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Resumo 

 

 A utilização de redes de fibra até à casa do cliente (FTTH – “fiber-to-the-home”) tem 

sido proposta como uma forma de alargar a aplicação de sinais rádio de banda ultra-larga 

(UWB – “Ultra-Wideband”) nas futuras redes sem fios e pessoais (WPAN – “Wireless 

Personal Area Networks”) para a distribuição de conteúdo de alta-definição nas redes de 

acesso. Nesta dissertação, investiga-se a realizabilidade de um sistema para a distribuição em 

redes FTTH de sinais “impulse-radio” de banda ultra-larga (IR-UWB) com modulação de 

impulsos em amplitude (PAM – “Pulse Amplitude Modulation”). 

 É analisado, através de simulação em computador usando o programa MATLAB®, o 

impacto dos principais elementos constituintes da rede FTTH sobre diferentes tipos de sinais 

IR-UWB com sinalização PAM a transmitir através do sistema. A análise realizada avalia o 

desempenho do sistema através dos factores de distorção temporal e espectral, bem como da 

probabilidade de erro de canal. 

 Na configuração de costas-com-costas, os resultados obtidos revelam que o sinal IR-

UWB é, nessa situação, apenas ligeiramente afectado pelos elementos constituintes da rede 

FTTH. Mostra-se que o desempenho do sistema, medido em termos dos factores de distorção 

temporal e espectral, é essencialmente dependente das condições de polarização do 

modulador de Mach-Zehnder, verificando-se ainda que a presença do filtro eléctrico no 

sistema impõe limites mínimos para os valores dos factores de distorção obtidos. 

 Relativamente à situação em que existe transmissão através da fibra óptica, os 

resultados obtidos mostram uma degradação significativa relativamente à situação de costas-

com-costas, em particular no que diz respeito aos factores de distorção temporal e espectral, 

constatando-se que o principal obstáculo à transmissão é, neste caso, a dispersão da 

velocidade de grupo, ocorrida durante a propagação do sinal através da fibra óptica. 
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impulsos de banda ultra-larga (IR-UWB), modulador de Mach-Zehnder, factor de distorção 

temporal, factor de distorção espectral, probabilidade de erro de canal. 
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Abstract 

 

 Fiber-to-the-home (FTTH) networks have been proposed as a means to extend the 

application of ultra-wideband (UWB) radio signals in future wireless personal area networks 

(WPAN) to the delivery of high-definition content in access networks. In this work, we 

investigate the feasibility of a system for the distribution of impulse radio UWB (IR-UWB) 

signals with pulse amplitude modulation (PAM) in FTTH networks. 

 Through means of computer simulation with MATLAB®, we analyse the impact of 

the major FTTH network components on the transmission of different types of IR-UWB 

signals with pulse amplitude modulation. The analysis focuses on computing the performance 

of the system, using the temporal and spectral distortion factors as well and the channel error 

probability. 

 The results obtained in the back-to-back situation show that, in this case, the 

transmitted IR-UWB signal is only slightly affected by the FTTH network components. The 

temporal and spectral distortion factors are mainly dependent on the polarization conditions of 

the Mach-Zehnder modulator, and the presence of the electrical filter in the system imposes a 

minimum value for those factors. 

 In case of transmission along the optical fiber, the results show a severe performance 

degradation, particularly in terms of the temporal and spectral distortion factors, compared 

with the back-to-back situation. Group velocity dispersion, which occurs during the signal 

propagation along the optical fiber, is identified as the major transmission impairment. 
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Capítulo 1 – Introdução 

 

1.1 – Enquadramento e motivação para a realização deste estudo 

 Nos últimos anos, as redes de acesso têm evoluído de forma a acompanhar a mudança 

de paradigma de serviços de transmissão de voz e texto para serviços direccionados para a 

transmissão de dados e imagens, requerendo maiores larguras de banda (para suportar débitos 

binários mais elevados) e melhor qualidade de serviço [1]. Neste sentido, o conceito das redes 

de fibra óptica até às instalações do cliente, FTTH (“Fiber-To-The-Home”), tem vindo a ser 

proposto, desde há alguns anos, como uma tecnologia viável para a utilização nas redes de 

acesso futuras, proporcionando as referidas larguras de banda aos clientes. No entanto, a 

diminuição do custo das actuais soluções denominadas por “banda larga” e baseadas em 

linhas de cobre, tais como a “Digital Subscriber Line” e suas variantes (xDSL) e o “Cable 

Modem”, retardou a introdução das redes FTTH [2]. Ainda assim, antecipa-se que o 

aparecimento e a procura de serviços exigindo elevadas larguras de banda, como a televisão 

de alta-definição, HDTV (“High-definition Television”), irão conduzir à adopção das redes de 

acesso baseadas em fibra óptica no futuro próximo [3]. 

 No contexto das redes FTTH, uma das arquitecturas de acesso mais promissoras em 

termos da relação custo-benefício é a das redes ópticas passivas, PON (“Passive Optical 

Network”), devido à partilha do custo da infraestrutura da rede pelos clientes e a redução do 

número de componentes activos no caminho entre o nó central da rede, onde o tráfego é 

agregado, e os clientes [3]. 

 Adicionalmente, nas instalações dos clientes da rede prevê-se para um futuro próximo 

a partilha de informação – fotografias, música, vídeo, dados e voz – através de uma rede 

digital sem fios à qual se encontrarão ligados os mais diversos equipamentos de electrónica de 

consumo, computadores pessoais e dispositivos móveis. Este tipo de redes, por seu lado, 

exibe características únicas, requerendo débitos binários elevados (por exemplo, para 

aquisição e reprodução simultânea de múltiplos canais de vídeo digital de alta definição), 

custo muito reduzido (garantindo uma adopção generalizada da tecnologia) e baixo consumo 

energético (para aplicação em dispositivos portáteis alimentados por baterias) [7]. A 

tecnologia de transmissão de sinais de rádio de banda ultra larga, UWB (“Ultra-Wideband”), 

tem sido proposta como uma das técnicas mais promissoras para este tipo de redes sem fios 

dadas as suas principais características: largura de banda elevada (e, logo, potencial para 
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débitos binários elevados), possibilidade de realização com equipamentos de reduzidas 

dimensões e com baixa necessidade de processamento, tolerância à interferência multi-

caminho e baixa probabilidade de intercepção [11]. 

 A tecnologia UWB tradicional é baseada em sistemas monobanda empregando 

transmissão sem portadora, também designada impulse-radio (IR-UWB). Os sinais impulse-

radio são gerados a partir de sequências de impulsos com durações na ordem das centenas de 

pico-segundo, sendo a informação modulada directamente na sequência de impulsos através 

da modulação de impulsos em amplitude, PAM (“Pulse Amplitude Modulation”), ou da 

modulação da posição dos impulsos, PPM (“Pulse Position Modulation”). Outra abordagem 

para a transmissão de sinais UWB consiste na utilização de técnicas multibanda, que se 

baseiam na divisão do espectro disponível para a transmissão em sub-bandas de menor 

largura, de que é exemplo a multiplexagem ortogonal por divisão na frequência, OFDM 

(“Orthognal Frequency-Division Multiplexing”). Nesta situação, os símbolos são transmitidos 

em diferentes sub-bandas do espectro em períodos temporais sucessivos [7]. 

 Neste estudo, analisa-se a transmissão de sinais IR-UWB no seu formato nativo (isto 

é, sem recorrer a transmodulação) através duma rede FTTH, no sentido de averiguar a 

possibilidade de utilização da rede FTTH para alargar o âmbito de aplicação dos sistemas IR-

UWB existentes à distribuição de conteúdos de alta-definição nas redes de acesso (o sistema 

assim constituído pode considerar-se como uma estrutura de antenas distribuída na rede de 

acesso). Neste contexto, existem actualmente alguns resultados publicados por outros autores, 

nomeadamente, mostrando a influência de um modulador de Mach-Zehnder na forma 

temporal do sinal IR-UWB transmitido [33], analisando a probabilidade de erro do sistema 

após a transmissão de um sinal IR-UWB através duma secção de fibra óptica [10] [11] [43], e 

comparando o desempenho do sistema após a transmissão para dois tipos de sinais IR-UWB 

com modulação PAM [44]. Neste estudo, procura-se alargar a análise destes sistemas, 

obtendo-se a influência dos principais componentes da rede FTTH na forma temporal e 

espectral do sinal transmitido (que, como veremos, é essencial para o desempenho do 

sistema), bem como na probabilidade de erro do sistema resultante. Em particular, é aqui 

analisado o caso específico da transmissão dos sinais IR-UWB com modulação PAM sobre 

uma rede FTTH baseada numa arquitectura PON, considerando-se um conjunto alargado 

daquele tipo de sinais e comparando os resultados obtidos. 
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1.2 – Objectivos e estrutura da dissertação 

 Pretende-se, com esta dissertação, analisar e optimizar o desempenho dum sistema de 

distribuição de sinais IR-UWB com modulação PAM em redes FTTH. Em particular, 

pretende-se analisar o sinal IR-UWB em termos das suas características temporais e 

espectrais, verificar a influência que sobre ele exercem os diferentes componentes da rede 

FTTH, e averiguar a realizabilidade deste tipo de sistemas no contexto das redes de acesso, 

nomeadamente no que diz respeito às distâncias de transmissão a cobrir. 

 Assim, no Capítulo 2, apresenta-se o modelo de um sistema de comunicações 

utilizando sinais IR-UWB, efectuando-se a descrição dos seus elementos constituintes e 

dando especial importância à verificação das características temporais e espectrais do sinal 

IR-UWB com modulação PAM. A análise das características temporais e espectrais do sinal 

IR-UWB e dos parâmetros que as influenciam é apresentada em detalhe no Apêndice A. 

 No Capítulo 3, realiza-se a integração na rede FTTH do modelo considerado para o 

sistema de comunicações IR-UWB, e estabelece-se um modelo equivalente para a análise do 

sistema, descrevendo-se os seus elementos constituintes. Destaca-se o modulador de Mach-

Zehnder e analisa-se a influência das suas condições de polarização e modulação sobre as 

características do sinal à sua saída, o que é apresentado em detalhe no Apêndice B. Neste 

capítulo, apresenta-se ainda o método de avaliação de desempenho do sistema de distribuição 

de sinais IR-UWB em redes FTTH, que será utilizado nos capítulos seguintes. 

 No Capítulo 4, realiza-se a optimização do sistema, na situação de costas-com-costas 

através da variação dos parâmetros que influenciam o seu desempenho, nomeadamente as 

condições de polarização e modulação do modulador de Mach-Zehnder, o tipo e largura de 

banda do filtro eléctrico utilizado e a forma dos impulsos IR-UWB transmitidos. 

 No Capítulo 5, realiza-se a optimização do sistema, na situação de transmissão do 

sinal através da fibra óptica, analisando-se a variação do desempenho com a distância e com 

os restantes parâmetros que influenciam o desempenho do sistema. 

 No Capítulo 6, apresentam-se as conclusões finais desta dissertação e sugerem-se 

novos temas de investigação, que surgem na sua sequência. 
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1.3 – Contribuições originais 

 No decorrer da análise realizada neste trabalho, introduzem-se diversas inovações 

relativamente a outros estudos publicados sobre a matéria. Dessas contribuições originais 

destacam-se: 

• a utilização do factor de distorção temporal como medida do desempenho do sistema, 

e a análise da sua evolução em função das características dos diferentes componentes 

do sistema 

• a definição de um factor de distorção espectral e a sua utilização como medida do 

desempenho do sistema, bem como a análise da sua evolução em função das 

características dos diferentes componentes do sistema 

• a análise do desempenho do sistema para um conjunto alargado de diferentes tipos de 

impulsos IR-UWB com modulação PAM 

• a optimização do modulador de Mach-Zehnder para os diferentes tipos de impulsos 

IR-UWB considerados, tanto na situação de back-to-back como na situação de 

transmissão sobre a fibra óptica 

• a análise do desempenho do sistema em função da distância entre o nó central da rede 

e o receptor. 
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Capítulo 2 – Caracterização de um sistema IR-UWB e dos seus 

elementos constituintes 

 

2.1 – Introdução 

 Neste capítulo é apresentado o modelo de um sistema de comunicações baseado na 

tecnologia impulse-radio de banda ultra-larga (IR-UWB). Tratando-se de um subgrupo 

pertencente à categoria de sistemas de rádio de banda ultra-larga (UWB – ultra-wide band), é 

mandatório que obedeça aos requisitos definidos na Parte 15 do Código de Regulamentos 

Federais da instituição americana Federal Communications Commission [5] para sistemas 

desse tipo. Esta é actualmente a única norma existente para a regulamentação de sistemas 

UWB, sendo daqui em diante referida apenas como “norma da FCC”. Assim, são aqui 

caracterizados os elementos que constituem o sistema e analisada a sua resposta temporal e 

espectral. São determinadas as condições que permitem o cumprimento dos requisitos 

definidos pela norma da FCC, e apresentadas algumas conclusões acerca dessas condições. 

