eine kritische Systemkomponente in modernen Systemen mit hoherstu-
figen Modulationsformaten dar. Daher soll in diesem Kapitel der Einfluss des Quantisie-
rungsrauschens aufgezeigt werden. Untersucht wird mit dem Simulationsmodell aus Abbil-
dung 6.24 bei einer Baudrate von 32 GBaud, basierend auf dem Aufbau aus Abbildung 6.22.
Neben den Tiefpasseffekten von DAC, ADC und PD kommt nun das Quantisierungsrauschen
von DAC und ADC hinzu. Angegeben wird das Quantisierungsrauschen entsprechend Ab-
schnitt 4.2.4 anhand des ENOBs. Die Storgrofle ENOB bewegt sich in dieser Untersuchung
zwischen ENOB1y = 4 und ENOBp, = 6, um einen realistischen Untersuchungsraum zur
Evaluierung zu geben. Realistisch bezieht sich dabei auf die Referenzwerte, der im Rahmen

dieser Arbeit zur Verfiigung stehenden Hardware:
e Tektronix AWG70001A: ENOB1, = 5,2 und

e Tektronix DP070000S: ENOBRyx = 5,6.
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Abbildung 6.24: Simulationssetup zur Evaluierung der Einfliisse von Quantisierungsrauschen im
Sender (DAC) und Empfianger (ADC) mit den Parameters auf Tabelle 6.5

In Abbildung 6.25 sind die Referenzgraphen aus Abschnitt 6.4.4 mitabgebildet. Es ist eine
Entzerrung mit N, =5 (@), N =7 (#) und N, = 13 (¢) ausgedriickt. Zur Verdeutlichung
des Effektes einer Quantisierung ist die Performanz mit einem ENOB von 4 Bits zusétzlich
abgebildet. In Abbildung B.3 im Anhang wird der Einfluss einer Quantisierung zwischen 4

und 6 durch unterschiedliche Linienarten abgebildet.

Parameter Formelzeichen Wert Einheit
OSNR OSNR 5-40 dB
Senderquantisierung ENOBTy 4-8 Bits
Empfangerquantisierung ENOBRy 4-8 Bits
Ubertragungsstrecke L 0 km

Tabelle 6.5: Simulationsparameter zur Evaluation des Einfluss von Quantisierungsrauschen

Es ist, wie in Abschnitt 4.2.4 bereits angedeutet, zu erkennen, dass Quantisierung, wie auch
der Einfluss durch ISI, bei hoheren Modulationsformaten ab [2223] einen deutlich gréfieren
Effekt haben. Zur Verdeutlichung des Einflusses von Quantisierung sind in Abbildung 6.26
und 6.27 das zusatzlich benétigte OSNR (rOSNR) zur Erreichung der beiden FEC-BER-
Grenzen von 3,8 - 1073 und 2,2 - 102 abgebildet. Es wurde in dieser Simulation sowohl fiir
den Sender als auch den Empfénger die ENOB-Werte von acht bis vier verringert. Simuliert
wurde ein OSNR zwischen 0 und 40 dB. Eine umfassende Darstellung der Simulation mit
BER ist in Abbildung B.4 vorgestellt.

Die Auswirkungen auf das zusétzlich benotigte rOSNR (ArOSNR), entsprechend Abbil-
dung B.4, sind in Abbildung 6.26 fiir eine HD-FEC (3,8 - 1073) und SD-FEC (2,2 - 1072)
nachgebildet. Es ist deutlich zu erkennen, dass eine hybride Modulation mit einer impli-
ziten PAM-8-Modulation, wie bereits in Abschnitt 4.2.4 diskutiert wurde, deutlich starker
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Abbildung 6.25: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.24: Mit N, = 5 in blauen
Kreisen, N, = 7 in orangenen Quadraten und N, = 13 in gelben Rhomben aus Abbildung 6.23 und
eine durch Quantisierung (ENOB=4) verzerrte Simulation

vom Quantisierungsrauschen beeinflusst wird. Zudem wird fiir eine Modulation héher als
[2222] mindestens ein ENOB von 4,6 Bit benétigt. Abbildungen 6.26 und 6.27 zeigen ei-
ne Degradation durch eine Variation der Quantisierung im Sender und Empfinger. Um
zu verdeutlichen an welchem Punkt die Quantisierung einen grofieren Einfluss hat, wird
in Abbildung 6.28 das relative rOSNR herangezogen. Vorgestellt ist der Unterschied des
bendtigten OSNRs (ArOSNR) zu einer Referenzmessung ohne Quantisierung. Es ist zu er-
kennen, dass die Quantisierung am Sender einen deutlicheren Einfluss auf das Ergebnis hat.
Abbildung 6.28 ist als beispielhafte Darstellung zu verstehen. Eine ausfiihrliche Aufstellung
aller hybriden Modulationsformate fiir eine SD-FEC wie HD-FEC sind in den Abbildun-
gen B.5 und B.6 im Anhang B zu finden. Fiir die hohen Modulationsformate der hybriden
Modulation bedeutet dies bei vereinfachten Simulationen, dass die BER-Grenzen der FECs
(3,8-1073 und 2,2-10~2) selbst mit einem hohem OSNR von 40 dB nicht mehr erreicht wer-
den kénnen. Dies ist in Abbildung B.6 zu erkennen. Ein Nichterreichen der FEC-Grenzen

ist durch eine weifle Flache in den Abbildungen im Anhang B gekennzeichnet.
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Abbildung 6.26: Unterschied des benotigten OSNRs (ArOSNR) fiir eine SD-FEC mit einer BER
von 2,2 - 1072 bei gleicher Quantisierung im Sender und Empfinger fiir eine hybride Modulation
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Abbildung 6.27: Unterschied des benotigten OSNRs (ArOSNR) fiir eine HD-FEC mit einer BER
von 3,8 - 1073 bei gleicher Quantisierung im Sender und Empfinger fiir eine hybride Modulation
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Abbildung 6.28: Unterschied des bendtigten OSNRs (ArOSNR) fiir eine HD-FEC mit einer BER
von 3,8-1073 bei unterschiedlicher Quantisierung in Sender und Empfiinger fiir eine [2333] Modulation
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6.4.6 Gewinn durch Vorverzerrung

Der Einfluss der Bandbreitenbegrenzung aus Abschnitt 6.4.4 kann, wie in Abschnitt 5.2.1
beschrieben, verringert werden. In diesem Kapitel soll der Effekt, der in Abschnitt 5.2.1
entwickelten Methodik, untersucht werden. Das bisherige Simulationsmodell mit dem Ein-
fluss von Tiefpassfilterung aus Abbildung 6.22 erweitert sich zu einem Modell, welches die
Abbildung 6.29 zeigt. Es wird dem Sender eine Vorstufe zur Vorverzerrung (PRECOMP)
hinzugefiigt.

Um eine realitdtsnahe Messung zu erhalten, wird der Frequenzgang geméfl Gleichung 5.16
bei einem geringen Rauschlevel (rOSNR = 40 dB) ermittelt und dann fir alle Simulationen

angewendet. Den ermittelten Frequenzgang der Vorverzerrung zeigt Abbildung 6.30.

Es wurde in Abschnitt 6.4.5 bereits gezeigt, dass der Einfluss der Quantisierung gerade fiir
hochstufige Modulationsformate immens ist. Auch hier soll der Einfluss von Quantisierungs-
rauschen untersucht werden. Um die Anzahl der Simulationen iiberschaubar zu halten, wird
die Quantisierung auf einem der Realitét entsprechenden Wert gesetzt. Es ergibt sich entspre-
chend Abschnitt 6.4.5 fiir den Sender geméafl Tektronix AWGT70001A ein ENOB von 5,2 Bit.
Fiir den Empfanger ergibt sich gemafl Tektronix DP070000S ein ENOB von 5,6 Bit.

Abbildung 6.31 zeigt zunichst Ergebnisse ohne Quantisierungsrauschen. Geméfi Ab-
schnitt 5.2.1 ist, wie erwartet, eine deutliche Verbesserung gegeniiber den Ergebnissen aus
Abschnitt 6.4.4 ohne Quantisierung bei Vorverzerrung zu erkennen. Die Ergebnisse ohne
Vorverzerrung, entsprechend Abschnitt 6.4.5, sind fiir alle héheren Modulationsformate ab
[2223] bis [3333] in blau mit Kreisen (@) in Abbildung 6.31 dargestellt. Eine Simulation mit

Vorverzerrung ist durch rote Rechtecke (B) gekennzeichnet.

Tiefpassfilterung: B,,
| spsplbry]

o | | PRE \
MOD RRC COMP DAC —e—>s(t)

IQM —I— VOA — EDFA—CORX—I— ADC —I— RRC — EQ |— FOM

Sy S
o(t) r@) | vl

Abbildung 6.29: Simulationsaufbau zur Evaluierung der Einfliisse von Vorverzerrung zur MaBi-
gung des Einflusses von Tiefpassfilterung mit den Parametern aus Tabelle 6.4 und einer Vorverzerrung
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Abbildung 6.30: Ermittelter Frequenzgang zur Vorverzerrung

Es ist eine deutliche Verbesserung in Richtung des theoretischen Optimums in schwarz ( )
zu erkennen. Im Falle vorliegender Quantisierung im Empféinger wie Sender, wird der Ef-
fekt durch Quantisierung hoherer Modulationsformate besonders deutlich. Fiir ein Szenario
mit Quantisierung wird nun zwischen Quantisierung im Empfanger und Sender unterschie-
den. Abbildung 6.32 zeigt die Ergebnisse von Vorverzerrung bei Quantisierung. Als Referenz
wird neben dem theoretischen Optimum in schwarz ( ) die bereits aus Abbildung 6.31

bekannte Performanz von Vorverzerrung ohne Quantisierung (®) mitabgebildet. Die Perfor-

manz bei vollstdndiger Quantisierung im Sender und Empfanger ohne Vorverzerrung ist mit
blauen Dreiecken (>) gekennzeichnet. Wendet man jetzt die Vorverzerrung an, erhilt man
das Ergebnis in griinen Dreiecken (V) dargestellt. Differenziert man weiter den Einfluss von
Sender und Empfinger und fiihrt Simulationen mit jeweils nur einem Einfluss durch, erhélt
man fiir den Fall von Quantisierung im Sender die Ergebnisse, welche durch gelbe Rhomben
(¢) abgebildet werden. Im Falle einer Quantisierung im Empfanger ergibt sich das Ergebnis,

das mit lilanen Dreiecken (A) dargestellt wird.