 

2.2 – Diagrama de blocos de um sistema IR-UWB 

 Na Fig. 2.1 apresenta-se o diagrama de blocos genérico de um sistema IR-UWB. O 

sistema recebe à sua entrada o sinal de informação a transmitir, constituído por uma sequência 

aleatória de símbolos lógicos, kb . Esta sequência é recebida pelo modulador IR-UWB, cuja 

função é gerar um sinal IR-UWB correspondente à sequência recebida, ( )s t , e seguidamente 

entregá-lo ao subsistema antenas, composto por uma antena em modo de transmissão e outra 

em modo de recepção. Este subsistema é, então, responsável pela transmissão do sinal através 

do ar. Note-se que a actuação conjunta do modulador IR-UWB e das duas antenas deverá 

produzir um campo radiado respeitante da norma da FCC. 

 

Fig. 2.1 – Diagrama de blocos de um sistema IR-UWB 

 

Modulador
IR-UWB

Filtro Eléctrico
repT∫Subsistema 

Antenas

Sinal de 
informação

( )s t ( )r t

( )ds t

kb
Detector

( )di t

Receptor IR-
UWB

�
kb
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 Ao ser recebido, o sinal ( )r t  atravessa um filtro eléctrico, sendo eliminadas 

componentes desnecessárias do sinal recebido introduzidas quer durante a propagação através 

do ar quer pelas próprias antenas (ruído térmico). Posteriormente, o sinal é entregue ao 

receptor IR-UWB, onde se realiza a correlação do sinal recebido com um sinal conhecido, 

( )ds t , que permite determinar em cada instante o símbolo original à entrada do sistema, o que 

é realizado pelo detector. 

 

2.3 – Caracterização do sinal IR-UWB 

 Apresentam-se seguidamente as características espectrais e temporais dum sinal IR-

UWB, à saída da antena de transmissão, e que são necessárias para a definição do modulador 

IR-UWB. 

 

2.3.1 – Definição espectral do sinal UWB 

 De acordo com a norma da FCC que regula os sistemas de transmissão de banda ultra-

larga [5], um sinal rádio é considerado de banda ultra-larga (UWB) se a sua largura de banda 

fraccionária for maior do que 0.2, ou se a sua largura de banda UWB for superior a 500 MHz 

independentemente da sua largura de banda fraccionária. Ora, a largura de banda UWB é 

definida como a banda de frequências limitada pelos pontos do espectro de potência mais 

afastados do máximo de radiação que estão 10 dB abaixo deste. O limite superior é designado 

por Hf  e o limite inferior é designado por Lf , sendo a frequência para a qual ocorre o 

máximo de radiação designada por Mf . A largura de banda fraccionária do sinal é definida 

como / cB f , onde H LB f f≡ −  é a largura de banda UWB e ( ) / 2c H Lf f f≡ +  é a frequência 

central do sinal. Assim, de acordo com esta norma, sistemas com 2.5cf >  GHz necessitam 

que a sua largura de banda a –10 dB seja de, pelo menos, 500 MHz, enquanto que sistemas 

com 2.5cf <  GHz necessitam que a sua largura de banda fraccionária seja de 0.2, pelo 

menos, para que se enquadrem na definição de sinais UWB. 

 Ainda de acordo com a mesma norma, no que respeita à utilização em ambientes 

interiores, como é o caso da aplicação em estudo, a largura de banda de um sistema UWB 

nestas condições tem, obrigatoriamente, de estar confinada à janela de frequências 

compreendida entre 3100 e 10600 MHz. Na Fig. 2.2, encontra-se representado o espectro dum 

sinal UWB, juntamente com as grandezas referidas acima, definidas pela norma da FCC. 
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Fig. 2.2 – Definição das grandezas referidas pela norma da FCC 

 

 Para este tipo de sistemas, a norma define ainda os valores máximos permitidos para a 

média da potência equivalente radiada isotropicamente (EIRP) em função das frequências de 

emissão de acordo com a Tab. 2.1. 

Frequência em MHz EIRP em dBm/MHz 

Abaixo 960 -41.3 

960 – 1610 -75.3 

1610 – 1990 -53.3 

1990 – 3100 -51.3 

3100 – 10600 -41.3 

Acima de 10600 -51.3 

Tab. 2.1 - Valores máximos para a EIRP de sistemas UWB a operar em ambientes interiores 

 

 Esta definição dos valores máximos para a EIRP de sistemas UWB a operar em 

ambientes interiores permite que haja sobreposição com outros tipos de sinais de banda 

estreita que partilham as mesmas bandas de transmissão, uma vez que se garante que a 

atenuação dos primeiros relativamente aos últimos é tal que a interferência entre canais 

adjacentes é mínima [7]. 

 

2.3.2 – Forma temporal dos sinais IR-UWB 

 Embora a FCC tenha regulado a ocupação espectral e os níveis de potência 

admissíveis para a transmissão de sinais UWB, não existe actualmente nenhuma norma que 

defina um esquema de transmissão UWB – o task group 802.15.3a do Insitute of Electrical 

and Electronics Engineers (IEEE) tinha como objectivo esta definição, mas após o insucesso 
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das conversações entre os diversos intervenientes no processo devido a divergências nas 

propostas apresentadas, este projecto veio a ser cancelado em Janeiro de 2006 [8]. Assim, 

surgiram nos últimos anos várias propostas para a geração de sinais que cumpram o espectro 

definido pela norma da FCC, sendo que a generalidade das abordagens pode categorizar-se 

em dois grupos: monobanda ou multibanda.  

 A tecnologia UWB tradicional baseia-se em sistemas monobanda que transmitem 

impulsos de duração temporal muito reduzida, na ordem das centenas de pico-segundo e sem 

recorrer à modulação de uma portadora [7] [9] (donde decorre a designação impulse radio 

UWB), em vez da utilização de ondas contínuas. Neste caso, a informação é modulada 

directamente na sequência de impulsos usando habitualmente os formatos pulse amplitude 

modulation (PAM) ou pulse position modulation (PPM). A codificação do sinal e o acesso 

multi-utilizador são também suportados através de time-hopping (TH) ou de espalhamento 

direct-sequence (DS). 

 Alternativamente, a abordagem multibanda opta por dividir o espectro UWB 

disponível (banda de 3.1 GHz a 10.6 GHz), em várias sub-bandas de menor largura, sendo 

que cada uma ocupa uma largura de banda de, pelo menos, 500 MHz, como exigido pela 

norma da FCC. A transmissão de informação para um dado utilizador ocorre em diferentes 

sub-bandas em períodos temporais consecutivos, usando habitualmente orthogonal frequency 

division multiplexing (OFDM). 

 À parte das vantagens e desvantagens de cada um destes tipos de sistemas, 

consideram-se neste estudo apenas sinais UWB monobanda. Para além disso, utiliza-se PAM 

como formato de modulação e espalhamento DS como método de codificação (que assim 

assume a denominação DS-UWB), dado ser a implementação mais comum nos sistemas IR-

UWB existentes [9] (a codificação DS-UWB era até uma das propostas estudadas pelo IEEE 

802.15.3a antes da sua extinção). Relativamente aos débitos binários, consideraram-se neste 

estudo diversos valores, procurando-se sempre verificar os resultados obtidos pelo menos para 

a gama de débitos binários definidos na extinta IEEE 802.15.3a, uma vez que serão os mais 

próximos das aplicações práticas existentes – esses valores são de 28, 55, 110, 220, 500, 660 e 

1320 Mbit/s. 

 Uma vez que o sinal gerado pelo emissor IR-UWB será posteriormente entregue a 

uma antena para transmissão através do ar, é importante definir a forma temporal do sinal que 

permite que tal aconteça já que, para se ter antenas radiantes na gama das microondas, o sinal 

à sua entrada deverá ser constituído por impulsos com transições de muito curta duração, 

tipicamente na ordem de pico-segundos [12] [13]. Para transmissão em banda base, tal é 
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habitualmente realizado através da utilização de sequências de impulsos com forma gaussiana 

ou suas derivadas, das quais a mais comum é a primeira, também conhecida por monociclo e 

que está representada na Fig. 2.3. Sendo constituído por um subpulso positivo e outro 

negativo, o monociclo é directamente aplicável às duas metades de antenas simétricas. 

Adicionalmente, a natureza simétrica do monociclo não conduz à geração de componentes de 

baixa frequência no espectro radiado pela antena por ele excitada.  
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Fig. 2.3 – Evolução temporal de um monociclo gaussiano 

 

 No entanto, como se verá seguidamente, o sinal radiado por uma antena em modo de 

transmissão na presença de um monociclo à sua entrada, nem sempre satisfaz os requisitos 

espectrais impostos pela norma da FCC [14] [15]. Tal pode, no entanto, ser conseguido 

através da utilização de filtros, de combinações lineares de diferentes derivadas do impulso 

gaussiano ou, mais simplesmente, da utilização de derivadas do impulso gaussiano de ordem 

superior à segunda [14]. 

 

2.4 – Modulador IR-UWB 

 O modulador IR-UWB é responsável pela geração de um sinal eléctrico modulado em 

amplitude pela sequência de símbolos à entrada do sistema e que, quando radiado, esteja de 

acordo com a definição espectral da norma da FCC [5]. Atendendo então às definições 

apresentadas acima para o sinal IR-UWB, e aos requisitos que daí decorrem para o 

modulador, apresenta-se na Fig. 2.4 o seu diagrama de blocos.  

 

Fig. 2.4 – Diagrama de blocos do modulador IR-UWB 
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 Dada a sequência de bits a transmitir 0 1 1(..., , ,..., , ,...)k kb b b b b+= , com 0kb =  ou 

1kb = , gerada a um ritmo 1/b bR T=  bit/s, um primeiro bloco repete cada símbolo sN  vezes, 

gerando uma nova sequência *
0 0 0 1 1 1 1 1(..., , ,..., , , ,..., ,..., , ,..., , , ,....)k k k k kb b b b b b b b b b b b+ +=  a um 

ritmo / 1/c s b repR N T T= =  chip/s. Um segundo bloco transforma esta sequência numa 

sequência 0 1 1(..., , ,..., , ,...)j jd d d d d+=  de valores positivos e negativos tal que *2 1j jd b= ⋅ − . 

Seguidamente, o codificador DS-UWB (“direct sequence ultra wideband”) aplica um código 

binário pseudo-aleatório 0 1 1(..., , ,..., , ,...)j jc c c c c+=  de período pN , tendo-se 1jc = ± , à 

sequência 0 1 1(..., , ,..., , ,...)j jd d d d d+= , gerando uma nova sequência a d c= ⋅  composta por 

elementos j j ja d c= ⋅ . Por simplicidade, o período pN  é normalmente assumido como sendo 

igual a sN , mas outros valores são possíveis. O código DS-UWB tem como finalidades a 

encriptação do sinal de informação, de forma a protegê-lo de utilizadores indesejados, e 

também a partilha do mesmo canal simultaneamente por diversos utilizadores, através da 

atribuição de diferentes códigos a cada um deles – o que é conhecido por code division 

multiple access (CDMA). Para que o código não seja facilmente detectável por utilizadores 

indesejados e para que não haja interferência entre os diferentes utilizadores, é necessário que 

a correlação cruzada entre os diferentes códigos utilizados seja reduzida. Tal pode ser 

conseguido através da utilização de códigos de Gold ou de Kasami [16]. Neste estudo, optou-

se pelos segundos que satisfazem o limite inferior de Welch para o valor máximo da 

correlação cruzada [16]. 