Wie man in Abbildung 6.32 erkennt, ist der Einfluss der Quantisierung des Senders in gelb
(¢) deutlich starker als der Einfluss von der Empfiangerquantisierung in lila (A). Zusammen
ergibt sich das Resultat in griin (V).
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Abbildung 6.31: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.29 zur Untersuchung
des Einflusses von Vorverzerrung. Dargestellt ist ein Ergebnis mit und ohne Vorverzerrung.
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Abbildung 6.32: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.29 zur Untersuchung
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des Einflusses von Vorverzerrung bei Quantisierung.
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6.4.7 Einfluss optischer Modulation

Wie in Abschnitt 3.4.2.1 beschrieben und in Abbildung 3.9 dargestellt, spielt auch die Kenn-
linie, wahrend der Umsetzung von der elektrischen zur optischen Domaéne, eine Rolle. Zur
Darstellung des Einflusses auf eine hybride Modulation wird eine Simulation entsprechend
Abbildung 6.33 herangezogen und einer Modulation mit beschriebener Kennlinie einer per-
fekten Umsetzung gegeniibergestellt. Dabei ist zu beachten, dass die Ansteuerung entspre-
chend einer dquivalenten Evaluation im Labor angepasst ist. Dies gilt sowohl fiir die An-
steuerung der Modulationen durch elektrische Verstirker, entsprechend Abschnitt 3.4.6.1,
wie auch fiir die Umsetzung des Signals aus der digitalen in die analoge Doméne. Die Quan-
tisierung betragt, wie aus den vorherigen Kapiteln bekannt, 5,2 Bit im Sender und 5,6 Bit
im Empfinger. Die Spitze-Spitze-Spannung am Ausgang des DACs betrigt entsprechend
des Datenblatts vom Tektronix AWG70001A 0,45V. Mit einer anschlieenden elektrischen
Verstarkung um 14 dB ergibt dies eine Gesamtansteuerung von 0,315 - U, an der Kosinus-
Kennlinie des Mach-Zehnder-Modulators. Innerhalb des Modulators kommt es zudem zur
polarisationsabhéangigen Einfiigeddampfung. Hier wird ein der gegebenen Hardware entspre-
chender Wert von 7,8 dB fiir die X-Polarisation und 7,6 dB fiir die Y-Polarisation angesetzt.
Zuséitzlich wird von einem restlichen Inphasenversatz, wie auch einem Quadraturversatz von

ar, aq = 2% und einem Quadraturfehler y1q = 7/64 ausgegangen.

Abbildung 6.34 zeigt die Ergebnisse einer Ansteuerung des Modulators ohne Kosinus-
Kennlinie in grimen Dreiecken (4) und einer dem entsprechenden realistischen Simulati-
on inklusive Kosinus-Kennlinie in bordeauxroten Dreiecken (»). Der Einfluss einer nicht
perfekten optischen Modulation fillt bei niederwertiger Modulation nur gering aus (Abbil-
dung B.7 in Anhang B). Ahnlich wie bei der Quantisierung ist jedoch eine Auswirkung auf
die Performanz hoherer Modulation deutlich erkennbar. In Abbildung 6.34d erkennt man

Spgplhry]

, ] | | PRE _I_ L
MOD RRC COMP DAC AMP —o—>s(t)

QM —I— VOA — EDFA —CORX—I— ADC _I_ RRC — EQ [—1 FOM

o(t) v rlhw]
MZM: cos Leist sverlust

Abbildung 6.33: Simulationssetup zur Evaluierung der Einfliisse optischer Modulation mit Mach-
Zehnder-Modulator-Kennlinien in IQ-Modulatoren
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Abbildung 6.34: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.29 zur Ermittlung des
Einflusses nicht perfekter optischer Modulation mit MZM

eine deutliche Verdnderung der Steigung bei hohen OSNR-Werten und einen erkennbaren

Boden, an dem selbst eine Steigerung des OSNRs keine Verbesserung erméoglicht.
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6.4.8 Einfluss zeitlicher Schriglage des Senders

zeitlicher Versatz
spsplFrx]

PRE _I_ o I R
MOD RRC COMP DAC AMP ——>s(t)

QM —I— VOA — EDFA —CORX—I— ADC —I— RRC — EQ [— FOM

o) Mok o W el

Abbildung 6.35: Simulationssetup zur Evaluierung des Einflusses zeitlicher Schriglage des Sen-
ders

Wiéhrend der experimentellen Evaluation im Labor stellte sich heraus, dass der Einfluss
einer zeitlichen Schriglage (Skew) ein Problem in der Performanz darstellt. Es hat sich
gezeigt, dass eine zeitliche Schriglage der gesendeten wie empfangenen Signale kritisch fiir

eine Evaluation im Labor ist.

Bei den im Rahmen dieser Arbeit verwendeten Tektronix AWGT70001A Arbitrdr-
Signalgeneratoren (engl.: Arbitrary Waveform Generator, AWG), handelt es sich um vier
zeitlich synchronisierte Geréte. Im ersten Schritt zur Evaluierung der Effekte auf eine hybri-
de Simulation wird ermittelt, in welchem Rahmen sich die Stérung bewegt. Um die zeitlichen
Versétze ermitteln zu konnen, werden die vier Kanédlen der AWGs durch PRMS-Signale sti-
muliert. Durch Korrelation der empfangenen Signale kénnen so Zeitverséitze fiir Sender wie
Empfinger ermittelt werden. Die erhaltenen Zeitversidtze einer Langzeitmessung zwischen
den Kanélen durch Korrelation zeigt Abbildung 6.36. Es ist zu sehen, dass sich die gemesse-

nen Versitze zwischen den Kanile in dem angegebenen Toleranzrahmen von 3 ps bewegen.
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1600
2500
1400
1200 1000 2000
1000
4 1500
800
600 500 1000
400
500
Lt (LA
0 ..I||| |||||-. (les .|.II|I Illll.. 0
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Abbildung 6.36: Gemessene zeitliche Senderschriglage gegen den 1. Kanal als Histogramm in ps
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Abbildung 6.37: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.35 zur Ermittlung des
Einflusses bei zeitlicher Schréiglage im Sender

Es soll der theoretische Einfluss dieser Versétze kurz dargestellt werden. Der Aufbau aus
Abbildung 6.35 fiihrt einen bewussten Zeitversatz als Storgréfie am Sender im DAC hin-
zu. Abbildung 6.37 zeigt den Einfluss der in den Datenbléttern angegebenen Toleranzen
des DACs Tektronix AWGT70001A. Es ist dabei zu unterscheiden, zwischen welchen Kané-
len die Schréglage besteht. In der Simulation wurde entsprechend den Messungen aus dem
Labor und den Angaben des Datenblatts ein Zeitversatz von 2 ps zwischen der X- und Y-
Polarisation und 1 ps zwischen I- und Q-Signalen der jeweiligen Polarisation angenommen.
Der Effekt schlégt sich in einem erweiterten BER-Fehlerboden fiir hohere Modulationsfor-
mate nieder, wihrend die BER niedrigerer Formate im relevanten Bereich weitestgehend
unverandert bleibt. Eine gesamte Darstellung der hybriden Formate ist in Abbildung B.8 zu
finden.

6.4.9 Einfluss der SSMF

Wiéhrend ein Grofiteil der bisherigen Betrachtung auf die unumgéinglichen Effekte imper-
fekter Bauteile im Sender und Empfanger zuriickzufiihren ist, wird in diesem Kapitel der
Einfluss der in der Glasfaser dominierenden Effekte aus Abschnitt 3.3.1 und 3.3.2 betrachtet.
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ENOB,,: 5.2 Bit
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(a) Sender-WDM-Simulationsaufbau durch individuelle Simulation eines Priifkanals und insgesamt vier

Storkandlen inklusive aller Stérungen aus Kapitel 4
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(b) Faserstrecken-Simulationssetup zur Simulation von Streckenldngen zwischen 0 km, 189,6 km, 366,7 km
und 579.3km mit anschlieBender Bandpassfilterung (BPF) wie Detektion

Abbildung 6.38: WDM-Simulationsaufbau: Simulation eines durch vier individuelle Storkanéle
beeinflusste Ubertragung abgebildet in (a) und dem entsprechenden Kanal abgebildet in (b) mit den
allgemeinen Parameters aus Tabelle 6.6

Wie in Abschnitt 3.4.8 beschrieben, besteht bei der kohédrenten Detektion die Moglichkeit,
lineare Effekte weitestgehend durch DSP zu kompensieren. Bei der CD eines optischen Me-
diums ist dies ebenso der Fall. Um CD vollstdndig kompensieren zu kénnen, ist vollstédndiges
Wissen iiber alle durchlaufenden Faserstiicke und deren exakte Eigenschaften vonndten. Die-
ses Wissen ist unter realen Bedingungen in SDN-Netzen nicht vorhanden. Unter dieser Pra-
misse wird innerhalb der simulativen Umgebung eine Restdispersion von 5 % angenommen,

um ein realistisches Szenario zu generieren.

Es wird zur Kompensation aller beeinflussenden Effekte das DSP-Setup aus Abbildung 6.15
verwendet. Wéhrend die bisherigen Simulationsumgebungen theoretische Untersuchungen
emulierten, wird hier eine Simulationsumgebung aufgesetzt, welche der experimentellen Un-
tersuchung entspricht und alle relevanten Storgréfien beinhaltet. Es wurde dazu einem Simu-

lationsmodell der experimentellen Untersuchung aus 6.40 in Abschnitt 6.5 nachempfunden.

Ein weiterer Unterschied besteht darin, dass hier nicht mehr auf ein sogenanntes ,Noise-

Loading® zuriickgegriffen wird, um den Einfluss des dominierenden weiflen Rauschens in
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Abbildung 6.39: Simulationsergebnisse mit BER-Leistungskurven bei einer 32 GBd Flex-PAM-
Ubertragung iiber 189,6 km SSMF. Die Ergebnisse der Monte-Carlo-Simulation werden einschlieBlich
aller diskutierten Beeintrichtigungen aus Kapitel 4 als durchgezogene Linien dargestellt, wobei das
ENOB des Senders 5,2 Bit (rot + Quadrate) betragt.

optischen Ubertragungen zu untersuchen. Das OSNR ist somit nach Gleichung 4.21 direkt

abhéngig von der verwendeten SSMF und der Leistung am Eingang der Faser.

Wiéhrend der Kanal unter Beobachtung weiter mit einer PRMS betrieben wird, erhélt je-
der Storkanal im WDM-System eine zuféllige Bitfolge. Simuliert wird, definiert nach den
Laborbedingungen, iiber 189,6 km, 366,7 km und 579,3km SSMF Ubertragungsstrecke. Die
SSMF wird dabei entsprechend Kapitel 4 bzw. Abschnitt 3.3.2.3 mit den Parametern aus
Tabelle 6.6 simuliert.

Vor der Verarbeitung durch die Empfanger-DSP wird das Signal zunéchst erneut abgetastet,
um einen Abtastfaktor W = 2 zu erhalten. Der ist notwendig, da das Tektronix DP070000S
Oszilloskop mit einer Abtastrate von 100 GSamples/s arbeitet und somit zunéchst das 3,125~
fache der Symbolrate fq,, = 32 GHz erreicht. Wird nicht auf DSP mit nicht-ganzzahliger
Uberabtastung aus Abschnitt 5.2.3 zuriickgegriffen, ist es sinnvoll, wie in Abschnitt 5.2

beschrieben, bei einer Uberabtastung W = 2 zu arbeiten.
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Parameter Formelzeichen Wert Einheit
OSNR OSNR 10 - 40 dB
Senderquantisierung ENOBry 5,2 Bits
Empfangerquantisierung ENOBRgy 5,6 Bits
Senderbandbegrenzung Bty 13,1 GHz
Empfangerbandbegrenzung Br« 33 GHz
Photodiodenbandbegrenzung Bpp 25 GHz
Ubertragungsstrecke L 0; 189,6; 366,7; 579,3 km
Dispersionskoeffizient D 17 ps/nm/km
Dispersionssteigung Dygiope 0,06 ps/nm? /km
Nichtlinearitétskoeffizient 07 1,6 1/W/km
nichtlinearer Brechungsindex n2 3,2-1072Y m? /W
effektiver Kerndurchmesser Aest 80 pm
Polarisationsdispersionsparameter Dpyvp 0,2 ps/ vkm
Rhythmuslénge B, 50 m
Korrelationslange CL 50 m

Tabelle 6.6: Simulationsparameter zur Evaluation des Einflusses wihrend der Ubertragung inner-
halb eines WDM-Szenarios entsprechend Abbildung 6.38

Es wird zur Pulsformung ein RRC-Filter mit einem agrc von 0,2 verwendet. So ist es nach
dem Nyquist-Shannon-Abtasttheorem kein Problem, bei einer Abtastrate grofier als dem
1,2-fachen der Symbolrate, das Signal vollsténdig zu rekonstruieren. Um ein restliches 1Q-
Ungleichgewicht zu vermeiden, wird der adaptive BME-Algorithmus zur Frontendkorrektur

verwendet.

Am Anfang der DSP-Kette wird zur Kompensation der bereits angedeuteten CD eine sta-
tische FIR-Filterentzerrung im Frequenzbereich nach Abschnitt 5.2.3 mit den Parametern
aus Tabelle 6.6 eingesetzt. Zur Kompensation von der restlichen CD und der PMD wird ein
LMS-Schmetterlingsentzerrer aus Abbildung 5.10 bzw. 5.2.4.1 eingesetzt. Die Anzahl der
Entzerrerkoeffizienten wird dabei stets optimiert und iiberschreitet nicht den Wert von 12.
Zur abschliefenden Feinfrequenz- und Phasenriickgewinnung findet der BPS-Algorithmus
aus Abschnitt 5.3.2 mit 64 Testwinkeln seine Anwendung.

Die Ergebnisse der numerischen Evaluation fiir 189 km SSMF sind exemplarisch in Abbil-
dung 6.39 fiir eine Glasfaser mit Nichtlinearitdten in roten Rechtecken (O) dargestellt. Zur
Referenz ist zusétzlich ein Ergebnis ohne Nichtlinearitdten mit v = 0 durch bordeauxrote
Dreiecke (») hervorgehoben. Die Auswirkungen der Quantisierung und der Nichtlinearitéa-
ten sind bereits fiir 189km bei den héheren Formaten ab [2223] zu erkennen. Eine [2333]
erreicht die HD-FEC-Grenze durch den Fehlerboden nicht mehr, wihrend Modulationen bis
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[2222] nahe an der Referenz ohne Nichtlinearitéten liegen. Die Ergebnisse der ganzheitlichen
Simulation inklusive den Effekten der SSMF sollen im nachfolgenden Kapitel als Referenz

verwendet werden.

6.5 Experimentelle Evaluation
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Abbildung 6.40: Experimenteller Aufbau: Die schwarzen Blocke und Linien stellen elektrische
Gerédte und Verbindungen dar, wiahrend die pinken Verbindungen optischer Natur sind. Die Zah-
len innerhalb des DAC-Blocks stehen fiir die Ausgénge der vier synchronisierten DACs. Zudem ist
das gemessene Empfangsspektrum nach 189,6 km bei einem OSNR von 25 dB abgebildet. Auch das
Augendiagramm eines 32 GBd PAM-2-Signals nach dem elektrischen Verstirker am Sender ist als
Einsatz dargestellt.

Im finalen Abschnitt von Kapitel 6 wird der Einsatz der hybriden Modulation in einer ex-
perimentellen Untersuchung evaluiert. Dazu wird im Labor ein Evaluationsaufbau realisiert.
Dieser Aufbau ist grundlegend in Abbildung 6.40 beschrieben und soll im Folgenden einge-
hend erlautert werden. Er entspricht moglichst exakt den simulativen Untersuchungen aus
Abschnitt 6.4.9 und hat den Zweck, iiber verschiedene Glasfaserlingen die Ubertragung ei-
nes WDM-PDM-Systems zu emulieren. Es werden insgesamt vier Storkanile nebst dem zu
untersuchenden Testkanal realisiert. Dazu werden die invertierten Eingénge des Tektronix
AWGT0001A DACs als Storsignal und zur Modulation der Storkanéle verwendet.

Zur Modulation des zu untersuchenden Testkanals wird ein ECL mit einer Linienbreite von
80kHz bei Ac = 1550.142nm verwendet. Der Laser wird direkt einem 1Q-Modulator zu-
gefithrt. Als IQ-Modulator dient ein Oclaro 100G DP-IQ-MOD 6M100300 mit einem U,
von 8,3V zur optischen Modulation des ECLs. Der Modulator arbeitet bei einer Bandbreite
von etwa 40 GHz, um eine Operation im 50 GHz Grid zu gewéhrleisten. Um eine optima-

le Ansteuerung des E/O-MODs zu gewéhrleisten, miissen elektrische Verstarker verwendet
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Abbildung 6.41: Mithilfe von OFDM ermittelter Frequenzgang des Aufbaus aus Abbildung 6.40

der vier verwendeten Kanéle des verwendeten ADCs. Die ermittelten Frequenzginge in Betrag und
Phase werden zur Vorverzerrung innerhalb der Sender-DSP entsprechend Abschnitt 5.2.1 angewendet.

werden. Zur Ansteuerung werden jeweils zwei gleiche Paare von SHF 870 ultra-linearen Ver-
stédrkern mit einer Bandbreite von mindestens 55 GHz vorgeschaltet. Der SHF 870 arbeitet
bis zu einer Spitze-Spitze-Spannung von 0.25V laut Datenblatt linear. Mithilfe von elek-
trischen Dampfungsgliedern werden die elektrischen Verstéarker auf eine Verstdarkung von
insgesamt 14 dB eingestellt. Zusédtzlich werden die Vorspannungen des Oclaro 100G DP-1Q-
MOD 6M100300 durch eine externe ABC von IDphotonics stabil gehalten.

Die Storkanile werden mit Agilent ECLs und einer Linienbreite von 80kHz versorgt. Die
Frequenzen der LOs werden auf jeweils f int = fc + n - 37,5 GHz eingestellt, wobei n dem
jeweiligen relativen Kanalindex zum Mittenkanal entspricht: n € {—2, — 1, + 1, + 2}. Dies
resultiert in einem dichten WDM-Szenario mit einer Kanalbandbreite von 37,5 GHz. Das
Testszenario, bestehend aus insgesamt finf Kanélen, wird mit einem Finisar WaveShaper
90008 in der Leistung angeglichen. So entsteht vor der eigentlichen Ubertragung in einem
Kanal ein ebenes WDM-Szenario. Ein optisches Spektrum mit den fiinf realisierten Kanélen
bei 1549,549 nm, 1549,841 nm, 1550,142 nm, 1550,443 nm und 1550,743 nm, ist als Einlass in
Abbildung 6.40 fiir eine [1212] Modulation zu sehen.

Die Ausgangsleistungen des ADCs sowie die Verstarkungsfaktoren der elektrischen Verstér-
ker werden so optimiert, dass die jeweiligen Kanéle sowohl die gleiche Steuerspannung als
auch den gleichen Ansteuerungspunkt jeweils relativ zu U, aufweisen. Dies ist dahingehend
wichtig, dass die Operationsstrategien aus Abschnitt 6.2.1 ordnungsgemafl angewendet wer-
den konnen. Fiir die folgenden Szenarien wurde stets die Operationsstrategie der gleichen
Bitfehlerraten entsprechend Abschnitt 6.2.1.3 angewendet. Diese weist zum einen eine d&hn-
lich gute Performanz wie die optimale Strategie auf und ist zum anderen entsprechend der

erhaltenen Bitrate in einem B2B-Szenario gut zu optimieren. Neben dem Ansteuerungspunkt
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Abbildung 6.42: Experimentelle Flex-PAM-Evaluation ohne Strecke (0 km) mit dem Aufbau aus
Abbildung 6.40 fir die Flex-PAM-Modulationen bis [3333]. Die BER wurde mit einer vollstandigen
DSP entsprechend der Abbildungen 6.38a und 6.12 generiert.

des Modulators, ist die Ausgangsspannung wie die Verstarkung vor dem Modulator relevant,
um eine Operationsstrategie einstellen zu konnen. Wahrend der Messung hat sich gezeigt,
dass sich die Ausgangsspannungen der Tektronix AWG70001A minimal unterscheiden und
zeitvariant verhalten. Die theoretisch optimal eingestellte Ausgangsspannung des AWGs zur
optimalen Einstellung der Strategien betrdgt 0,4 V bei einem Maximum von 0,5V je Kanal.
Die optimierten Spannungslevel befanden sich zwischen 0,34V und 0,48 V. Daher wird in
regelméfligem Abstand die BER der vier Dimensionen anhand einer B2B-Messung erneut
optimiert. Ein VOA mit Leistungsiiberwachung wird verwendet, um die Eingangsleistung
Praunen in die Faser fiir jede Messung einzustellen und zu iiberwachen. Das resultierende
OSNR wird entsprechend Abschnitt 4.3.2 durch Integration und Normierung mit einem
OSA bei 0,01 nm Bandbreite und 2001 Abtastpunkten fiir jede Messung ermittelt. Nach
der Ubertragung wird der Testkanal durch das optische Filter Nettest XTRACT mit einer
optimierten 3dB Bandbreite von 35,5 GHz herausgefiltert. Das einstellbare optische Filter
arbeitet mit einer quadratischen Flachdach-Filterform (engl Flat-Top) und einer Ebenheit
(engl. Flatness) von 0,2dB laut Datenblatt. Die Empfangs- bzw. Eingangsleistung Pgry in
den kohédrenten Empfanger U2T CPRV1010A wird mit einem VOA konstant gehalten. Der
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Abbildung 6.43: Experimentelle Flex-PAM-Evaluation tiber 189 km SSMF mit dem Aufbau aus
Abbildung 6.40 und dem DSP-Schema aus Abbildung 6.38a und 6.12

kohérente Empfanger arbeitet mit einer Bandbreite von 20,5 GHz. Faktisch bedeutet dies,
dass bei einer Eingangsleistung iiber der optimalen Eingangsleistung Py, = —8 dBm, das
Eingangssignal geddmpft wird, um eine konstante Performanz des Empfingers zu gewéhr-
leisten. In einigen Szenarien mit geringem OSNR, kommt es allerdings zu Leistungen unter
Popt. In diesen Fallen muss eine Degradation der Empfangerleistung in Kauf genommen wer-
den. Am Empfanger wird ein weiterer ECL mit einer Linienbreite von 5 kHz bei 1550,142 nm

als optischer LO fiir den kohédrenten Detektor verwendet.

Nach Detektion wird das Signal durch einen Tektronix DP070000S ADC bei 100 GSamples/s
abgetastet. Der Tektronix DP070000S hat eine theoretische vertikale Auflésung von 8 Bits.
Die theoretischen 8 Bits an Auflésung resultieren in einem ENOB von etwa 5,6 Bits. Zur ef-
fizienten Evaluation werden sowohl Sender- als auch Empfanger-DSP offline vor- bzw. nach-
prozessiert. Die zu sendenden Signale werden dementsprechend vorab in Matlab erzeugt,
den entsprechenden AWG per Programmierschnittstelle (engl. Application Programming
Interface, API) ibermittelt und zur kontinuierlichen Signalerzeugung verwendet. Das Os-
zilloskop am Empfinger zeichnet auflerdem, nach erfolgreicher Einstellung aller relevanten
Parameter der Szenarien, wie Fasereingangsleistung Paunch, PR der hybriden Modulation

und Empfangsleistung Rz am kohédrenten Detektor, die vier empfangenen Signale auf. Die
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Abbildung 6.44: Experimentelle Flex-PAM-Evaluation tiber 366,7 km SSMF mit dem Aufbau aus
Abbildung 6.40 und dem DSP-Schema aus den Abbildungen 6.38a und 6.12

vier gewonnenen Signale enthalten sinngeméf die Signalkomponenten XI, XQ, YI und YQ.
Neben den Signalen selbst, wurden stets die Fasereingangsleistungen sowie ein optisches
Leistungsspektrum mit dem OSA aufgezeichnet. Abbildung 6.42 zeigt die Ergebnisse einer
Ubertragung ohne Strecke (engl.: Back-to-Back, B2B)-Ubertragung. Die B2B-Ergebnisse die-
nen zum einen als Referenz fiir folgende Messungen und zum anderen zur Verifikation des
Evaluationsaufbaus. Obwohl die degradierenden Fasereigenschaften in einer B2B-Messung
keinen grofien Einfluss haben, ist zu erkennen, dass bei héheren Modulationsformaten bereits
ein asymptotisches Verhalten nahe der SD-FEC-Grenze auftritt. Wie in den vorangegangen

Kapiteln erortert, kann dies verschiedene Griinde haben.