 Depois de realizada a codificação DS, a sequência a  é então entregue a outro bloco, o 

modulador PAM, que produz à sua saída uma sequência de impulsos de Dirac, ( )tδ , com 

amplitudes ja , a um ritmo cR , e que se localizam em instantes repj T⋅ , com j  inteiro. 

Finalmente, esta sequência de impulsos unitários é entregue a um filtro com resposta 

impulsiva ( )w t , também denominada impulso base, cuja forma temporal será igual ao 

impulso gaussiano ou suas derivadas. Neste estudo, foram consideradas as derivadas do 

impulso gaussiano entre a 1ª e a 6ª ordens. Assim, apresentam-se seguidamente as expressões 

correspondentes à forma temporal do impulso gaussiano, 0( )w t , e das suas primeiras seis 

derivadas, representadas por ( )mw t , onde m  é a ordem da derivada considerada: 

2

0

2
( ) exp 2

t
w t π

α α
  = − ⋅ − ⋅ ⋅  

   
       (2.1) 
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2

1 2

4
( ) exp 2

t t
w t

π π
α α

 ⋅ ⋅  = ⋅ − ⋅ ⋅  
   

       (2.2) 

22

2 4

4
( ) 4 exp 2

t t
w t

α ππ π
α α

 − + ⋅ ⋅  = − ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  
   

     (2.3) 

22 2
2

3 6

3 4
( ) 16 exp 2

t t
w t t

α ππ π
α α

 − ⋅ + ⋅ ⋅  = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  
   

    (2.4) 

24 2 2 2 4
2

4 8

3 24 16
( ) 16 exp 2

t t t
w t

α π α ππ π
α α

 ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  = − ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  
   

  (2.5) 

24 2 2 2 4
3

5 10

15 40 16
( ) 64 exp 2

t t t
w t t

α π α ππ π
α α

 ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅  
   

  (2.6) 

4 2 4
3

6 12

22 4 2 3 6

12

15 180
( ) 64

240 64
exp 2

t
w t

t t t

α π απ
α

π α π π
α α

 − ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅= − ⋅ ⋅ +


 − ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅  + ⋅ − ⋅ ⋅   
    

   (2.7) 

onde α  é o factor de forma do impulso gaussiano. Desta forma, o sinal gerado pelo 

modulador IR-UWB é dado por: 

( ) ( )j rep
j

s t a w t j T
+∞

=−∞

= ⋅ − ⋅∑         (2.8) 

 Na Fig. 2.5 está representado o exemplo de um sinal IR-UWB no domínio do tempo, 

gerado utilizando o método descrito acima e considerando a segunda derivada do impulso 

gaussiano para impulso base. Ainda na Fig. 2.5, apresenta-se o espectro deste sinal após 

radiação por uma antena e máscara correspondente aos limites de potência radiada impostos 

pela norma da FCC. 
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Fig. 2.5 – Exemplo dum sinal IR-UWB com 150α =  ps, 525
rep

T = ps, 4sN = , 255
p

N =  e 2100
b

T = ps , e 

impulso base igual à segunda derivada do impulso gaussiano: a) forma temporal e b) espectro após 

radiação por uma antena 

 

2.5 – Subsistema Antenas 

 Relativamente ao campo radiado pela antena, este depende não só do impulso à sua 

entrada mas também da resposta impulsiva dessa antena. Ora, de acordo com [13], a resposta 

impulsiva de uma antena em modo de transmissão é proporcional à derivada temporal da 

resposta impulsiva da mesma antena em modo de recepção, independentemente do tipo de 

antena considerada. Considerando então um sistema composto por duas antenas iguais, e 

definindo ( )g t  como a resposta impulsiva da antena em modo de transmissão e ( )h t  a 

resposta impulsiva da antena em modo de recepção, tem-se: 

[ ]( ) ( )I

d
g t k h t

dt
= ⋅          (2.9) 

onde Ik  é uma constante de proporcionalidade. Desta forma é possível determinar o sinal à 

saída do subsistema composto por duas antenas separadas pelo interface ar, representado na 

Fig. 2.6, como função de ( )g t  ou de ( )h t , ou das suas transformadas de Fourier, 

respectivamente, ( )G f  e ( )H f . 
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Fig. 2.6 – Subsistema composto por duas antenas separadas pelo interface ar 

 

 Nesta situação, considerando que as duas antenas se encontram em linha de vista e 

admitindo que é desprezável a interferência multi-caminho que ocorre no interface ar, e 

definindo ( )x t  como o sinal à entrada deste subsistema, 1( )y t  como o campo radiado pela 

antena em modo de transmissão, 2( )y t  o campo incidente sobre a antena em modo de 

recepção, ( )z t  o sinal à saída do subsistema e ( )X f , 1( )Y f , 2( )Y f  e ( )Z f , 

respectivamente, as suas transformadas de Fourier, tem-se: 

1( ) ( ) ( )y t x t g t= ∗          (2.10) 

1( ) ( ) ( )Y f X f G f= ⋅          (2.11) 

2 1

0

1
( ) ( )Y f Y f

α
= ⋅          (2.12) 

2( ) ( ) ( )z t y t h t= ∗          (2.13) 

2( ) ( ) ( )Z f Y f H f= ⋅          (2.14) 

onde 0α  é a atenuação do espaço livre definida por: 

2

0

4 d f

c

πα ⋅ ⋅ ⋅ =  
 

         (2.15) 

em que d  é a distância em linha de vista entre as duas antenas, f  é a frequência do sinal e c  

a velocidade da luz no vácuo (2.99792458×108m/s). Desenvolvendo então a Eq. (2.14), tem-

se: 

0

1
( ) ( ) ( ) ( )Z f X f G f H f

α
= ⋅ ⋅ ⋅        (2.16) 

Ora, considerando a Eq. (2.9) e as propriedades da transformada de Fourier, tem-se que: 

( ) ( 2 ) ( )IG f k j f H fπ= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅        (2.17) 

o que, substituindo na Eq. (2.16), significa que: 
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[ ]2

0

( ) ( ) ( 2 ) ( )Ik
Z f X f j f H fπ

α
  = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ 
  

     

 (2.18) 

ou, de outra forma, 

[ ]2

0

1 1
( ) ( ) ( )

2
I

Z f X f j G f
f kπ α

  = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  
     (2.19) 

Tal significa, por sua vez, que a função de transferência equivalente do subsistema antenas é 

dada por: 

[ ] [ ]2 2

0 0

1 1
( ) 2 ( ) ( )

2
I

I

k
Y f j f H f j G f

f k
π

πα α
= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ = − ⋅ ⋅

⋅ ⋅ ⋅
   (2.20) 

Sabendo-se ainda que, em geral, se considera que uma antena funcionando em modo de 

transmissão gera um campo à sua saída (isto é, um sinal radiado) que é a derivada temporal do 

sinal à sua entrada (à parte de um factor de escala) [12], ter-se-á então: 

( ) ( 2 ) TG f j f kπ= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅         (2.21) 

onde Tk  é uma constante de propocionalidade. Substituindo a Eq. (2.21) na Eq. (2.20), resulta 

então: 

2

( )
2

T

I

k c
Y f j

k d
= ⋅ ⋅

⋅
         (2.22) 

 A Eq. (2.22) representa então a função de transferência equivalente do subsistema 

antenas. Este resultado significa que o subsistema antenas corresponde a um sistema que 

produz à sua saída um sinal igual ao sinal à sua entrada, à parte de uma factor de escala, 

tendo-se pois: 

2

( ) ( )
2

T

I

k c
z t j x t

k d
= ⋅ ⋅ ⋅

⋅
        (2.23) 

 

2.6 – Receptor IR-UWB 

 O receptor IR-UWB tem como função determinar qual o símbolo { }kb  presente à 

entrada do sistema, que resultou na resposta recebida à entrada do receptor. Para um canal em 

que o ruído é AWGN (“additive white gaussian noise”) – como aqui se considera para o 

subsistema antenas – o receptor óptimo é composto por dois subsistemas: o correlacionador e 

o detector [16]. O papel do correlacionador é o de converter o sinal recebido num conjunto de 

variáveis de decisão{ }di . Quanto ao detector, a sua função é decidir qual o sinal transmitido 
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através da observação dos valores de { }di . De facto, atendendo a que o sinal produzido pelo 

modulador tem a forma descrita pela Eq. (2.8) e que o subsistema antenas produz à sua saída 

um sinal igual ao sinal à sua entrada, à parte de uma factor de escala, como se viu na Eq. 

(2.23), é possível realizar uma decisão sobre o símbolo { }kb  através da observação dos 

valores da correlação do sinal recebido com o sinal conhecido ds  dado por [7]: 

1

,
0

( ) ( )
sN

d d j p rep
j

s t w t t j T
−

=

= − − ⋅∑        (2.24) 

em que 

, ( ) ( )d j jw t c wτ= ⋅          (2.25) 

e pt  representa o tempo de propagação do sinal através do subsistema antenas. 

 Na prática, o sinal ( )dw t  pode ser adquirido pelo receptor num primeiro momento de 

inicialização do sistema, em que não é transmitida informação, emitindo o modulador, nesse 

caso, apenas os impulsos base não-codificados para memorização no receptor [7]. 

 O sinal ds  será portanto – à parte de um factor de escala – uma estimação do sinal 

recebido. A correlação é então dada por 

( ) ( )
rep

t

d f d

t T

i r s t dτ τ τ
−

= ⋅ −∫         (2.26) 

em que ( )fr t  é o sinal à entrada do receptor, após passagem pelo filtro eléctrico, como 

representado na Fig. 2.1. Tem-se pois, relativamente a ( )fr t : 

( ) ( ) ( )f er t r t h t= ∗          (2.27) 

onde ( )eh t  é a resposta impulsiva do filtro eléctrico e ( )r t  é o sinal após a transmissão através 

do subsistema antenas, dado por: 

2

( ) ( ) ( )
2

T
j p rep

jI

k c
r t j a w T j T n t

k d
τ

+∞

=−∞

 = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ − − ⋅ + ⋅ ∑     (2.28) 

em que ( )n t  é o ruído branco aditivo e gaussiano introduzido durante a propagação naquele 

subsistema. Note-se que a presença do filtro eléctrico no sistema apresentado na Fig. 2.1 tem 

como principal finalidade a redução da largura de banda do ruído introduzido no subsistema 

antenas, contribuindo assim para um aumento da relação sinal-ruído à entrada do receptor, e a 

correspondente diminuição da probabilidade de erro na detecção do sinal transmitido. 
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2.7 – Apresentação de resultados 

 Apresentam-se nesta secção os principais resultados obtidos para os parâmetros 

característicos do sistema IR-UWB, necessários ao cumprimento da norma da FCC. Os 

resultados foram obtidos através da análise da evolução das frequências limite inferior e 

superior do espectro do sinal radiado pela antena de transmissão, respectivamente, Lf  e Hf , 

em função os parâmetros característicos dos sinais no tempo, α , repT , sN , pN  e ordem da 

derivada da gaussiana usada como impulso base constituinte do sinal – esta análise é realizada 

em detalhe no Apêndice A, apresentado-se aqui os resultados mais relevantes. 

 No caso em estudo, verificou-se que o primeiro factor condicionante do cumprimento 

da norma da FCC é o valor de pN , que determina o período do código DS-UWB. 
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b) 

Fig. 2.7 – Espectro do sinal radiado pela antena de transmissão, considerando um sinal composto por 

impulsos base iguais ao monociclo gaussiano com α =  125 ps, 
rep

T =  250 ps, 
s

N =  20 e a) 
p

N =  1 e b) 

p
N =  255 

 

 De facto, para valores de pN >  1 (note-se que a situação em que pN =  1 equivale à 

ausência do código DS-UWB), observa-se um alargamento significativo do espectro do sinal, 

como se comprova através da Fig. 2.7. 

 Verificou-se também que, na presença dum código DS-UWB, o cumprimento da 

norma da FCC só é conseguido quando se utilizam derivadas dos impulsos gaussianos de 

ordem igual ou superior à terceira como impulsos base, como se pode confirmar pela Fig. 2.8, 

onde se ilustra a evolução das frequências limite inferior e superior em função de α  para as 

primeiras quatro derivadas do impulso gaussiano. Constatou-se ainda, como pode ser 

observado também na Fig. 2.8, que o aumento da ordem da derivada do impulso gaussiano 
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utilizado como impulso base facilita o cumprimento da norma da FCC, uma vez que a esse 

aumento corresponde também um aumento da gama de valores dos parâmetros característicos 

do sinal que conduzem a localizações das frequências limite inferior e superior dentro dos 

limites impostos pela norma. 
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d) 

Fig. 2.8 – Evolução das frequências limite inferior e superior, 
L

f  e 
H

f , em função de α  usando como 

impulso base a) 1ª derivada do impulso gaussiano, b) 2ª derivada do impulso gaussiano, c) 3ª derivada do 

impulso gaussiano e d) 4ª derivada do impulso gaussiano 

 

 Verificou-se também que, para qualquer situação em que haja utilização do código 

DS-UWB, a localização das referidas frequências de corte a –10 dB é essencialmente ditada 

pelo valor do factor de forma da gaussiana, α , como se comprova através da Fig. 2.9, onde se 

representa a evolução das frequências de corte a –10 dB em função de sN , de α  e de repT , 

para a 3ª derivada do impulso gaussiano utilizada como impulso base. 
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c) 

Fig. 2.9 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f , considerando como impulso base a 3ª derivada do impulso 

gaussiano e a presença do código DS-UWB com 255
p

N = , em função a) do número de repetições de cada 

bit transmitido, 
s

N , b) do período de repetição de cada bit transmitido, 
rep

T , c) do factor de forma da 

gaussiana, α  

 

 Atendendo a estes resultados, apresenta-se ainda no Apêndice A uma tabela dos 

valores dos parâmetros característicos do sinal IR-UWB no tempo, quando se utiliza como 

impulso base as derivadas do impulso gaussiano desde a 3ª até à 6ª ordem, que permitem 

cumprir a norma da FCC, no que diz respeito à localização das frequências limite inferior e 

superior. Verifica-se também nessa tabela que, com o aumento da ordem da derivada do 

impulso gaussiano usado como impulso base, aumenta a gama de valores dos parâmetros 

característicos do sinal no tempo, sN , α  e repT , que conduzem ao cumprimento daquela 

norma. 
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2.8 – Conclusões 

 Neste capítulo, apresentou-se o modelo de um sistema de comunicações IR-UWB e 

analisaram-se os parâmetros que o influenciam, em particular, a nível do cumprimento da 

norma da FCC, que rege os sistemas desse tipo. Verificou-se que tanto a forma temporal dos 

impulsos usados para impulso base como a presença de um código DS-UWB (que permite o 

acesso multi-utilizador do sistema e garante a confidencialidade da informação transmitida) 

têm extrema importância no cumprimento daquela norma. 

 Relativamente à forma temporal dos impulsos, constatou-se que a utilização de 

derivadas do impulso gaussiano de ordem superior faz com que as frequências de corte a –10 

dB do sinal radiado se localizem dentro do intervalo permitido para conjuntos maiores de 

cada um dos parâmetros sN , repT  eα , que influenciam o espectro desse sinal. 

 Quanto ao código DS-UWB, verificámos que a sua introdução causa sempre um 

alargamento espectral do sinal radiado, de tal forma que o cumprimento da norma da FCC só 

é garantido se utilizarmos, simultaneamente, para impulso base, derivadas do impulso 

gaussiano de ordem superior à segunda. Nota-se ainda que, à medida que a ordem da derivada 

utilizada para impulso base aumenta, aumenta também o conjunto de valores de cada um dos 

parâmetros sN , repT  e α  que permite cumprir os requisitos da norma. A par com o referido 

alargamento do espectro, verificou-se também que este se apresenta mais plano, quando 

estamos na presença do código DS-UWB. Verificou-se, ainda, que nessa situação, o espectro 

do sinal transmitido é pouco afectado por variações, ainda que significativas, dos valores de 

sN  e repT  (ao contrário do que acontecia na ausência de código), tornando-se pois α  o 

parâmetro mais determinante na localização das frequências de corte a -10dB do sinal 

radiado. De referir ainda que, relativamente ao comportamento do espectro para diferentes 

valores de pN  (isto é, diferentes comprimentos do código DS-UWB), a única alteração ocorre 

quando se passa de 1pN =  (isto é, ausência de código) para 1pN >  (presença de código), o 

que siginifica que o comprimento do código utilizado não interfere no espectro do sinal 

radiado. 

 É importante notar que, apesar de a utilização de derivadas de ordem superior do 

impulso gaussiano para impulso base permitir, como se viu, o cumprimento mais fácil da 

norma da FCC (por existir um maior conjunto de parâmetros que conduz à localização 

desejada das frequências de corte a –10 dB), na prática a implementação de circuitos que 

permitam a sua geração é de maior dificuldade. Daí que, tendo-se verificado que a ordem 
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mínima da derivada do impulso gaussiano que permite o cumprimento da norma da FCC é a 

terceira, será então essa a considerada no estudo realizado nos capítulos seguintes. 
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Capítulo 3 – Sistema de distribuição de sinais IR-UWB através de 

uma rede FTTH 

 

3.1 – Introdução 

 Neste capítulo é apresentado o sistema de distribuição de sinais UWB através de uma 

rede FTTH (“fiber-to-the-home”) considerado neste estudo. A utilização de redes FTTH 

constitui um processo viável para a distribuição de sinais UWB, uma vez que exibem uma 

largura de banda disponível suficiente para o transporte de um elevado número de sinais 

UWB (como se verificou no Capítulo 2, cada sinal IR-UWB ocupa uma banda de largura não 

superior a 7 GHz), não implicam a transmodulação dos sinais transmitidos nem a conversão 

da sua frequência original, sendo portanto transparentes a implementações específicas dos 

sinais UWB (neste estudo, IR-UWB) [11] [10]. Nesta situação, como esquematizado na Fig. 

3.1, os sinais gerados num nó central da rede são distribuídos através de fibra óptica aos seus 

assinantes. Ao chegar a cada um destes, o sinal proveniente da fibra é fotodetectado passando 

para o domínio eléctrico (bloco O/E da Fig. 3.1), e radiado por uma antena, que transmite o 

sinal IR-UWB através do ar, permitindo a sua recepção e detecção pelos sistemas 

destinatários.  

 

 
Fig. 3.1 – Diagrama de blocos simplificado dum sistema de distribuição de sinais UWB através duma rede 

FTTH 
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 Verifica-se através da observação das Fig. 2.1 e Fig. 3.1 que, para alcançar o objectivo 

desejado – isto é, a distribuição dos sinais IR-UWB através da rede FTTH – o nó central da 

rede deverá incluir o modulador IR-UWB tal como apresentado no Capítulo 2, assim como 

um subsistema que converta o sinal eléctrico por ele gerado num sinal óptico a transmitir 

através da fibra óptica. Quanto aos assinantes – para além do subsistema antenas e receptor 

IR-UWB tal como definidos também no Capítulo 2 – deverão possuir ainda um bloco 

responsável pela terminação da rede FTTH, realizando a conversão do sinal proveniente da 

fibra óptica para o domínio eléctrico. Descrevem-se, na secção 3.2, todos os elementos 

constituintes desta rede, indicando-se os seus parâmetros que influenciam o desempenho 

global do sistema. De forma a quantificar esta influência, na secção 3.3, é definido e 

apresentado o método de avaliação de desempenho do sistema de transmissão de sinais IR-

UWB sobre uma rede FTTH, considerado para este estudo. Dada a finalidade do sistema, 

importa, pois, determinar em que medida a presença da rede FTTH se mostra transparente à 

passagem dos sinais IR-UWB, ou de outra forma, qual é o impacto da transmissão na rede 

FTTH sobre o sinal IR-UWB original, proveniente do nó central da rede. 

 

3.2 – Diagrama de blocos da rede FTTH estudada 

 No actual contexto, as propostas de redes FTTH de próxima geração baseiam-se na 

topologia das existentes redes PON (“passive optical network”). Adicionalmente, fazem uso 

da tecnologia DWDM (“dense wavelength division multiplexing”), de forma a maximizar a 

utilização da fibra óptica instalada na área metropolitana – providenciando até 32 

comprimentos de onda distintos, cada um dos quais transportando sinais com débitos binários 

até 10 Gbit/s –, e utilizam amplificadores ópticos, de forma a alcançar distâncias de 

transmissão da ordem dos 100 km sem necessidade de utilização de conversores óptico-

eléctrico-ópticos em localizações intermédias [17] [18] [19]. Apresenta-se na Fig. 3.2, o 

esquema simplificado duma rede deste tipo: no nó central da rede são gerados e multiplexados 

por divisão no comprimento de onda os sinais ópticos a transmitir através da fibra óptica que 

se segue. Ao chegarem ao nó local, os diferentes canais (correspondentes aos diferentes 

comprimentos de onda transmitidos) são amplificados por um amplificador de fibra óptica 

dopada com érbio, EDFA (“erbium-doped fiber amplifier”), e posteriomente 

desmultiplexados. Após a desmultiplexagem, cada um dos sinais ópticos é passado a um 

divisor de potência óptica para que o sinal em causa seja transmitido a um conjunto de 

assinantes, normalmente separados geograficamente, através de uma segunda secção de fibra 
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óptica. O processo de amplificação óptica permite compensar, pelo menos parcialmente, as 

perdas ocorridas nos multiplexadores, desmultiplexadores e divisores de potência assim como 

as que se devem à propagação na fibra óptica entre o nó central e o nó local [17]. 
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Fig. 3.2 – Esquema simplificado duma rede FTTH usando tecnologia DWDM e amplificação óptica 

 

 Não sendo o objectivo deste estudo a averiguação do método de multiplexagem ou 

desmultiplexagem dos diferentes comprimentos de onda transmitidos ou a sua interacção 

mútua durante a propagação através da fibra óptica, mas a investigação da forma como o sinal 

IR-UWB pode ser influenciado pela rede FTTH utilizada para a sua distribuição, focar-nos-

emos daqui em diante apenas no percurso realizado individualmente por um dos canais 

(comprimentos de onda) transmitidos através da rede FTTH, considerando que sobre ele é 

transportado um sinal IR-UWB e ignorando que aquele é parte constituinte de uma grelha 

DWDM. Dessa forma, os elementos multiplexadores e desmultiplexadores, apresentados na 

Fig. 3.2, serão seguidamente substituídos pelos seus equivalentes do ponto de vista do canal 

considerado. Assim, apresenta-se, na Fig. 3.3, o diagrama de blocos da rede FTTH 

equivalente considerada neste estudo para a transmissão do sinal IR-UWB. 