Der Effekt der Quantisierung aus Abschnitt 4.2.4 ist ein Kandidat, der zu einem asymptoti-
schen Verhalten, abhéngig vom Modulationsformat, fithren kann. Wie in Abschnitt 6.4.5 ge-
zeigt, weist ein vorhandenes Quantisierungsrauschen denselben Effekt, wie in Abbildung 6.42
zu sehen ist, auf. Durch ein Zusammenspiel mit den Unstetigkeiten der zeitlichen Synchro-
nisation der vier empfangenen wie gesendeten Kanéle, wére ein kaskadiertes asymptotisches
Verhalten denkbar. Abschnitt 6.4.8 zeigt den zusétzlichen Effekt einer zeitlichen Schréiglage

im Rahmen der verwendeten Hardware auf.
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Abbildung 6.45: Experimentelle Flex-PAM-Evaluation iiber 579,3 km SSMF mit dem Aufbau aus
Abbildung 6.40 und dem DSP-Schema aus den Abbildungen 6.38a und 6.12

Bei den Messungen iiber 189km in Abbildung 6.43 ist zu erkennen, dass fiir die Perfor-
manz niedriger Ordnung das Ergebnis dem der B2B-Messung aus Abbildung 6.42 nahezu
entspricht. Ab der Modulation [2222] erkennt man bei héheren OSNR-Werten von mehr als
30dB eine deutliche Anderung der BER-Steigung im Graphen. Wihrend also der Einfluss
von CD und PMD aufgrund der kohérenten Detektion gering ausféllt, fangen die Nichtlinea-
ritdten aus Abschnitt 3.3.2 an, die Signalqualitét zu degradieren. Insbesondere der inhérente
Effekt von SPM des Signals und die Einfliisse von XPM der vier Storkanéle, sind hier zu
erwithnen. Eine Modulation mit [2323] erreicht gerade die SD-FEC-Grenze von 2,2 - 1072,
Hohere Formate der hybriden Modulationen ab [2333] erreichen, bei 189 km Strecke und
diesem Aufbau, die FEC nicht mehr.

Bei 366,7 km, dargestellt in Abbildung 6.44, verdeutlicht sich der Effekt aus Abbildung 6.43
weiter. Hier erreicht bereits die [2223]-Modulation die SD-FEC-Grenze nicht mehr. Bei For-
maten der hybriden Modulation ab [2323], versagt die DSP auf Empfiangerseite vollstandig,

und es kann kein informationtragendes Signal mehr zuriickgewonnen werden.

Bei einer Strecke von 579,3 km schafft es eine [2222] Modulation gerade die SD-FEC-Grenze
zu erreichen. Fiir Modulationen héherer Ordnung ist eine Riickgewinnung des Signals gar

nicht moglich.

Obwohl die theoretischen Untersuchungen aus Abschnitt 6.4.5 bereits abzeichnen, dass die
Quantisierung durch einen zuséitzlichen Fehlerboden in der BER einen deutlichen Effekt auf
das Gesamtergebnis haben, ist eine abschlieBende Untersuchung, inklusive aller relevanten

Beeintrachtigungen, mit variabler Quantisierung in Abbildung 6.46 dargestellt. Es ist zu
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Abbildung 6.46: Simulation und experimentelle Ergebnisse mit BER-Wasserfallkurven einer
32 GBd Flex-PAM-Ubertragung iiber 189,6 km SSMF. Die Monte-Carlo-Simulationsergebnisse ein-
schlieBllich aller relevanten Beeintrachtigungen aus Kapitel 4 in BER iiber OSNR werden als durch-
gezogene Linie dargestellt. Die ENOB des Senders variiert zwischen 5,2 Bit (rot + Quadrate), 5,0 Bit
(griin + Diamanten), 4,8 Bit (blau + Dreiecke) und 4,6 Bit (cyan + Dreiecke unten). Die experi-
mentelle Messung wird als durchgezogene schwarze Linie und umlaufende Marker dargestellt. Die
entsprechenden B2B AWGN BER-Kurven aus Abbildung 6.17 sind als schwarze durchgezogene Linie
ohne Marker fiir jedes Modulationsformat als Referenz angegeben.

erkennen, dass bereits kleine Variationen der Quantisierung, einen deutlichen Effekt auf
das Gesamtergebnis haben. Gleiches gilt fiir eine Ubertragung iiber 366,7 km und 579,3 km
SSMF'. Die Auswirkungen aller Untersuchungen durch Quantisierung in Verbindung mit den
nichtlinearen Effekten aller moglichen Flex-PAM-Modulationen bis einschlielich [2333] sind
in Abbildung 6.47 in Simulation und Experiment aufgezeigt.

Abbildung 6.47 zeigt den rOSNR-Abstand in Bezug auf die Referenz aus Abbildung 6.17 fiir
alle acht getesteten Flex-PAM-Modulationsformate. Es ist zu beachten, dass die Ergebnisse
separat fiir eine HD-FEC (obere Reihe) und eine SD-FEC (untere Reihe) angegeben wer-
den. Die Ergebnisse fiir die Faserldngen von 0km (B2B), 189,6 km, 366,7 km und 579,3 km
sind von links nach rechts zu sehen. Die schwarzen Kreise beschreiben jeweils die expe-
rimentellen Ergebnisse, wihrend die roten Rechtecke (ENOB = 5,6 Bit) und die blauen
Dreiecke (ENOB = 4,8 Bit) die simulativen Ergebnisse darstellen. Des Weiteren ist zu er-
kennen, dass bei hoheren Modulationsformaten entsprechend Abbildung 6.46, der spezifische

FEC-Grenzwert nicht erreicht werden kann.

Die Abbildungen 6.46 und 6.47 zeigen einen mittleren ArOSNR Umsetzungsnachteil im Ex-
periment von etwa 1,5dB. Sowohl die simulativen als auch die experimentellen Ergebnisse
folgen dem gleichen Trend und haben eine Abweichung vom theoretischen Sollwert. Es ist
nach Abschnitt 3.3.2 und 4.2.4 zu erwarten, dass Modulationen hoéherer Ordnung durch
Nichtlinearitdten und Quantisierung starker beeinflusst werden. In der numerischen Evalua-
tion aus Abschnitt 6.4 zeigt sich eine deutliche Abflachung in der BER-Wasserfallkurve fiir
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Abbildung 6.47: Simulation und experimentelle Ergebnisse fur Okm, 189,6 km, 366,7 km und
579,3km in ArOSNR. Die Simulationsergebnisse werden fiir eine Senderquantisierung von 5,6 (rote
Quadrate) und 4,8 Bit (blaue Dreiecke) angegeben. Die experimentellen Ergebnisse werden als schwar-
ze Kreise dargestellt. Die erforderliche ArOSNR ist in Bezug auf die B2B AWGN rOSNR an den
in Abbildung 6.18 dargestellten HD-FEC-Grenzen (obere Reihe) und SD-FEC (untere Reihe) darge-
stellt. Die Ergebnisse wurden in einem WDM-Szenario mit fiinf Kanélen erzielt. Die Brutto-Bitraten
pro Kanal, die jeder der verwendeten Modulationen entsprechen, sind oben in den jeweiligen Abbil-
dungen angegeben.

hohere OSNR-Werte. Selbst fiir den B2B-Fall ist ein deutlicher Nachteil durch die Akkumu-

lation der Beeintriachtigungen aus Kapitel 4 erkennbar.

Insbesondere die Quantisierungs- und Tiefpasseffekte von ADC und DAC spielen hier durch
ihre Unvollkommenheiten eine grofle Rolle. Bezogen auf die Messung kann angenommen
werden, dass die DAC-Quantisierung in Verbindung mit den Nichtlinearitdaten der Glasfaser
hoher ausfillt als im Datenblatt angegeben. Der Betrieb am Rand der Hardwarespezifika-
tion bei Baudraten von 32 GBd und der starken Tiefpasscharakteristik, bringen die DSP,
wie in Abschnitt 6.4.4 gezeigt, an die Grenzen des Machbaren. Gerade der starke Ausgleich

durch die Vorentzerrung von den stéarker betroffenen hohen Frequenzen in Verbindung mit
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der frequenzabhéngigen Quantisierungskennline des DACs, spielt dabei eine Rolle. Wahrend
16-QAM bzw. [2222] Modulation noch eine relativ langsam zunehmende Steigung aufweist,
fallt der Nachteil eines jeden Modulationsformates mit mindestens einer PAM-8-Modulation
wesentlich grofler aus. Der Nachteil im rOSNR wichst dabei mit der Anzahl der Dimen-
sionen, die eine PAM-8-Modulation verwenden. Die Graphen mit einer Quantisierung von
4,8 Bit, dargestellt durch blaue Dreiecke in Abbildung 6.47 und die Simulationskurven aus
Abbildung 6.46, bestitigen diese Schlussfolgerung.

6.6 Zusammenfassung

In Kapitel 6 wurde numerisch und experimentell der Einsatz von Flex-PAM als vielver-
sprechender Kandidat fiir flexible Transceiver in link-adaptiven faseroptischen Systemen
evaluiert. Es wurden die in Kapitel 4 betrachteten Beeintrachtigungen in Bezug auf die in
Kapitel 5 vorgestellten Aspekte der DSP numerisch im Abschnitt 6.4 untersucht und deren
Einfluss auf eine Flex-PAM analysiert.

Die Leistung von Flex-PAM wurde in einer 5 x 32 GBd WDM-Ubertragung mit einem
37,5 GHz-Raster tiber bis zu 580 km getestet, was Datenraten von 113,6 bis 312,2Gb/s pro

Kanal und eine maximal erreichbare Nettobitrate von 1,561 Th/s ergab.

Wihrend der Implementierungsnachteil fiir die Flex-PAM-Modulation bis [2222] relativ
niedrig war (ca. 1,5dB), wurde ein steigender Nachteil fiir Modulationsformate mit PAM-
8-Modulation beobachtet. Obwohl die verwendete Hardware ein angegebenes ENOB von
5,2 Bit fiir den Sender und 5,6 Bit fiir den Empfénger hatte, ist die Quantisierung ein Pro-
blem, da eine vertikale Auflésung innerhalb des Bereichs 5,2 bis 5,6 Bit, einen Anstieg des
beobachteten Nachteils fiir hohere Modulationen zeigt. Die experimentellen Ergebnisse deu-
ten auf einen zuséatzlichen Fehlerboden fiir hohere Modulationsformate hin, der das Ergebnis
eines hoher als erwarteten Quantisierungsrauschens ist. Dennoch zeigte die Flex-PAM beim
Betrieb mit einer einfachen adaptiven DSP in einer experimentellen Umgebung eine her-
vorragende Flexibilitat, die in der Lage ist, eine ganze Bandbreite an Bitraten (128 bis

320 Gbit/s) und Faserldngen bis zu 580 km zu verarbeiten.
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Fazit

In dieser Arbeit wurden Moglichkeiten untersucht, um in kohdrenten WDM-Netzen mit
dichtem Raster von weniger als 50 GHz, die Datenrate adaptiv zu gestalten. Eine adaptive
Datenrate wird angestrebt, um moderne durch Software bestimmte Konzepte (SDN) zu
unterstiitzen. Das Hauptaugenmerk liegt dabei auf der Untersuchung, Optimierung und
experimentellen Umsetzung der hybriden Modulation und deren digitalen Signalverarbeitung

im Sender wie Empfanger.