 

Fig. 3.3 – Diagrama de blocos da rede FTTH estudada 
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 No nó central existe um emissor LASER (“light amplification by stimulated emission 

of radiation”), que é responsável pela geração da portadora óptica que é transmitida através da 

fibra óptica. A portadora é modulada em amplitude pelo modulador externo de Mach-

Zehnder, cuja resposta depende do sinal eléctrico presente à sua entrada, proveniente, neste 

caso, do modulador IR-UWB descrito no Capítulo 2. O campo óptico gerado desta forma 

será, então, transmitido através duma secção de fibra óptica até ao nó local onde existe um 

amplificador óptico EDFA. A presença deste amplificador óptico destina-se a compensar as 

perdas por atenuação ocorridas na secção de fibra óptica entre o nó central e o nó local, as 

perdas de inserção dos multiplexadores e desmultiplexadores, no divisor de potência que se 

seguirá e demais perdas nos conectores utilizados. Depois de passar pelo amplificador óptico, 

o sinal atravessa um filtro óptico, aqui considerado como equivalente do desmultiplexador do 

nó local, do ponto de vista do canal considerado. A presença do filtro óptico contribui para a 

minimização da potência de ruído gerado no amplificador óptico EDFA, através da redução 

da largura de banda equivalente do ruído. O sinal é então transmitido através de nova secção 

de fibra óptica até ao cliente. Neste percurso, o sinal atravessa ainda um divisor de potência 

(conhecido, na literatura inglesa, por “splitter” óptico) que efectua a divisão da potência do 

sinal à sua entrada pelo número de braços de saída, a que corresponde igual número de 

clientes a quem o sinal deverá ser entregue. À chegada às instalações do cliente, o sinal é 

convertido do domínio óptico para o domínio eléctrico através de um fotodetector PIN 

(“positive-intrinsic-negative”). O sinal assim produzido é finalmente filtrado por um filtro 

eléctrico de modo a reduzir a potência do ruído e a interferência intersimbólica, IIS (“inter-

symbol interference”), presente no sinal e causada, sobretudo, pela transmissão na fibra óptica 

sob o efeito da dispersão, como veremos seguidamente. 

 

3.2.1 – Modulador externo de Mach-Zehnder 

 O modelo do modulador de Mach-Zehnder utilizado neste estudo é o modelo 

simplificado de um modulador de Mach-Zehnder sem limitações na frequência, habitualmente 

considerado na literatura [20] [21] [22] [23]. Neste caso, a envolvente complexa do campo 

eléctrico à saída do modulador é dada por: 

0
1 2

( ) exp (0)
( ) ( )2

( ) exp exp
2

E t L j
V t V t

E t j j
V Vπ π

α φ
π π

∆ ⋅ − ⋅ − ⋅        = ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅    
     

 (3.1) 
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onde 0( )E t  é a amplitude do campo eléctrico à entrada do modulador, α∆  é a constante de 

atenuação de potência no modulador – que se considera, neste modelo, independente da 

tensão aplicada –, L  é o comprimento dos braços do modulador, (0)φ  é a mudança de fase 

ocorrida na ausência de tensão aplicada, 1( )V t  e 2( )V t  são as amplitudes das tensões aplicadas 

aos braços do modulador e Vπ  a sua tensão de transição (a tensão para a qual a diferença de 

fase induzida em cada braço do modulador é igual a π ), e onde se considera que os braços do 

modulador estão perfeitamente balanceados. A Eq. (3.1) pode ser re-escrita sob a seguinte 

forma 

1 2 1 2
0

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) exp cos exp

2 2 2

V t V t V t V t
E t E t L j

V Vπ π

α π π
   − +∆ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅     ⋅ ⋅     

 (3.2) 

onde se identifica facilmente a não-linearidade da resposta do modulador relativamente ao 

sinal à sua entrada pela presença da função cosseno. A variação de fase apresentada na Eq. 

(3.2) pode ser reduzida a um valor constante, desde que se tenha 2 1( ) ( ) bV t V t V= − + , onde bV  é 

uma tensão constante denominada tensão de polarização. Tal pode ser conseguido através de 

uma montagem push-pull, tendo-se nesse caso: 

1
0

2 ( )
( ) ( ) exp cos exp

2 2 2
b bV t V V

E t E t L j
V Vπ π

α π π
   ⋅ −∆ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅     ⋅ ⋅     

  (3.3) 

Uma vez que, como veremos mais à frente neste capítulo, a corrente à saída do fotodetector é 

proporcional ao quadrado do módulo do campo, devemos determinar os valores de bV  e de 

1( )V t  que garantem uma relação unívoca entre a tensão à entrada do modulador e a corrente à 

saída do fotodetector. Este requisito implica que se restrinja a variação do argumento da 

função cosseno da Eq. (3.3) a apenas um quadrante – no presente estudo, optou-se pela 

escolha do 4º quadrante, já que a função cosseno é aí crescente com 1( )V t . Desta forma, ter-

se-á: 

12 ( )
0

2 2
bV t V

Vπ

π π ⋅ −− ≤ ⋅ ≤
⋅

        (3.4) 

Da Eq. (3.4) para a situação 1( ) 0V t = , isto é, na ausência de sinal aplicado ao modulador, 

resulta 

0 bV Vπ≤ ≤           (3.5) 
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 Designando ainda por 1minV  e 1maxV , respectivamente, os valores máximo e mínimo de 

1( )V t  e admitindo que se tem 1max 1minV V= − , conclui-se que, para que a Eq. (3.4) se verifique, 

se deverá ter: 

1max min ,
2 2
b bV V V

V π − ≤  
 

        (3.6) 

Note-se que, embora a amplitude máxima do campo ocorra para / 2bV Vπ=  e 

1max / 2 / 4bV V Vπ= = , é necessário determinar se essa situação será a ideal do ponto de vista do 

desempenho do sistema, avaliado pelos parâmetros definidos no Capítulo 4. 

 Para um valor típico de 4Vπ =  V, tem-se, na situação de amplitude máxima do campo 

à saída do modulador, 2bV =  V e 1( )V t  variando entre –1 V e +1 V. Para esta situação, 

representa-se na Fig. 3.4 a intensidade do campo eléctrico normalizado à saída do modulador, 

considerando que à sua entrada se encontra um sinal IR-UWB usando como impulso base a 2ª 

derivada do impulso gaussiano (a que corresponderá a 3ª derivada do impulso gaussiano 

radiado por uma antena em modo de transmissão, como se viu no Capítulo 2). 
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Fig. 3.4 – Tensão à entrada e módulo do campo eléctrico normalizado à saída do modulador de Mach-

Zehnder em função do tempo, considerando / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 1 / 4V Vπ =  

 

 Na Fig. 3.5, representa-se a evolução temporal da potência à saída do modulador de 

Mach-Zehnder, considerando que à sua entrada se encontra um sinal eléctrico IR-UWB, tal 

como definido no Capítulo 2. 

 Relativamente ao espectro do equivalente passa-baixo do sinal à saída do modulador 

de Mach-Zehnder, tem-se, nesta situação, o resultado apresentado na Fig. 3.6. Da sua 

observação, verifica-se que a modulação introduz no espectro do sinal óptico uma 

componente DC, para além de diversas riscas espectrais equiespaçadas de 1/ repT , resultado da 
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não-linearidade (da função cosseno) da resposta do modulador de Mach-Zehnder. A 

amplitude destas riscas espectrais é, no entanto, dependente das relações /bV Vπ  e 1max /V Vπ . 

Em particular, verifica-se que a amplitude das ricas espectrais aumenta com o aumento de 

1max /V Vπ  e diminui com o aumento de /bV Vπ , como pode ser observado em detalhe no 

Apêndice B, onde se apresentam também os resultados obtidos para diversas condições de 

polarização e modulação do modulador de Mach-Zehnder. 
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Fig. 3.5 – Tensão eléctrica à entrada e potência óptica normalizada à saída do modulador de Mach-

Zehnder em função do tempo, considerando / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 1 / 4V Vπ =  
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Fig. 3.6 – Espectro do sinal à saída do modulador de Mach-Zehnder na presença de um sinal IR-UWB à 

sua entrada, considerando / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 1 / 4V Vπ =  

 

3.2.2 – Fibra óptica 

 De acordo com o modelo de rede definido na Fig. 3.3, e tendo especialmente em conta 

o comprimento das ligações por fibra óptica aí apresentadas, considerou-se, neste estudo, que 

a propagação do sinal através da fibra óptica ocorre em regime linear. Desta forma, a 

transmissão na fibra é afectada apenas pelas perdas por atenuação e pela dispersão da 
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velocidade de grupo, sendo a respectiva função de transferência do equivalente passa-baixo de 

campo dada por [28]: 

[ ]( , ) exp exp ( )
2

H L L j L
α β Ω = − ⋅ ⋅ − ⋅ Ω ⋅ 

 
      (3.7) 

onde α  é o coeficiente de atenução de potência da fibra óptica, L  é o comprimento da fibra, 

0ω ωΩ = −  é a diferença de frequência angular em relação à frequência angular da portadora 

óptica, 0ω , e ( )β Ω  é a truncatura aos termos de segunda e terceira ordem do 

desenvolvimento em série de Taylor da constante de propagação longitudinal, dada por: 

2 3
2 3

1 1
( )

2 6
β β βΩ = ⋅ ⋅Ω + ⋅ ⋅Ω        (3.8) 

Os coeficientes 2β  e 3β  são normalmente descritos em termos do parâmetro de dispersão, D , 

e do declive da dispersão, S , característicos da fibra, através de: 

0 0
2

( )

2

D

c

λ λβ
π

⋅= −
⋅ ⋅

         (3.9) 

( )
[ ]

2
0

3 0 02 2 ( )
2

D S
c

λβ λ λ
π

= ⋅ ⋅ + ⋅
⋅ ⋅

       (3.10) 

em que /S dD dλ=  para o ponto 0λ λ= , onde 0λ  é o comprimento de onda da portadora 

óptica e c  é a velocidade da luz no vazio. Na Tab. 3.1, apresentam-se os valores típicos [27] 

dos parâmetros característicos da fibra, para uma fibra óptica comum, e que são considerados 

neste estudo. 

Coeficiente de atenuação, α , para 0λ =  1550 nm 0.20 dB/km 

Parâmetro de dispersão, D , para 0λ =  1550 nm 18.0 ps/nm/km 

Declive da dispersão, S , para 0λ =  1550 nm 0.089 ps/nm2/km 

Tab. 3.1 – Valores típicos dos parâmetros característicos da fibra óptica considerada 

 

3.2.3 – Amplificador óptico EDFA 

 Considerou-se, neste estudo, o modelo ideal de um amplificador óptico EDFA, sem 

efeitos de saturação e com ganho constante na frequência. Nesta situação, o campo eléctrico à 

saída do amplificador é dado por ( ) ( )out inE t E t g= ⋅ , onde ( )inE t  é o campo eléctrico à 

entrada do amplificador e g  o seu ganho de potência em unidades lineares. Como descrito, a 

introdução do amplificador de fibra óptica dopada com érbio destina-se a compensar as perdas 

por atenuação ocorridas na secção de fibra que o liga ao nó central da rede assim como as 
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perdas de inserção do modulador de Mach-Zehnder e as introduzidas pelos multiplexadores, 

desmultiplexadores, divisores de potência e conectores. Estas perdas de atenuação são, de 

acordo com o modelo definido na Fig. 3.3, dadas, em dB, por: 

1 1 2 10 210 log ( ) 0.5 log ( )TA L A A N Nα= ⋅ + + + ⋅ + ⋅      (3.11) 

onde α  é o coeficiente de atenuação da fibra óptica em unidades dB/km, 1L  é o comprimento 

da fibra óptica entre o nó central e o nó local, 1A  representa as perdas de inserção do 

modulador de Mach-Zehnder em dB,2A  representa as perdas introduzidas pelos 

multiplexadores, desmultiplexadores, conectores e juntas também em dB e N  é o número de 

saídas do splitter óptico – o termo 1010 log ( )N⋅  representa as perdas ocorridas no splitter por 

divisão de potência, enquanto o termo 20.5 log ( )N⋅  representa as suas perdas de inserção (0.5 

dB por cada andar de divisão de potência). Neste estudo, considerou-se que 1 5A =  dB e 

2 3A =  dB e 64N = . Dado o comprimento da secção de fibra óptica entre o nó central e o nó 

local considerado, 1 80L =  km, o número de saídas do divisor de potência, 64N = , e o 

coeficiente de atenuação da fibra apresentado na Tab. 3.1, tem-se 45TA =  dB. De forma a 

compensar exactamente este nível de perdas, o amplificador óptico teria de ter um ganho de 

45 dB; acontece, porém, que os amplificadores ópticos EDFA disponíveis comercialmente 

têm geralmente ganhos não superiores a 35 dB. Adicionalmente, tendo em conta o âmbito de 

aplicação deste dispositivo e o custo associado, optou-se por considerar, neste estudo, um 

amplificador óptico com um ganho 30G =  dB (em unidades lineares, tem-se 310g = ). Este 

facto significa, pois, que o amplificador óptico compensará apenas parcialmente as perdas 

ocorridas durante a propagação do sinal entre o nó central da rede e as instalações do cliente. 