Die hybride Modulation bietet neben anderen Konzepten eine zentrale Abstraktionsmdoglich-
keit, indem die einzelnen Datenstrome unabhéngig voneinander moduliert werden kénnen.
Auflerdem zeigt diese Arbeit, dass bereits gingige Konzepte der digitalen Signalverarbeitung
auf eine hybride Modulation anwendbar sind. Dazu wurde ein WDM-Szenario mit einem Ka-

nalabstand von 37,5 GHz realisiert und in Simulationen sowie experimentell untersucht.

7.1 Zusammenfassung

Kapitel 4 dieser Arbeit untersucht, neben der Realisierung der hybriden Modulation, ein
ganzheitliches WDM-Modell analytisch und in Abschnitt 6.4 numerisch. Zudem steht die
experimentelle Realisierung eines WDM-Szenarios mit hybrider Modulation im Fokus. Ka-
pitel 5 leuchtet geeignete Signalverarbeitungsalgorithmen zur detaillierten Untersuchung aus
und adaptiert sie auf die spezifischen Gegebenheiten einer hybriden Modulation aus Kapi-
tel 6.

Kapitel 4 beschéaftigt sich hauptséichlich mit der numerischen Umsetzung eines optischen
Kommunikationssystems und dessen beschriebenen Beeintrachtigungen aus Kapitel 3. Hier-

mit werden bereits etablierte Anséitze aus der Literatur, beispielsweise zur Simulation der
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chromatischen Dispersion, der optischen Verstdrkung oder digitalen Modulation, auf ein

DP-System angepasst.

Realisiert wurde ein numerisches Modell zur Untersuchung von Glasfasern bei Doppelbre-
chung mit der Umsetzung und Optimierung der Losung zur Manakov-PMD-Gleichung durch
die Split-Step-Methode. Dies gilt ebenso fiir die Lésung der CNLSE. Die Manakov-PMD-
Gleichung erlaubt im Gegenzug zur CNLSE, die Lésung in grofleren Schritten und somit
eine Optimierung der Rechenzeit von Simulationen fiir optische Kommunikationssysteme
bei ausreichender Genauigkeit. Dabei wird die schnelle Entwicklung der Polarisation des
Tréagers bei der numerischen Losung separiert und iiber einen gréofleren Schritt entsprechen-

der Beobachtungen gemittelt.

Diese Arbeit fithrt des Weiteren wichtige Aspekte der digitalen Signalverarbeitung aus. In-
dem die Algorithmen EF, GSOP, EEM, BME, EASI und CA fiir eine hybride Modulation
angepasst und untersucht wurden. Im Rahmen der Entzerrung wurde fiir den Sender eine
Vorverzerrung durch Kanalschétzung mithilfe von OFDM implementiert. Fiir den Empfan-
ger wurden adaptive Schmetterlingsentzerrer nach LMS und CMA implementiert, erweitert
und untersucht. Es wurden Entzerrerstrukturen bei nicht-ganzzahliger Uberabtastung imple-
mentiert und mit den Ergebnissen aus [179] verglichen. Auch die fiir ein kohérentes System

wichtige Tragerriickgewinnung wird betrachtet und umgesetzt.

Neben den beschriebenen Untersuchungen dieser Arbeit wurde ebenso der Einfluss weiterer
Stetigkeiten untersucht. So wurde der Einfluss von Rauschen, Modulatorkennlinien eines 1Q-
Modulators (MZM), zeitlicher Schréiglagen zwischen den Modulationsdimensionen und von
1Q-Ungleichgewichten in Zusammenhang zur hybriden Modulation gestellt. Zur Abmilde-
rung von [Q-Ungleichgewichten vergleicht die Arbeit relevante Algorithmen und untersucht
diese qualitativ. Der BME-Algorithmus stach mit der besten Performanz iiber alle Modula-

tionen heraus und erfuhr einer detaillierten Beleuchtung.

7.2 Schlussfolgerung

Ein ganzheitliches WDM-Szenario mit allen relevanten Beeintrichtigungen und nétiger di-
gitaler Signalverarbeitung wurde analytisch hergeleitet und numerisch aufgearbeitet. Die
hybride Modulation wurde erstmals mit Datenraten bis zu 312,2 Gbit/s pro Kanal in einem
Fiinf-Kanal-WDM-Szenario in Simulation evaluiert und im Experiment validiert. Sie erreicht

dadurch eine maximale spektrale Effizienz von 6,8 Bit/s/Hz. Schwerpunktméfig konnte der
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7.3 Ausblick

Zusammenhang von kritischen Beeintrichtigungen, wie der Senderquantisierung bei hoch-
wertigen Modulationsformaten in Verbindung mit genutzter DSP und Nichtlinearitéten be-

leuchtet und detailliert analysiert werden.

Es hat sich gezeigt, dass der Einfluss von Nichtlinearititen wihrend der Ubertragung iiber
eine SSMF durch geschickte Wahl der Leistungsverteilung anhand von Operationsstrategien
(Abschnitt 6.2.1) auf die modulierten Dimensionen minimiert werden kann. Die These hat
sich sowohl im Experiment wie in Simulationen bestétigt. Gerade bei hochwertigen Modu-
lationsformaten zeigt sich wihrend der Untersuchung des Einflusses von Nichtlinearitédten
die erhebliche Storung durch Quantisierung. Es stellten sich Degradationen von bis zu 11 dB
im bendtigten OSNR bei einem ENOB von 5 Bit bei Modulationen ab [2333] heraus. Dies
sorgt bei der Betrachtung der maximalen Streckenldnge dafiir, dass selbst bei Verwendung
einer SD-FEC eine Ubertragung von 256 Gbit Bruttokanalrate und eine Modulation von
[2223] nicht mehr zu realisieren ist. Es wurde der Einfluss von Quantisierung am Sender als
auch Empfanger dediziert untersucht und in einen qualitativen Zusammenhang gebracht.
Der Einfluss auf die Ubertragungsqualitiit wurde quantitativ durch numerische Simulation
ermittelt. Es zeigt sich, dass der Einfluss von Senderquantisierung eine deutliche Degradation

aufweist.

Diese Arbeit zeigt eine Methode zur Ermittlung einer Vorverzerrung in Abschnitt 6.4.6 auf
und setzt sie erfolgreich zur Migration von statischen Tiefpasseffekten in bandbegrenzten
Systemen bei hohen Baudraten ein. Es konnte ein Zusammenhang zwischen durchgefiihrter
Vorverzerrung und Einfluss von Quantisierung am Sender hergestellt werden. Der Einfluss
von Quantisierung auf die Performanz einer Vorverzerrung zeigte sich als kritisch und schlagt
sich in einen Fehlerboden nahe der FEC-Grenzen bei hoherstufigen Modulationen ab [2222]
aus. Dieser Fehlerboden verstérkte sich zudem durch den Einfluss der Nichtlinearitdten in

der Simulation und im Experiment.

7.3 Ausblick

Diese Arbeit fiihrte die hybride Modulation erstmals in einer experimentellen WDM-
Untersuchung durch. Sie stellt sich als vielversprechender Variante fiir flexible Transceiver in
link-adaptiven Systemen dar. Wie sich abzeichnete, gestaltete sich die Realisierung von hy-
brider Modulation bei hoheren Modulationsordnungen in Verbindung mit Nichtlinearitaten
und Quantisierung in einem dichten WDM-Szenario als kompliziert. Um hybride Modulation

bei hohen Datenraten in Génze umsetzen zu kénnen, bedarf es einer Weiterentwicklung der
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elektrischen Komponenten wie DAC und ADC. Des Weiteren spielt die frequenzabhéngige
Quantisierung von Hardware, wie ein DAC beim Betrieb hoher Baudraten von 25 GBaud
und mehr, am Limit der Tiefpassbegrenzung eine Rolle. In Bezug auf die Leistungsfdhigkeit

von DSP und deren Auswirkung bedarf es einer detaillierten Untersuchung.

Dennoch erweist Flex-PAM mit einer einfachen adaptiven DSP in einer experimentellen Um-
gebung eine hervorragende Flexibilitat, die in der Lage ist, eine bemerkenswerte Bandbreite
an Bitraten (128 bis 320 Gbit/s) und Faserldngen mit einer BER unterhalb der FEC-Grenzen
zu verarbeiten. In Zukunft miissen weitere Untersuchungen bei Echtzeitverarbeitung durch-
gefithrt werden, um eine Abschétzung tiber Komplexitdt und Realisierbarkeit einer DSP

beurteilen zu konnen.

Fiir Netze der nichsten Generation mit link-adaptiven Transceivern muss Flex-PAM direkt
mit anderen Ansétzen und deren Echtzeitverhalten verglichen werden. Das Verfahren der
probabilistischen Formgebung (Abschnitt 2.9.2) ist mit der adaptiven Anpassung der Wahr-
scheinlichkeiten zum Auftreten bestimmter Konstellationssymbole ein guter Anwéarter. Ob
eine einfache Standard-DSP den Nachteil der diskreten Flexibilitdt von Flex-PAM entschul-
digt und inwiefern dies in einem Echtzeitdemonstrator umgesetzt werden kann, ist fiir die
eingesetzte Technik in der néchsten Generation von Transceivern in nicht-starren Netzen

(SDN) entscheidend.

Im Hinblick auf zukiinftige durch Software bestimmte Netzwerkstrukturen bietet die hybri-
de Modulation eine einfach umzusetzende gute Alternative zur Anpassung der Datenrate
an einen gegebenen Kanal durch die Ubertragungslinge und das OSNR. Wihrend andere
Methoden wie TDHM oder die probabilistische Formgebung durch komplexere DSP- und
FEC-Ansétze herausstechen, arbeitet die hybride Modulation, wie in dieser Arbeit gezeigt,
weitestgehend mit etablierten Ansétzen digitaler Signalverarbeitung. Adaptionsansitze mit
konstantem Modulationsformat sind durch das verwendete Modulationsformat und der Bau-
drate begrenzt, wihrend die hybride Modulation beliebig skaliert. Das Festlegen eines Mo-
dulationsformates schafft implizit eine harte Anforderung an die verwendete Hardware und
wird durch die obere mogliche Datenrate bestimmt. So ist beispielsweise der Einfluss von
Nichtlinearitdten und der Quantisierung bei anderen Ansétzen implizit durch das Modu-
lationsformat bestimmt und bleibt unabhéngig der Datenrate konstant. Bei der hybriden
Modulation skaliert, wie im Rahmen dieser Arbeit gezeigt, der Einfluss mit Erhohung der
Datenrate. Dafiir hat die hybride Modulation den Nachteil der im Vergleich groben Schritt-

weite an Adaptivitdt und den Nachteil unsymmetrischer Modulation.
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Anhang A

Anhang zur optischen Theorie

Erginzende Tabellen und Abbildung
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Abbildung A.1: Realteil hervorgerufener Pulsverbreiterung durch CD (D¢p = 17 ps/nm/km) von
0 bis 1000 km. Blau entspricht dabei 0 km und rot einer Ubertragung iiber 1000 km SSMF (siquivalent
zu Abbildung 4.1)
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Anhang B Anhang zur hybriden Modulation

Anhang B
Anhang zur hybriden Modulation

Erginzende Tabellen und Abbildung

Nyp Minimale BER Gleiche BER Gleiche Distanz Konst. Leistung
PRpp 0 0 0 0
[1111] rSNR SD-FEC 6,241 6,241 6,241 6,241
rSNR HD-FEC 8,518 8,518 8,518 8,518
PRpp 4,87 6,46 7 0
[1112] rSNR SD-FEC 8,749 8,928 9,064 10,54
rSNR HD-FEC 11.21 11.29 11.41 13.97
PRpp 5 6.46 7 0
[1212] rSNR SD-FEC 10,45 10,58 10,68 11,85
rSNR HD-FEC 12,94 12,99 13,09 14,68
PRpp 5.09 6.46 7 0
[1222] rSNR SD-FEC 11,71 11,77 11,82 12,39
rSNR HD-FEC 14,2 14,22 14,27 15,01
PRpp 0 0 0 0
[2222] rSNR SD-FEC 12,7 12,7 12,7 12,7
rSNR HD-FEC 15,18 15,18 15,18 15,18
PRpp 3.9 5.72 6.23 0
[2223] rSNR SD-FEC 14,71 14,96 15,1 15,6
rSNR HD-FEC 17,41 17,51 17,64 19,51
PREp 4.04 5.72 6.23 0
[2323] rSNR SD-FEC 16,24 16,44 16,56 17,2
rSNR HD-FEC 18,97 19,05 19,16 20,43
PRpp 3.9 5.72 6.23 0
[2333] rSNR SD-FEC 17,44 17,54 17,61 17,97
rSNR HD-FEC 20,16 20,2 20,26 20,86
PRpp 0 0 0 0
[3333] rSNR SD-FEC 18,41 18,41 18,41 18,41
rSNR HD-FEC 21,12 21,12 21,12 21,12

Tabelle B.1: Leistungsformate fiir alle Flex-PAM Formate bis einschl. Nypp=[3333].
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Abbildung B.1: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.19 fiir eine HD-FEC
beim rOSNR aus Tabelle B.1 der Algorithmen: BME (lila Dreieck), EEM (rotes Dreieck), EASI
(oranges Dreieck), GSOP (griiner Rhombus) , EF (gelbes Rechteck), CA (hellblaues Dreieck) und
keine Kompensation als dunkelblauer Kreis zur Referenz.
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Abbildung B.2: Q-Faktor nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.19 fiir eine SD-FEC
beim rOSNR aus Tabelle B.1 der Algorithmen: BME (lila Dreieck), EEM (rotes Dreieck), EASI
(oranges Dreieck), GSOP (griiner Rhombus), EF (gelbes Rechteck), CA (hellblaues Dreieck) und
keine Kompensation als dunkelblauer Kreis zur Referenz.
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Abbildung B.3: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.24: Mit N, = 5 in blauen
Kreisen, N, = 7 in orangenen Quadraten und N, = 13 in gelben Rhomben aus Abbildung 6.23 und
eine durch Quantisierung (ENOB=e) verzerrte Simulation. Es ist eine Entzerrung mit N, =5, N, =7
und N, = 13 dargestellt. Der Einfluss von Quantisierung wird des Weiteren durch unterschiedliche
Linienarten abgebildet. Die durchgezogen Linie beschreibt weiterhin einen ENOB von unendlich (kein
Quantisierungsrauschen). Die unterbrochen, gepunktete Linie steht fiir ein Quantisierungsrauschen
mit einem ENOB = 6. Die unterbrochene Linie beschreibt ein Quantisierungsrauschen von ENOB = 5
und die gepunktete Linie steht fiir ein Quantisierungsrauschen mit ENOB = 4.
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Abbildung B.4: BER Wasserfallkurven zur Ermittlung des Unterschied des benotigten OSNRs
(ArOSNR) bei gleicher Quantisierung im Sender und Empfinger fiir hybride Modulation (Abbil-
dung 6.26 und 6.27). Das ENOB wurde dabei entsprechend dem Pfeil in Abbildung (g) zwischen 8
und 4 variiert.
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Abbildung B.5: Unterschied des benotigten OSNRs (ArOSNR) fiir eine HD-FEC mit einer BER
von 3,8 - 1072 bei unterschiedlicher Quantisierung in Sender und Empfinger fiir eine hybride Modu-
lation. Der Unterschied im rOSNR bewegt sich zwischen 0 und und 12 dB entsprechend der Verteilung
aus Abbildung 6.28
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Abbildung B.6: Unterschied des benétigten OSNRs (ArOSNR) fiir eine SD-FEC mit einer BER
von 2,2 - 1072 bei unterschiedlicher Quantisierung in Sender und Empfinger fiir eine hybride Modu-
lation. Der Unterschied im rOSNR bewegt sich zwischen 0 und und 12 dB entsprechend der Verteilung

aus Abbildung 6.28
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Abbildung B.7: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.29 zur Ermittlung des
Einflusses nicht perfekter optischer Modulation durch einen MZM (rot) im Vergleich zu perferkter

Modulation (lineare Kennline, griin)
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Abbildung B.8: BER nach Evaluation mit dem Aufbau aus Abbildung 6.35 zur Ermittlung des
Einflusses bei zeitlicher Schréglage im Sender inklusive einem Versatz von 2 ps (blau) und ohne (rot)
entsprechend Abbildung 6.37
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Anhang C
Eingesetzte Laborgerate

Die Liste enthélt die in dieser Arbeit eingesetzten Laborgerite.
Elektrisch

Signalgeneratoren:
Tektronix AWG70001, Tektronix AWG7102, Tektronix AWG7122B,
Tektronix AWGT7122C

FElektrische Verstdrker:
SHF 870, SHF 100CP, SHF 107CP, SHF 824, SHF 810, SHF 804, SHF 806

Tiefpassfilter:
Gaufifilter 7,46 GHz von Picosencond Pulse Lab, Chebychev 6 GHz (WLKS6000-5SS) von
Wainwright Instruments GmbH,

RFE-Modulator:
Marki IQB0618LK

LO-Elektrisch:
Hittite (heute Analog Devices, Inc.) HMC-T2100, Anritsu 68047B

E/O- und O/E-Wandler

Optische Modulatoren:

MZM Avanex (heute Lumentum) SD-20, MZM Avanex (heute Lumentum) SD-40, MZM
UTP S0150-002023, Oclaro (heute Lumentum) 100G DP-IQ-MOD 6M100300, Tektronix
OM5110 Multi-Format Optical Transmitter Photodioden:

New Focus 1544, Lab Buddy DSC-R401HG von Discovery Semiconductors
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Anhang C Eingesetzte Laborgerite

Kohdrenter Empfinger:
U2T (heute Finisar) CPRV1010A

OSA:
Advantest Q8384

Messgerite

Inline-Leistungsmessung mit variablen Dampfungsglied:
Eigenlight Cooperation (heute NeoPhotonics Corporation) Eigenlight M420, Optisches-
Leistungsmessgerit EXFO 0OQ-203-11

FEchtzeitoszilloskope:
Tektronix DP070000S, Tektronix DPO 72004, LeCroy SDA830Zi

Komponenten

Laser:
Multiport tunable Laser Source (N7714A) von Agilent Technologies (heute Keysight) Tun-
able Narrow Linewidth Laser (TNL-CBV-1U) von Teraxion

Optische Filter:
YenistaOptics XTA-50, Nettest XTRACT, Finisar Waveshaper 400S

Optische Verstarker:
EDFA Nettest, EDFA Keopsis KPS-BT2-C-PB-FA, EDFA HHI MGM FL-1AEC28

Diverse optische Komponenten:

3db, 10dB, 1:4 Koppler von Diamond,

Polarisationssteller von Fiber Control Industrie,

Zirkulator (GPC-CIR-P-15-FCA-90-SS) von General Photonics
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Anhang D
Glossar

Jedes Akronym wird, wenn es zum ersten Mal erscheint, vollstdndig definiert, so dass der
Leser nicht den gesamten Text durchsuchen muss, um seine Bedeutung zu finden. An wichti-
gen Stellen wird ggfs. die Definition wiederholt, um einzelne Kapitel verstdndlich zu halten.
Als eine weitere Hilfe, sollen hier alle Symbole wie Akronyme in alphabetischer Reihenfolge
aufgelistet werden. Zudem werden besondere Akronyme und weitere wichtige Schlagworte

in einem Index mit entsprechenden Verkniipfung der beinhaltenden Seiten aufgelistet.

Akronyme
ABC automatische Vorspannungssteuerung (engl. Automatic Bias Control).
ADC Analog-Digital-Wandler (engl. Analog to Digital Converter).
AOM Akustisch-Optischer Modulator (engl.: Acoustic-Optical-Modulator).
APD Lawinenphotodiode (engl. Avalanche Photodiode).
API Programmierschnittstelle (engl. Application Programming Interface).
ASE verstarkte spontane Emission (engl. Amplified Spontaneous Emission).
ASK Amplitudenumtastung (engl. Amplitude-Shift Keying).
ASTN automatisch schaltendes Transportnetz.
AWG Arbitrar-Signalgeneratoren (engl.: Arbitrary Waveform Generator).
AWGN additives weiles Gaufi’sches Rauschen.
B2B Direktverbindung (engl.: Back-to-Back).
BEP Bitfehlerwahrscheinlichkeit (engl. Bit Error Probability).
BER Bitfehlerverhéltnis (engl.: Bit Error Ratio).
BGE Bandliickenenergie (engl. Band Gap Energy).
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Akronyme

Bit
BME
BP
BPS
BpS
BPSK

CA

CB

CD
CFR
CMA
CNLSE
CPR
CR
CW

DAC
DC
DCF
DCO
DD
DDC
DEMUX
DFBL
DFE
DFT
DGD
DP
DSP

E/O-MOD
EAST

ECL
EDFA
EEM

Binérziffer (engl. Binary Digit).

Blind-Moment-Estimation.

Bandpass.

Blind-Phase-Search.

Bits pro Symbol (engl. Bits per Symbol).

Binédre Phasenumtastung (engl.: Binary Phase Shift Keying).

Cyclostationary-Approach.

Leitungsband (engl. Conduction Band).

chromatische Dispersion.

Tragerfrequenzriickgewinnung (engl.: Carrier Frequency Recovery).
Constant-Modulus-Algorithm.

gekoppelte nichtlineare Schrodingergleichung.
Tragerphasenriickgewinnung (engl.: Carrier Phase Recovery).
Tragerriickgewinnung (engl.: Carrier Recovery).

kontinuierliche Welle (engl.: Continous Wave).

Digital-Analog-Umsetzer (engl.: Digital to Analog Converter).
Gleichstrom (engl. Direct Current).

dispersionkompensierende Glasfaser.

digital kontrollierten Oszillator (engl. Digitally Controlled Oscillator).
entscheidungsbasiert (engl.: Dicision-Directed).

digitale Dispersionskompensation.

entbtindelt (engl. Demultiplexed).

Laser mit verteilter Riickkopplung (engl. Distributed Feed Back Laser).
Entzerrer mit Entscheidungsriickkopplung.

Diskrete Fourier-Transformation.

Differentielle Lufzeitverzogerung (engl.: Differential Group Delay).
zwei Polarisationen (engl. Dual Polarization).

digitale Signalverarbeitung (engl.: Digital Signal Processing).

elektro-optische Modulation (engl.: Electro-Optical Modulation).
Equivariant- Adaptive-Separation-via-Independence.

Laser mit externem Resonator (engl. External Cavitiy Laser).
erbiumdotierter Faserverstirker (engl.: Erbium Doped Fiber Amplifier).

Eigenvalues-and-Eigenvectors-Method.
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Akronyme

EF
ENOB
EVM

FDM
FEC

FFE

FFT

FIR
Flex-PAM
FOM
FRA
FWM

GSOP

HD-FEC
HDR

IFFT

1R

IoT
IQ-Modulator
IRR

INI

ISP

Laser
LDPC
LED
LMS
LO
LUT

MCMA
MMSE

Ellipse-Fitting.
Effektive Anzahl an Bits (engl.: Effective Number of Bits).
Betragsfehlervektor (engl.: Error Vector Magnitude).