 Além da amplificação do sinal à sua entrada, o amplificador óptico EDFA introduz 

adicionalmente ruído de emissão espontânea amplificada (ASE – “amplified spontaneous 

emission”) no sinal transmitido. O ruído ASE, com potência ASEN , assume-se como ruído 

branco gaussiano (AWGN – “additive white Gaussian noise”), com densidade espectral de 

potência por modo de polarização dada por 0( 1)ASE spS n g hυ= ⋅ − ⋅ ⋅ , onde spn  é o factor de 

emissão espontânea, h  é a constante de Planck e 0 0/cυ λ=  é a frequência óptica do sinal. O 

factor de emissão espontânea considerado neste estudo é 1.26spn = . 
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3.2.4 – Filtro óptico 

 O filtro óptico aqui considerado é equivalente ao desmultiplexador no nó local, 

quando se analisa isoladamente o canal sobre o qual é transmitido o sinal IR-UWB. A 

presença deste filtro óptico (ou seja, do desmultiplexador) tem como consequência uma 

filtragem do ruído ASE gerado pelo amplificador óptico EDFA, limitando assim o espectro 

deste ruído à entrada do receptor. No entanto, o efeito da presença do filtro óptico reflecte-se 

de igual forma sobre o sinal recebido, causando nele distorção de amplitude e, eventualmente, 

de atraso. O melhor desempenho do sistema obtém-se, pois, quando se equilibram os dois 

factores: limitação do espectro do ruído e minimização da distorção de amplitude do sinal. 

 Optou-se neste estudo pela utilização de um filtro óptico gaussiano com largura de 

banda de 40 GHz, apropriado para o âmbito de aplicação aqui considerado [42] devido ao seu 

baixo custo. Adicionalmente, devido à sua largura de banda, a distorção de amplitude 

introduzida no sinal é reduzida (recorde-se que, de acordo com a norma da FCC, os limites a 

–10 dB do espectro do sinal eléctrico deverão situar-se entre 3.1 GHz e 10.6 GHz). A resposta 

normalizada (isto é, excluindo as perdas) em frequência deste filtro é dada por: 

2

( ) exp
2

optH
υυ

σ

  = −  ⋅   
        (3.12) 

onde FWHM / 2 ln(2)σ  = ⋅   e FWHM (“full-width at half-maximum”) é a largura de banda 

a -3 dB do filtro óptico. 

 

3.2.5 – Fotodetector PIN 

 Optou-se, neste estudo, pela utilização de um fotodetector PIN, devido ao seu baixo 

custo, considerando o seu âmbito de aplicação (é necessário um fotodetector nas instalações 

de cada assinante). A utilização de um fotodetector PIN tem ainda como vantagem uma 

menor geração de ruído face ao gerado pelos fotodíodos de avalanche (APD – “avalance 

photo-diodes”). Desta forma, o modelo considerado para o dispositivo é baseado no descrito 

em [29], que é um detector quadrático, com respostividade sR . A corrente na sua saída é dada 

por: 

2
( ) ( )f s fi t R E t= ⋅          (3.13) 

onde ( )fE t  é o campo eléctrico presente à entrada do fotodetector. A respostividade é dada 

por ( ) ( )/sR e hη υ= ⋅ ⋅ , em que η  é a eficiência quântica do fotodetector e e é a carga do 
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electrão. Neste modelo, foi considerada uma eficiência quântica de 80% (valor típico para este 

tipo de dispositivos [30]), e admitiu-se, em primeira aproximação, que o fotodetector não 

introduz limitações de frequência. No entanto, devido à resposta do fotodetector expressa 

através da Eq. (3.13), o sinal à entrada do fotodetector sofre também alterações a nível do seu 

espectro, ao ser fotodetectado. 

 Na situação de back-to-back, isto é, na ausência de fibra óptica, verificaram-se as 

alterações no espectro face ao obtido à saída do modulador de Mach-Zehnder, tendo-se obtido 

os resultados apresentados em detalhe no Apêndice B. Como aí se observa, o espectro do 

sinal à saída do fotodetector é fortemente dependente dos parâmetros 1maxV  e bV  do 

modulador de Mach-Zehnder – com efeito, para a situação de / 2bV Vπ= , também aqui 

representada na Fig. 3.7, as riscas espectrais existentes no sinal à saída do modulador são 

completamente eliminadas (excepto a da componente DC), enquanto as situações de 

/ 4bV Vπ=  e 3 / 4bV Vπ= ⋅  conduzem a espectros semelhantes à saída do fotodetector. 

Relativamente à dependência em 1maxV , verifica-se que a densidade espectral de potência do 

sinal à saída do fotodetector aumenta com o aumento de 1maxV , como esperado. 
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Fig. 3.7 – Espectro do sinal à saída do fotodetector na presença dum sinal IR-UWB à entrada do 

modulador de Mach-Zehnder, considerando / 2bV Vπ=  e 1max / 4V Vπ=  

 

3.2.6 – Filtro eléctrico 

 O filtro eléctrico presente no receptor tem como objectivos principais a redução da 

potência do ruído e da interferência intersimbólica no sinal recebido (e adicionalmente, neste 

estudo, a resposta em frequência do filtro eléctrico permite, de alguma forma, emular as 

limitações de frequência existentes num fotodetector real). No entanto, a sua presença acarreta 

também outras consequências sobre a forma temporal e sobre o espectro do sinal que nos 
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interessa averiguar, como veremos no Capítulo 4. Dessa forma, utilizaram-se neste estudo os 

seguintes quatro tipos de filtros eléctricos: filtro de Butterworth de 2ª ordem, filtro de 

Butterworth de 3ª ordem, filtro de Butterworth de 6ª ordem e filtro de Bessel de 4ª ordem, 

cujas funções de transferência se apresentam no Apêndice C. A largura de banda a –3 dB 

destes filtros foi variada entre 6 GHz e 12 GHz, avaliando-se em cada caso o desempenho do 

sistema segundo os parâmetros definidos na secção 3.3. 

 

3.3 - Método de avaliação de desempenho do sistema de distribuição de 

sinais IR-UWB através de uma rede FTTH 

 A avaliação do desempenho do sistema é realizada tendo em conta os seguintes 

factores: o factor de distorção temporal do sinal, a variação do seu espectro (medida em 

termos do factor de distorção espectral e da localização da frequências limite inferior, Lf , e 

superior, Hf , a 10−  dB no espectro do sinal) e da probabilidade de erro de canal. O factor de 

distorção temporal determina a semelhança entre as formas de onda do sinal IR-UWB à 

entrada e à saída da rede FTTH, permitindo avaliar o impacto da transmissão na rede FTTH 

no reconhecimento do sinal por um receptor IR-UWB. Quanto à observação da variação do 

espectro do sinal IR-UWB após a propagação através da rede FTTH, justifica-se pela 

necessidade de cumprimento da norma da FCC. Finalmente, a determinação da probabilidade 

de erro de canal permite avaliar o impacto da introdução de ruído (óptico e eléctrico) e da 

distorção temporal, causados pela transmissão através da rede FTTH, sobre o sinal 

transmitido. 

 

3.3.1 – Factor de distorção temporal 

 Os receptores óptimos para sinais IR-UWB são constituídos por um correlacionador, 

que avalia a semelhança entre a forma de onda dos impulsos base recebidos e um impulso IR-

UWB ideal conhecido [9] [32], para efectuar a decisão sobre o símbolo transmitido. É, pois, 

fundamental que a transmissão do sinal através da rede FTTH não cause grandes variações na 

forma do sinal original. De modo a avaliar a amplitude destas variações, define-se um factor 

de mérito denominado factor de distorção temporal [33] que avalia a correlação entre o sinal 

UWB transmitido por uma antena localizada depois do receptor, ( )ry t , e o sinal IR-UWB 

original transmitido por uma antena fictícia (apenas considerada no presente estudo e não 
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existente no sistema real) presente à entrada do modulador de Mach-Zehnder, ( )rs t , tal como 

ilustrado na Fig. 3.8. A função de transferência das duas antenas consideradas é igual. 

 

 

Fig. 3.8 – Modelo considerado para a determinação dos factores de distorção temporal e espectral 

 

 O factor de distorção temporal é, assim, dado por [33]: 

( ), ( )
FDT 1

( ), ( ) ( ), ( )

r r

r r r r

s t y t

s t s t y t y t
= −

⋅
      (3.14) 

onde ,⋅ ⋅  é o operador produto interno entre dois sinais definido por: 

( ), ( ) ( ) ( )r r r rs t y t s y dτ τ τ
+∞

−∞

= ⋅∫        (3.15) 

O valor do factor de distorção temporal situa-se entre zero e um [33], sendo que a menores 

valores de FDT  corresponde maior semelhança entre ( )ry t  e ( )rs t . 

 

3.3.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Tendo em conta as considerações expostas no Capítulo 2 relativamente aos requisitos 

espectrais impostos pela norma da FCC, importa averiguar em que medida a transmissão 

através da rede FTTH causa alterações a nível do espectro do sinal e se as alterações ocorridas 

permitem ainda que o sinal a transmitir no interface ar cumpra os requisitos daquela norma. 

Assim, utilizando ainda o modelo da Fig. 3.8, define-se um novo factor de mérito denominado 

factor de distorção espectral, FDE, dado por: 

( ), ( )
FDE 1

( ), ( ) ( ), ( )

s y

s s y y

S f S f

S f S f S f S f
= −

⋅
      (3.16) 

onde ( )sS f  é a densidade espectral de potência do sinal à saída da antena fictícia presente à 

entrada do modulador de Mach-Zehnder, e ( )yS f  é a densidade espectral de potência do sinal 

transmitido por uma antena localizada depois do receptor.  
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 Adicionalmente, verifica-se ainda do cumprimento da norma FCC por parte de ( )yS f , 

garantido-se sempre que ( )sS f cumpre os requisitos daquela norma. 

 

3.3.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Uma vez que, neste estudo, se pretende averiguar o impacto da distribuição do sinal 

IR-UWB através duma rede FTTH na qualidade desse sinal IR-UWB, interessa-nos avaliar a 

probabilidade de ocorrência de erros nessa rede, que designamos aqui por probabilidade de 

erro de canal. Com efeito, importa distinguir a probabilidade de erro de canal da 

probabilidade de erro do sistema completo, que incluirá a primeira bem como a probabilidade 

de erro da transmissão do sinal no ar depois da chegada ao assinante, essencialmente causada 

pela interferência multi-caminho e multi-utilizador, já bem conhecidas e documentadas na 

literatura [9] [32] [36]. 

 No cálculo da probabilidade de erro de canal, optou-se neste estudo pela utilização da 

Aproximação Gaussiana [31]. Nesta situação, e de acordo com o modelo definido para o 

sistema no Capítulo 3, apresenta-se na Fig. 3.9 o seu esquema equivalente considerado para a 

avaliação da probabilidade de erro de canal. Uma vez que a probabilidade de erro aqui 

considerada diz apenas respeito à transmissão na rede FTTH, o período de amostragem do 

receptor da Fig. 3.9 não coincide, em geral, com o período de bit do sinal IR-UWB, já que 

este é geralmente constituído por múltiplas repetições do impulso base. Optou-se, pois, por 

realizar a amostragem do sinal em períodos de duração repT , evitando assim a decisão por 

maioria e obtendo-se um resultado mais apropriado de uma probabilidade de erro de canal. 

 

 

Fig. 3.9 – Diagrama de blocos equivalente da rede FTTH considerado para a avaliação da probabilidade 

de erro de canal 
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 Na Fig. 3.9, ( )inE t  é o campo eléctrico do sinal à entrada do amplificador óptico e 

( )outE t  e ( )ASEN t  são os campos eléctricos de sinal e ruído, respectivamente, à sua saída; 

( )oH f  é a função de transferência do equivalente passa-baixo do filtro óptico com resposta 

impulsiva ( )oh t . À saída do filtro óptico, o campo eléctrico, composto pelas componentes dos 

campos eléctricos de sinal e de ruído, respectivamente, ( )sE t  e ( )nE t , é dado por: 

[ ]( ) ( ) ( ) ( ) ( )s n out ASE oE t E t E t n t h t+ = + ∗       (3.17) 

E após a passagem pelo divisor de potência, ter-se-á: 

[ ]1
( ) ( ) ( )r s n

div

E t E t E t
a

= ⋅ +         (3.18) 

onde diva  representa as perdas de potência no splitter óptico. À chegada às instalações do 

assinante ter-se-á então: 

1
( ) ( )f r

f

E t E t
a

= ⋅          (3.19) 

onde fa  é a atenuação de potência (em unidades lineares) ocorrida no troço de fibra entre o 

amplificador óptico e o receptor, e que é dada por: 

2 3exp ln(10)
10f

L A
a

α ⋅ + = ⋅  
        (3.20) 

onde α  é o coeficiente de atenuação da fibra óptica (em dB/km), 2L  o comprimento do troço 

de fibra entre o nó local e o receptor, e 3A  representa as perdas introduzidas pelos conectores 

e juntas exsitentes entre o amplificador óptico e o receptor. 

 Desenvolvendo a Eq. (3.19), obtém-se: 

[ ] [ ]1 1
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )f s n out ASE o

f div f div

E t E t E t E t n t h t
a a a a

= ⋅ + = ⋅ + ∗
⋅ ⋅

  (3.21) 

 A corrente à saída do fotodetector é dada por: 

[ ]2 2
( ) ( ) ( ) ( ) ( )s

f s f out ASE o
f div

R
i t R E t E t n t h t

a a
= ⋅ = ⋅ + ∗

⋅
    (3.22) 

donde resulta que a corrente no circuito de amostragem, após a passagem pelo filtro eléctrico, 

é dada por: 

[ ]{ }2
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )s

d f r out ASE o r
f div

R
i t i t h t E t n t h t h t

a a
= ∗ = + ∗ ∗

⋅
   (3.23) 
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onde ( )rh t  é a resposta impulsiva do filtro eléctrico. Tendo agora em conta que, como se viu 

anteriormente, ( ) ( )out inE t g E t= ⋅ , em que g  é o ganho de potência (em unidades lineares) 

do amplificador óptico, e que se assume o ruído à saída do amplificador óptico como sendo 

ruído AWGN, com densidade espectral de potência em cada direcção de polarização dada por 

( ) 01ASE spS n g hυ= ⋅ − ⋅ ⋅  saem, de acordo com [31], a média e a variância da corrente de 

decisão, ( )di t , dadas respectivamente por: 

2

22

, ,

( ) 2 (0) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

s
ASE r o

f div

s
in x o in y o r

f div

R
m t S H H f df

a a

R
g E h E h h t d

a a
τ τ τ τ τ τ

+∞

−∞

+∞

−∞

= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ +
⋅

 + ⋅ ⋅ ∗ + ∗ ⋅ −  ⋅

∫

∫
  (3.24) 

{ }

{ }

2
2

2
,

2
2

,

2

2 2 22

( ) 2 ( ) ( ) ( ) ( )

2 ( ) ( ) ( ) ( )

2 ( ) ( ) ( )

s
ASE in x o r o

f div

s
ASE in y o r o

f div

s
ASE r o o

f div

R
t g S E h h t h d

a a

R
g S E h h t h d

a a

R
S H f H f H f df

a a

σ τ τ τ τ τ

τ τ τ τ τ

+∞

−∞

+∞

−∞

−

 
 = ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ∗ ⋅ − ∗ +    ⋅ 

 
 + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ∗ ⋅ − ∗    ⋅ 

 
 + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ∗ −    ⋅ 

∫

∫

2 ( )ce tσ
+∞

∞

+∫

 (3.25) 

onde ( )rH f  é a função de transferência do filtro eléctrico e , ( )in xE t  e , ( )in yE t  são as 

componentes do campo eléctrico à entrada do amplificador óptico segundo as duas direcções 

definidas pelos vectores ortogonais xɶ  e yɶ , isto é, , ,( ) ( )in x in xE t E t x= ⋅ɶ ɶ  e , ,( ) ( )in y in yE t E t y= ⋅ɶ ɶ . 

 As Eq. (3.24) e Eq. (3.25) são expressões exactas para a média e variância da corrente 

à entrada do circuito de decisão, mostrando explicitamente a dependência destas quantidades 

nas funções de transferência dos filtro eléctrico e óptico arbitrários. O primeiro termo da 

equação (3.24) é a componente da média da corrente de decisão devida ao ruído de batimento 

de emissão espontânea, ASEm , e a segunda é a componente devida ao sinal, ( )sm t . Na Eq. 

(3.25), o primeiro termo e o segundo termo constituem a variância do ruído de batimento 

sinal-emissão espontânea (“signal-ASE beat noise variance”), 2
s ASEσ − , o terceiro termo é a 

variação do ruído de batimento emissão espontânea-emissão espontânea (“ASE-ASE beat 

noise variance”), 2
ASE ASEσ −  e o quarto e último termo, 2ceσ , é a variância do ruído introduzido 

pelo circuito eléctrico, que se torna tanto mais significativo na variância da corrente de 

decisão quanto maior for fa , como se pode verificar no Apêndice C, e se pode inferir da Eq. 

(3.25). 
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 Usando a aproximação gaussiana exaustiva, a probabilidade de erro é dada por 

1 1
0, 1,

0 00, 1,
( '0 ') ( '1')

1 t t

k k

N N
k k

e
k kt k k

b b

F m m F
P Q Q

N σ σ

− −

= =
= =

 
   − − = +       
     

∑ ∑      (3.26) 

onde tN  é o comprimento total da sequência binária, incluindo as repetições de cada bit; kb  é 

o k-ésimo símbolo, ora ‘0’ ora ‘1’, depois de aplicado o código DS-UWB à sequência 

original; F  é o limiar de decisão; ,i km  e ,i kσ  são, respectivamente, a média e o desvio padrão 

de ( )di t  condicionados pelo símbolo i  no instante de amostragem, k o rept t k T= + ⋅ , com 

0,1, ..., 1tk N= − , e onde ot  é escolhido de maneira a optimizar o desempenho do sistema, 

minimizando a probabilidade de erro; ( )Q x  é a função definida por [34] 

21
( ) exp

22 x

Q x d
λ λ

π

+∞  
= ⋅ − ⋅  

∫        (3.27) 

O limiar de decisão, optF , é obtido a partir de [30][35]: 

2 2
1 1

0, 1,

0 00, 0, 1, 1,
( '0 ') ( '1')

1 1 1 1
exp exp

2 2

t t

k k

N N
opt k k opt

k kk k k k
b b

F m m F

σ σ σ σ

− −

= =
= =

      − −
   ⋅ − ⋅ = ⋅ − ⋅               

∑ ∑   (3.28) 

que advém de igualar a zero a derivada da Eq. (3.26) e resolver em ordem a F . 

 

3.4 – Conclusões 

 Neste capítulo, apresentou-se o sistema de distribuição de sinais IR-UWB sobre uma 

rede FTTH considerado neste estudo, bem como o método de avaliação do seu desempenho. 

Tendo em conta a arquitectura das redes FTTH actuais, determinou-se o esquema equivalente 

do sistema para a análise do seu desempenho, do ponto de vista do sinal IR-UWB a transmitir. 

Apresentaram-se os elementos constituintes do sistema equivalente e realizou-se uma 

primeira análise do impacto de dois deles – modulador de Mach-Zehnder e fotodetector – 

sobre o espectro do sinal IR-UWB transmitido através da rede. Verificou-se que a modulação 

realizada pelo modulador de Mach-Zehnder introduz no espectro do sinal óptico uma 

componente DC e riscas espectrais equiespaçadas de 1/ repT  e com amplitudes dependentes 

das razões 1max /V Vπ  e /bV Vπ . Verificou-se ainda que estas riscas espectrais são 

completamente eliminadas do espectro do sinal à saída do fotodetector quando / 2bV Vπ= . 

 Apresentou-se também neste capítulo o método de avaliação de desempenho do 

sistema em estudo, que se baseia na determinação dos factores de distorção temporal e 
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espectral e da determinação da probabilidade de erro de canal. Os factores de distorção 

temporal e espectral permitem averiguar a semelhança entre os sinais à entrada e à saída da 

rede FTTH, do ponto de vista temporal e espectral, o que se verificou ser de fundamental 

importância, dado que os receptores típicos em sistemas IR-UWB realizam a detecção do 

sinal transmitido com base na correlação entre o sinal recebido e um impulso base conhecido 

e igual ao impulso base utilizado para o emissor do sistema IR-UWB. Por outro lado, de 

forma a averiguar o impacto do ruído óptico e eléctrico introduzido no sinal IR-UWB original 

devido à transmissão através da rede FTTH, determina-se a probabilidade de erro de canal. O 

valor obtido para os três parâmetros de avaliação de desempenho do sistema permitirá, assim, 

concluir sobre a transparência da rede FTTH à passagem dos sinais IR-UWB. 
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Capítulo 4 – Optimização do sistema em back-to-back 

 

4.1 – Introdução 

 Neste capítulo apresenta-se o estudo realizado para a optimização do desempenho do 

sistema na situação de back-to-back. A análise desta situação em que não existe transmissão 

através da fibra óptica justifica-se pela necessidade de comparação com os resultados obtidos 

na presença de fibra óptica, de forma a poder isolar o efeito da fibra óptica na transmissão dos 

sinais IR-UWB. 

 A determinação do desempenho do sistema é realizada através da avaliação dos três 

parâmetros definidos no Capítulo 3 – probabilidade de erro de canal, factor de distorção 

temporal e factor de distorção espectral –, assim como a verificação do cumprimento da 

norma da FCC, quando se fazem variar as principais características do sistema: tensão de 

polarização e tensão de entrada do modulador de Mach-Zehnder, tipo de filtro eléctrico e 

correspondente largura de banda a 3−  dB, forma dos impulsos transmitidos e número de 

repetições dos mesmos, e potência à entrada do receptor. 

 

4.2 – Optimização das condições de polarização e amplitude de modulação 

do modulador de Mach-Zehnder 

 Nesta secção apresentam-se o resultados obtidos para o desempenho do sistema 

quando se varia a tensão de polarização, bV , e a amplitude máxima da tensão de entrada, 

1maxV , do modulador de Mach-Zehnder, como definidas no Capítulo 3. Dado que a gama de 

valores permitidos para bV  e para 1maxV  se define em função da tensão de transição do 

modulador, Vπ , e sendo esta um valor fixo, optou-se por apresentar os resultados em função 

das relações /bV Vπ  e 1max /V Vπ . 

 Em qualquer caso, tendo em conta os resultados obtidos no Capítulo 2, considerou-se 

que o impulso base transmitido no ar corresponde à terceira derivada do impulso gaussiano 

com 150α =  ps e 600repT =  ps. Estabeleceu-se ainda que o número de repetições de cada 
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símbolo é 1sN =  e que o período do código DS é 255pN = 1. Admitiu-se ainda que o filtro 

eléctrico utilizado é um filtro de Butterworth de 6ª ordem com uma largura de banda a 3−  dB 

de 9 GHz, suficiente para não produzir distorção significativa na banda efectiva do sinal IR-

UWB, como se comprovará na secção 4.3. 