Frequenzmultiplexverfahren (engl.: Frequency Division Multiplexing).

Vorwirtsfehlerkorrektur (engl.: Forward Error Correction).

vorwértsgerichteter Vorentzerrer (engl.: Feed-Forward Equalizer).

schnelle Fourier-Transformation (engl.: Fast Fourier Transformation).

endliche Impulsantwort (engl.: Finite Impulse Response).

flexible hybride Modulation (engl. Flexible Hybrid Modulation).

Giitezahl (engl. Figure of Merit).
Faser-Ramanverstérker (engl. Fiber Raman Amplifier).

Vierwellenmischung (engl. Four-Wave Mixing).
Gram-Schmidt-Orthogonalization-Procedure.

Hard-Decision-FEC.
hoher Dynamikumfang (engl.: High Dynamic Range).

inverse schnelle Fourier-Transformation.

unendliche Impulsantwort (engl.: Infinite Impulse Response).
Internet der Dinge (engl.: Internet-of-Things).

Inphase- und Quadraturmodulator.

Image-Rejection-Ratio.

Intersymbolinterferenzen.

Internetanbieter (engl.: Internet Service Provider).

Lichtverstarkung durch angeregte Emission von Strahlung.
Low-Density Parity-Check.

Leuchtdiode (engl. Light-Emitting Diode).

kleinster quadratischer Mittelwert (engl.: Least Mean Square).
Lokaloszillator.

Nachschlagtabelle (engl.: Look-Up-Table).

Modified Constant Modulus Algorithm.

minimaler durchschnittlicher quadrierter Fehler.
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Akronyme

MUX
MZ1
MZM

NF
NLSE
NRZ

OFDM
OSA
OSI-Modell
OSNR

PAM
PD
PDL
PDM
PI-Filter
PLL
PM
PMD
PN
PON
PR
PRBS
PRMS
PS
PSD
PSK

QAM

QoS
QPSK

RC
RIN

gebiindelt (engl. Multiplexed).
Mach-Zehnder-Interferometer.
Mach-Zehnder-Modulator.

Rauschzahl (engl. Noise Figure).
nichtlineare Schrodingergleichung.

Non-Return-to-Zero.

orthogonales Frequenzmultiplexverfahren.
optischer Spektrum-Analysator.
Open-Systems-Interconnection-Modell.

optisches Signal-zu-Rauschverhéltnis.

Pulsamplitudenmodulation.

Photodetektor (engl. Photo Detector).

Polarisationsabhéngiger Verlust (engl. Polarization-dependent Loss).
Polarisationsmultiplex (engl. Polarization Division Multiplexing).
Filter mit Proportional- und Integralterm.

Phasenregelschleife (engl. Phase-locked Loop).

Leistungsmesser (engl. Power Monitor).
Polarisationsmodendispersion.

Phasenrauschen (engl.: Phase Noise).

passives optisches Netz.

Leistungsverhéltnis (engl.: Power Ratio).

pseudozufillige Bitsequenz (engl.: Pseudo Random Bitsequence).
pseudozufillige mehrstufige Bitsequenz.

Probabilistische Formgebung (engl. Probabilistic Shaping).
Leistungsdichtespektrum (engl. Power Spectrum Density).
Phasenumtastung (engl. Phase-Shift Keying).

Quadraturamplitudenmodulation.
Dienstgiite (engl.: Quality of Service).
Vierphasenumtastung (engl.: Quadrature Phase Shift Keying).

hochgestellter Kosinus (engl. Raised-Cosine).

relatives Intensitétsrauschen (engl.: Relative Intensity Noise).
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Akronyme

RMS
ROADM
rOSNR
RRC

RS
rSNR
RSS

SBS
SCA
SD-FEC
SDN
SE
SINAD
SINC
SMF
SNR
SOVA
SPM
SRS
SSD
SSMF

TDHM
TDM
THP
TP

TS

TV

Tx

VB
VOA
VOD
VSS

Effektivwert (engl.: Root Mean Square).

re-konfigurierbarer optischer Add-Drop-Multiplexer.
benotigtes OSNR (engl. Required OSNR).

Wurzel des hochgestellten Kosinus (engl. Root Raised-Cosine).
Reed-Solomon-Code.

bendtigtes SNR (engl. Required SNR).
Wurzel-Summe-Quadrat (engl. Root Sum Squared).

Empfénger (engl.: Receiver).

stimulierte Brillouinstreuung (engl. Stimulated Brillouin Scattering).
Ansatz geteilter Kandle (engl. Seperated Channel Approach).
Soft-Decision-FEC.

Software bestimmte Netze (engl.: Software-defined Networks).
spektrale Effizienz (engl.: Spectral Efficiency).

Verhéltnis von Signal zu Rausch- und Verzerrungseffekte.
Kardinalsinus (engl. Sinus Cardinalis).

Einmodenfaser (engl.: Single Mode Faser).
Signal-Rauschverhéltnis (engl.: Signal-to-Noise Ratio).

Viterbi Algorithmus mit weichem Ausgang.
Selbstphasenmodulation (engl.: Self-Phase Modulation).
stimulierte Ramanstreuung (engl. Stimulated Raman Scattering).
Halbleiterlaufwerk (engl.: Solid-State-Drive).
Standard-Einmodenfaser (engl.: Standard Single Mode Fiber).

hybride Modulation im Zeitbereich.

Zeitmultiplexverfahren (engl.: Time Division Multiplexing).
Tomlinson-Harashima Vorkodierung.

Tiefpass.

Trainingssequenz.

Fernsehen (engl.: Television).

Sender (engl.: Transmitter).

Valenzband (engl. Valence Band).
variables optisches Dédmpfungsglied (engl.: Variable Optical Attenuator).
Video-on-Demand.

variable Schrittweite (engl. Variable Stepsize).
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Akronyme

WDM Wellenléngenmultiplex (engl.: Wavelength Division Multiplexing).
WP Verzogerungsplatten (engl.: Waveplates).

WSC wellenldngenselektiver Koppler (engl. Wavelength Selective Coupler).
WWW weltweites Netz (engl.: World Wide Web).

XPM Kreuzphasenmodulation (engl.: Cross-Phase Modulation).
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Anhang E

Stichwortverzeichnis

Zahlen

1550 nm 31, 34
3 dB-Grenzfrequenz 54
90° — Hybrid 28, 63, 64

A

Absperrwellenldnge 61

Abtastfaktor 17, 123

Abtast-Halte 14, 53, 85, 86

Abtasttheorem 18

Abtastung 16

Akustisch-Optische Modulator 70

Aliasing 15, 54, 138

Amplituden-Mismatch 96

Amplitudenmodulation 50

Analog-Digital-Wandler 54

Analogisierung 85

Ansprechvermdogen 61

asymmetrische Pilotton-Verfahren 52

AWGN 18, 19, 21-23, 87, 89, 92-95, 130,
132, 133, 135, 141, 144, 170, 171,
191, 203

Bandbreite 28

Bandpasstibertragung 47

Bessel-Filter 55

Bit 7, 8, 11, 19, 20, 25, 28, 53, 66, 85, 91,

92, 96, 130, 134, 152, 154, 157, 172,

192
Blind Moment Estimation 100
Blind-Phase-Search 119-121
Brillouin-Streuung 41
Brillouin-Verstarkung 41
Butterworth-Filter 55

C

Chromatische Dispersion 32, 74

CMA 113-116, 140, 174, 192, 204, 206
Coarse-Step-Methode 44, 45

Constant Modulus Algorithm 113
Cyclostationary Approach 101

D

DAC 53
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Déampfung 30

Démpfungsglied 30

DC-Blocker 54

Detektion 60, 62

digital kontrollierter Oszillator 122

Digital-Analog-Wandler 53

digitale Filter 56

digitale Modulation 11

Digitale Signalverarbeitung 3, 99

Digitalisierung 85

Dispersion 32, 37

Doppelbrechung 34, 35, 42, 46, 174

DSP 3, 5, 16, 19, 25, 26, 63, 65, 73, 99, 100,
102, 103, 106, 110, 112, 117, 118,
121-123, 125, 128, 138-142, 144,
146, 161-163, 165-169, 171, 172,
175, 176, 192, 205, 210

E

effektive Faserlinge 39

Eigenvalues and Eigenvectors Method 100

Einfiigeddmpfung 30

elektrische Verstérker 56

Elektrostriktion 41

Ellipse Fitting 100

Empfanger 4, 27, 32, 60, 63, 64, 71, 73, 78,
80-83, 87, 100, 101, 106, 108-110,
117, 118, 123, 126, 138, 139,
141-144, 146, 148-155, 157, 159,
160, 162, 166, 167, 169, 172-174,
184-186

Empfangsfilter 18

ENOB 53, 54, 85, 97, 98, 150-152, 154, 167,
175, 184, 193

Entzerrerkoeffizienten 111

Entzerrung 123

Equivariant Adaptive Separation via

Independence 100
F

FEC 19, 21, 25, 97, 126, 134, 146, 151, 152,
169, 170, 175, 176, 193, 195

Filter 54, 109

Flex-PAM 5, 25, 26, 126-129, 131, 133-137,
140, 142, 144, 149, 166-170, 172,
176, 180, 193, 200, 206, 207

Forward Error Correction 19

Frequenzversatz 78, 79, 82, 140
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Anhang F

Symbolverzeichnis
Symbol Beschreibung Einheit
a Komplexe Einhiillende (Amplitude)
4B Dampfung (Attenuation) eines Kanals (Faser) dB, lin
Qg Inphaseversatz rad
aqQ Quadraturversatz dB,lin
QRRC Abrollfaktor eines RRC-Filters dB,lin
B Bandbreite (generell) Hz
Base Rauschbandbreite Hz,m
bep (f) Phasenfrequenzgang durch chromatische Dispersion rad
Bpac digitales informationstragendes Signal Hz/m
BERpanm BER im AWGN Kanal einer PAM
BERtarget angestrebte Bitfehlerrate Fehler/Bit
5o Laufzeitanteil aus der Tailorentwicklung von der Di-
spersion
B Anteil der linearen Gruppenlaufzeit aus der Tailor-
entwicklung von der Dispersion
B3 Anteil der quadrierten Gruppenlaufzeit aus der Tai-
lorentwicklung von der Dispersion
b k] (gesendeter) sequentieller Bitstrom mit dem Laufin-
dex k
Bpp Bandbregrenzung einer Photodiode Hz,m
Biet Referenzbandbreite Hz,m
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Symbol Beschreibung Einheit

Bry 3dB-Bandbegrenzung eines Empfingers Hz,m

By 3dB-Bandbegrenzung eines Senders Hz,m

C Kanalkapazitét Bit/s

Cls/ﬁ Statistische Konstanter Modules (CMA)

C&’}Aﬁ Statistische Konstanter Modules (CMA) des Imagi-
néarteils

C’IS/I&’% Statistische Konstanter Modules (CMA) des Realteils

D Modulationssymbolmenge (beinhaltet alle Modulati-
onssymbole eines Formates)

d (gesendetes) Symbol

dBm Leistungspegel in Dezibel Milliwatt dbM

ApwM Phasenversatz bei Vierwellenmischung rad

do Dirac Funktion

d [K] (gesendetes) Symbol d zum diskreten Zeitpunk &

dr [K] Inphaseanteil des (gesendetes) Symbols d [k]

dim [K] Imaginarteil des (gesendetes) Symbols d [k]

dq [k] Quadraturanteil des (gesendetes) Symbols d [k]

dye [K] Realanteil des (gesendetes) Symbols d [k]

dx [k] (gesendetes) Symbols d [k] in X-Polarization

dxi [k] Inphaseanteil des (gesendeten) Symbols d [k] in X-
Polarization

dxq (k] Quadraturanteil des (gesendeten) Symbols d [£] in X-
Polarization

dyr [k] Inphaseanteil des (gesendeten) Symbols d[k] in Y-
Polarization

dyq [K] Quadraturanteil des (gesendeten) Symbols d [k] in Y-
Polarization

e Enzerrerkoeffizienten

€0 Elektronenladung (konstante)

Ey/Ny Verhéltnis der Signalenergie pro Bit zu der Rausch- 1/Bit
leistung pro Hz

Evizv Elektrisches Feld am Ausgang eines MZM V/m
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Symbol Beschreibung Einheit

ENOB Effektive Anzahl an Bits Bit

€ (quadratischer) Fehler (generell)

e [k] quadratischer Fehler zwischen gesendeten d[k] und
empfangenen Symbol 7 [k]

EV Fehlervektor

EVM Betrag des Fehlervektors

E{-} Erwartungswertfunktion

f Frequenz oder Abtastrate Hz

fapC Abtastrate oder Arbeitsfrequenz des ADC Hz

fe Tréger- bzw. Mittenfrequenz Hz

fpac Abtastrate oder Arbeitsfrequenz des DAC Hz

fpsp Abtastrate oder Arbeitsfrequenz der DSP Hz

F () generelle Filterfunktion

finter Zwischenfrequenz/Abtastrate Hz

Furise Mittlerer quadratischer Fehler

fsam Abtastfrequenz/Abtastrate Hz

fsym Symbolrate, Baudrate oder Symbolfrequenz Hz

g Impulsantwort von Filterstrukturen

vy Nichtlineares Koeffizient (NLSE) (W - km) ™

7Q Quadraturfehler rad

g1Q Amplituden-Missmatch

9Rx Impulsantwort des Empfangsfilters

JTx Impulsantwort des Sendefilters

JTxRx Gesamtimpulsantwort Sender /Empféanger

H Frequenzantwort

h Impulsatnwort eines (generellen) Systems

Hcp (f)  Frequenzantwort eines optischen Kanals mit aus-
schliefllich CD

H, Frequenzanwort eines Entzerrers (e.g. FIR)

H.(f) Frequenzanwort eines Entzerrers (e.g. FIR)

H, ppr Frequenzantwort eines (FIR) Filters im Frequenzras-

ter einer FFT der Liange Nppr
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Symbol Beschreibung Einheit

he(t) zeitkontinuierliche Impulsantwort

H [f] diskrete Frequenzantwort fii-r bestimmte Frequenz-
stiitzstellen f

i Strom A

R Imagindranteil

K IQ-Imbalance Missmatch-Faktor 1 dB,lin

K5 IQ-Imbalance Missmatch-Faktor 2 db,lin

1Qy 1Q-Versatz rad

IRR Image Rejection Ratio dB, lin

Jg?\)/[ A Kostenfunktion des CMA

Jlsff)CM A Kostenfunktion des MCMA

k zeitdiskreter Laufindex

L Linge (einer Ubertragungsstrecke, wie z.B. eine Fa- m
serlédnge)

l (genereller) Laufindex iiber eine Lénge (wie in Ar-
rays, Matrizen oder Abtastzeitpunkten)

A Wellenlénge m

Ac Tragerwellenlénge m

Acutoff Photodioden-Absperrwellenlange m

Leg Effektive Ausbreitungsldnge m

M Modulationsordnung

My erste verwendete Flex-PAM Modulationsordnung

Mo zweite verwendete Flex-PAM Modulationsordnung

Npp Modulationstupel einer Flex-PAM

I Schrittweite (engl. step-size)

JLCMA CMA-Schrittweite (engl. step-size)

HMIMS LMS-Schrittweite (engl. step-size)

Mx1 Modulationsordnung Inphaseanteil X-Polarisation

Mxq Modulationsordnung Quadraturanteil X-Polarisation

My Modulationsordnung Inphaseanteil Y-Polarisation
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Symbol

Beschreibung

Einheit

3

Nase
Nyitys
Nspan
Nclad
Ncoat

Ncore

Ny
Nrpr

GEDFA

Modulationsordnung Quadraturanteil Y-Polarisation

(generelle) Anzahl (Beispiel: N¢, Ngpan
Brechungsindex

Rauschleistungsdichte

ASE Rauschleistungsdichte

Anzahl der modulierten bits pro Flex-PAM Symbol
Anzahl an Faserabschnitten

Brechzahl im Mantel einer Glasfaser

Brechzahl in der Beschichtung einer Glasfaser
Brechzahl im Kern einer Glasfaser

Anzahl an Symbole (d) einer Symbolmenge D
Anzahl an Entzerrerkoeffizienten e

FFT bzw. inversen schnellen Fourier-
Transformation (IFFT) Léange

Brechzahl in der Beschichtung einer Glasfaser
Wellenldngenabhéniger Brechungsindex

Anzahl OFDM (trainings) Symbole
Leistungsabhéngiger Brechungsindex

Anzahl an Subkané&len

Index iiber alle verfiigbaren Subkanéle Ngc
Nichtlinearer Brechungsindexkoeffizient

Anzahl an Trainingssymbolen d [k]
Photodioden-Quantenausbeute

Anzahl der modulierten Bits im Inphaseanteil X-
Polarisation

Anzahl der modulierten Bits im Quadraturanteil X-
Polarisation

Anzahl der modulierten Bits im Inphaseanteil Y-
Polarisation

Anzahl der modulierten Bits im Quadraturanteil Y-

Polarisation

Spektrum von o

Analoges optisches Signal

W/Hz,dBm/Hz
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Symbol Beschreibung Einheit

QwbDM Kanalabstand in WDM Mehrkanalsystemem Hz

opm (t) Ausgang eines optischen Phasenmodulators

OSNR Optisches Signal zu Rauschverhaltnis dB,W

rOSNR benotigtes optisches Signal-zu-Rauschverhéaltnis dB

o(t) Analoges optisches zeitkontinuierliches Signal

ox (t) Analoges optisches zeitkontinuierliches Signal in der
X-Polarisation

oy (t) Analoges optisches zeitkontinuierliches Signal in der
Y-Polarisation

(C] Rotierte zeit- und ortsabhénige elektr. Felder

o(z,t) Analoges optisches zeitkontinuierliches Signal

P Leistung (engl. Power) W.,dBm

P, Trégerleistung W,dBm

Ppc Gleichanteilsleistung W,dBm

Prp Flex-PAM Leistungsverhaltnis dB, lin

PspM Induzierte Phasenmodulation durch SPM rad

m Kreiszahl: 7 = 3.1415926 rad

Prlaser Leistung eines Lasers W.dbM

Praunch Glasfasereingangsleistung dBm,W

Py, Mittlere Leistung der ersten verwendeten Flex-PAM W,dBm
Modulationsordnung

Py, Mittlere Leistung der zweiten verwendeten Flex- W,dBm
PAM Modulationsordnung

Pp Durchschnittliche Leistung einer Konstelation D W,dBm

port Optische Rauschleistung W.,dBm

P, Optische Signalleistung W.,dBm

PRrin Relative Intensitatsrauschleistung eines Lasers W.,dBm

Py mittlere Signalleistung W,dBm

Px1 Mittlere Leistung der XI-Polarisation W.,dBm

Pxq Mittlere Leistung der XQ-Polarisation W,dBm

Py Mittlere Leistung der YI-Polarisation W.,dBm

Pyq Mittlere Leistung der YQ-Polarisation W,dBm

R Datenrate Bit/s
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Beschreibung Einheit

TXd
Ry x

SNR
SNRuyy,

SNRuy,

SNR{:

rSNR
SNRIZ!

SNRIZ

(empfangenes) Symbol

Realanteil

Spektrum zu 7 (t)

Zeitkontinuierliches Empfangssignal nach Abtastung
entzertes (empfangenes) Symbol entsprechend r [k]
bzw. d [k]

Photodioden- Ansprechvermogen
Zeitkontinuierliches Empfangssignal
Kreuzkorrelationsvektor von X und d

Autokorrelationsmatrix von X

informationstragendes Signal
Bandpasssignal
Tragersignal

Zeitabhéngiges Tragersignal

Spektrale Effizienz Bit/Hz
Signal-zu-Storungsverhéltnis inkl. Rauschen und dB
Verzerrungen

Signal-zu-Rauschverhéltnis dB,lin
SNR der ersten verwendeten Flex-PAM Modulations- dB,lin
ordnung

SNR der zweiten verwendeten Flex-PAM Modulati- dB,lin
onsordnung

Optimales SNR der ersten verwendeten Flex-PAM dB,lin
Modulationsordnung um eine minimale BER, zu er-

reichen

bendtigtes Signal-zu-Rauschverhéltnis dB
Noétiges SNR der ersten verwendeten Flex-PAM Mo- dB,lin
dulationsordnung um eine bestimmte BER zu errei-

chen

Notiges SNR der zweiten verwendeten Flex-PAM dB,lin
Modulationsordnung um eine bestimmte BER zu er-

reichen

Analoges elektrisches zeitkontinuierliches Signal
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Symbol Beschreibung Einheit

sx (t) Analoges elektrisches zeitkontinuierliche Signal in X-
Polarisation

sy (t) Analoges elektrisches zeitkontinuierliche Signal in Y-
Polarisation

Tsom Abstastintervall S

t zeitkontinuirlicher Index

T Grundverzogerung (des Systems) s

Tg Gruppenlaufzeit (engl. Group Delay)

Tpsp zeitlicher Symbolabstand innerhalb der DSP: Tpgp =
1/fpsp [s]

Waser Linienbreite eines Lasers Hz,m

tsam Abtastzeitpunkt S

U Spannung A%

Ubias Vorspannung A\

Ui Inphase-Vorspannung (Uhpas) A\

ug (1) Inphase-Steuerspannung IQ-Modulator A%

Up Phasenmodulator-Vorspannung (Upias) V

Uxr Spannung am MZM, wo die Tragerleistung gleich null A%
ist

Ur/2 Spannung, die zu einer Phasenverschiebung von /2 A%
fithrt

Uq Quadratur-Vorspannung (Upjas) V

uq (t) Quadratur-Steuerspannung 1Q-Modulator A%

u (t) Spannung (oft) Steuerspannung (Modulator) \Y%

Te FFT

Abtastungsfaktor, Abtastverhéltnis
Umtastfaktor

Ausgangssignal eines (Sub)-Systems

Inhalt eines FIR Schieberegisters in Matrix Form:
xe =[x [k],....x[k— NJ|*

Eingangsarray eines (FIR) Filters im Frequenzbe-

reich mit Hilfe einer FFT der Lange Ngpr
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Symbol Beschreibung Einheit
xe[k] Eingangswert eines FIR Filter zum diskreten Abtast-
zeitpunkt k
XI Inphaseanteil der X-Polarisation
x [k] diskretes Eingangssignals eines (Sub)-Systems iiber
dem Laufindex k
XQ Quadraturanteil der X-Polarisation
Yy Eingangssignal eines (Sub)-Systems
Ye, FFT Ausgangsarray eines (FIR) Filters im Frequenzbe-
reich mit Hilfe einer FFT der Lange Ngpr
Yelk] Ausgangswert eines FIR Filter (vor Abtastung)
YI Inphaseanteil der Y-Polarisation
y [k] diskretes Ausgangssignals eines (Sub)-Systems iiber
dem Laufindex k
YQ Quadraturanteil der Y-Polarisation
z Strecke bzw. z-Dimension m
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