 

4.2.1 – Factor de distorção temporal 

 Nas condições acima enunciadas, apresentam-se na Fig. 4.1 os resultados obtidos para 

o factor de distorção temporal em função da razão 1max /V Vπ , para diferentes valores da razão 

/bV Vπ . 
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Fig. 4.1 – Factor de distorção temporal em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  

 

 Da observação da Fig. 4.1, verifica-se que o factor de distorção temporal aumenta com 

o aumento da relação 1max /V Vπ . Este facto pode ser explicado atendendo a que, com o 

aumento de 1max /V Vπ , a resposta do modulador se torna menos linear uma vez que o 

argumento da função cosseno na Eq. (3.3) se aproxima cada vez mais de / 2π−  e de 0. Por 

outro lado, verifica-se também que, à medida que /bV Vπ  se afasta do valor 1/ 2, o factor de 

distorção temporal aumenta também. A razão para este comportamento é a mesma da descrita 

                                                 

 

1 Apresenta-se aqui apenas o caso em que 1
s

N =  devido ao facto de se ter verificado que os resultados de desempenho do 

sistema praticamente não se alteram relativamente para situações em que 1
s

N > , o que era já expectável, atendendo ao 

reduzido duty-cycle dos sinais IR-UWB e ao facto de que a localização das frequências limite inferior e superior praticamente 

não se altera com o valor de 
s

N , como se verificou no Apêndice A e no Capítulo 2. 
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anteriormente – neste caso, o argumento da função cosseno aproxima-se cada vez mais de 

/ 2π−  ou de 0. Valores igualmente afastados de / 1/ 2bV Vπ =  conduzem a valores do factor 

de distorção temporal praticamente iguais. 

 De acordo com as conclusões do Apêndice D, valores do factor de distorção temporal 

inferiores ou iguais a 0.1 são suficientes para garantir um bom nível de semelhança entre o 

sinal antes e depois da transmissão através da rede FTTH, que conduzirá a uma detecção 

correcta do sinal transmitido. Verifica-se aqui que se conseguem obter valores dessa ordem de 

grandeza para qualquer valor de /bV Vπ e de 1max /V Vπ . 

 Ainda da observação da Fig. 4.1, parece existir um limite mínimo (ligeiramente 

inferior a 0.04) do factor de distorção temporal que se consegue obter nesta situação. Uma vez 

que para atingir esse limite máximo o valor de 1max /V Vπ  terá de ser muito reduzido, estaremos 

então na zona de funcionamento quasi-linear do modulador de Mach-Zehnder, onde não deve 

haver lugar a distorção do sinal de entrada devido ao modulador. De facto, eliminando o filtro 

eléctrico do sistema (mantendo as restantes condições), observa-se a evolução do factor de 

distorção temporal apresentada na Fig. 4.2. 
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Fig. 4.2 – Factor de distorção temporal em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  na 

ausência de filtro eléctrico no receptor 

 

 Como se verifica através da observação da Fig. 4.2, a remoção do filtro eléctrico 

permite eliminar o limite inferior do factor de distorção temporal da Fig. 4.1. De outra forma, 

isto significa que o limite inferior do factor de distorção temporal é, de facto, imposto pela 

presença do filtro eléctrico no sistema. No entanto, verifica-se também que os valores 

máximos do factor de distorção temporal na ausência de filtro eléctrico são geralmente 

superiores aos que se obtêm na presença do filtro eléctrico. Estes resultados mostram que, 
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para valores reduzidos de 1max /V Vπ , a distorção do sinal é essencialmente devida à presença 

do filtro eléctrico, enquanto que para valores de 1max /V Vπ  elevados é principalmente devida à 

característica do modulador de Mach-Zehnder. 

 

4.2.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 4.3 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral em 

função da razão 1max /V Vπ , para diferentes valores da razão /bV Vπ . 
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Fig. 4.3 – Factor de distorção espectral em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  

 

 Após observação da Fig. 4.3, verifica-se que os melhores resultados do factor de 

distorção espectral correspondem à situação em que se tem / 1/ 2bV Vπ = , devido ao facto de 

se estar na zona de funcionamento mais linear do modulador de Mach-Zehnder. Tal como se 

verificou com o factor de distorção temporal, também o factor de distorção espectral aumenta 

com o aumento e 1max /V Vπ  e com o afastamento de /bV Vπ  relativamente à situação 

/ 1/ 2bV Vπ = , pelas mesmas razões mencionadas naquele caso. 

 Também neste caso se verifica a existência de um limite mínimo do factor de distorção 

espectral (aproximadamente igual a 0.02) que se consegue obter nesta situação. Seguindo a 

mesma lógica utilizada para o factor de distorção temporal, observa-se a evolução do factor de 

distorção espectral na ausência de filtro eléctrico na Fig. 4.4. 

 Como se confirma através da observação da Fig. 4.4, a remoção do filtro eléctrico 

permite eliminar o limite inferior do factor de distorção espectral, concluindo-se pois que o 

limite inferior verificado na Fig. 4.3 é, de facto, imposto pela presença do filtro eléctrico no 

sistema. Verifica-se, também aqui, que os valores obtidos para o factor de distorção espectral 
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na ausência de filtro eléctrico são geralmente superiores aos que se obteriam na sua presença, 

concluindo-se portanto, que a distorção do espectro do sinal é essencialmente devida ao filtro 

eléctrico para valores reduzidos da razão 1max /V Vπ , e ao modulador de Mach-Zehnder para 

valores superiores da razão 1max /V Vπ . 
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Fig. 4.4 – Factor de distorção espectral em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  na 

ausência de filtro eléctrico 

 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, podemos observar na Fig. 4.5 a 

evolução das frequências limite inferior e superior (a 10−  dB), respectivamente Lf  e Hf , do 

espectro de potência do sinal após a transmissão através do sistema, em função da razão 

1max /V Vπ , para diferentes valores da razão /bV Vπ . 
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Fig. 4.5 – Frequências limite inferior, a), e limite superior, b), do espectro de potência do sinal após 

transmissão através do sistema, em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  
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 Verifica-se, através da observação da Fig. 4.5, que nem todos os valores da razão 

/bV Vπ  possibilitam o cumprimento da norma da FCC após a transmissão do sinal através da 

rede FTTH. De facto, apenas nos casos em que / 3 / 8bV Vπ = , / 1/ 2bV Vπ =  ou / 5 / 8bV Vπ =  

existe a possibilidade de cumprimento da norma. Para os restantes valores da razão /bV Vπ , 

não é possível garantir simultaneamente que a frequência limite inferior é superior a 3.1 GHz 

e que a frequência limite superior é inferior a 10.6 GHz, como exigido pela referida norma. 

Constata-se ainda que a gama de valores de 1max /V Vπ  que permite atingir esse objectivo é, 

para o caso / 1/ 2bV Vπ = , 1max / 0.1V Vπ ≥  e, para os casos / 3 / 8bV Vπ =  ou / 5 / 8bV Vπ = , 

1max / 0.125V Vπ ≥ . Note-se, ainda, que as variações abruptas das frequências limite inferior e 

superior se ficam a dever à característica não-linear da resposta do modulador de Mach-

Zehnder, que conduz à introdução de riscas espectrais nas situações em que / 1/ 2bV Vπ ≠  

(como se pode observar pelos resultados do Apêndice B) – são estas riscas espectrais que 

alteram de forma significativa a localização da frequências limite inferior e superior. 

 

4.2.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Dado que a determinação do factor de distorção temporal e do factor de distorção 

espectral são realizadas apenas tendo em conta a distorção ocorrida sobre o sinal, torna-se de 

extrema importância, neste contexto, a determinação da probabilidade de erro de canal, já que 

esta permite avaliar também o impacto do ruído introduzido no sistema pelo amplificador 

óptico, assim como pela parte eléctrica do receptor. Nessa medida, usando o método de 

determinação da probabilidade de erro de canal apresentado no Capítulo 4, apresentam-se 

seguidamente os resultados obtidos para o desempenho do sistema. Para uma mais fácil 

compreensão e comparação dos resultados obtidos com os de outros artigos publicados sobre 

esta matéria, os resultados aqui obtidos para a probabilidade de erro serão apresentados em 

termos do factor Q  equivalente, que se relaciona com a probabilidade de erro através de 

1
erfc

2 2
e

Q
P

 = ⋅  
 

         (4.1) 

onde erfc( )x  é a função complementar de erro dada por 

( )22
erfc( ) exp

x

x dλ λ
π

+∞

= ⋅ −∫        (4.2) 

Utilizando o método de cálculo da probabilidade de erro descrito no Capítulo 4, obtém-se o 

factor Q  invertendo a Eq. (4.1), tendo-se então 
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( )12 erfc 2 eQ P−= ⋅ ⋅          (4.3) 

em que 1erfc ( )x−  representa a função inversa da função complementar de erro. 

 Tendo em conta que a probabilidade de erro habitualmente admitida em sistemas IR-

UWB é da ordem de 310−  [32], e que se pretende aqui que a rede FTTH seja transparente à 

passagem daqueles sinais, procura-se, neste estudo, obter valores da probabilidade de erro 

inferiores a 1210− , a que correspondem valores do factor Q  iguais ou superiores a 7. 

 Assim, para um valor da potência média à entrada do modulador2 (proveniente do 

LASER) igual a +5 dBm e considerando que entre o modulador e o amplificador óptico se 

encontra um atenuador óptico de 16 dB3, tem-se o andamento do factor Q  em função da razão 

1max /V Vπ  para diferentes valores da relação /bV Vπ  apresentado na Fig. 4.6. 
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Fig. 4.6 – Factor Q  em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  

 

 Verifica-se, através da observação da Fig. 4.6, que a maiores valores da razão 

1max /V Vπ  correspondem também maiores valores do factor Q , como seria de esperar, uma vez 

que, para a mesma potência média à entrada do receptor, é maior a amplitude do sinal, o que 

se traduz num diagrama de olho mais aberto, como se pode verificar através da observação da 

Fig. 4.7, obtida com diferentes valores daquela razão. 
                                                 

 
2 Usa-se aqui como referência o valor máximo da potência média à entrada do modulador dado que, à sua saída, o valor da 

potência será dependente das razões /
b

V Vπ  e 
1max

/V Vπ . 

3 De forma a poder comparar os resultados da situação de back-to-back com a situação em que existe transmissão através da 

fibra sob o efeito da atenuação (e dispersão da velocidade de grupo), considerou-se aqui a presença de um atenuador óptico, 

introduzindo uma atenuação correspondente à que ocorrerá com transmissão através de 80 km de fibra antes da passagem do 

sinal através do amplficador 
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 Verifica-se também que, qualquer que seja o valor de 1max /V Vπ , os melhores valores 

do factor Q  se obtêm quando se tem / 1/ 2bV Vπ = . Isto deve-se ao facto de, nessa situação, a 

resposta do modulador se encontrar na sua zona mais linear, e consequentemente, a amplitude 

do sinal à saída do modulador, para o mesmo valor da razão 1max /V Vπ , ser máxima, como se 

pode confirmar através da observação dos diagramas de olho da Fig. 4.8. 
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d) 

Fig. 4.7 – Diagramas de olho do sinal à saída do filtro eléctrico com / 1 / 2
b

V Vπ =  para as situações a) 

1max
/ 1 / 16V Vπ = , b) 

1max
/ 1 / 8V Vπ = , c) 

1max
/ 3 / 16V Vπ =  e d) 

1max
/ 1 / 4V Vπ =  
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d) 

Fig. 4.8 – Diagramas de olho do sinal à saída do filtro eléctrico com 
1max

/ 0.05V Vπ =  para as situações a) 

/ 1 / 8
b

V Vπ = , b) / 1 / 4
b

V Vπ = , c) / 3 / 8
b

V Vπ = e d) / 1 / 2
b

V Vπ =  

 

 De facto, apesar do aumento de /bV Vπ  corresponder a uma diminuição da potência 

média do sinal à saída do modulador, causa simultaneamente um aumento da amplitude do 

sinal à saída do modulador, o que se traduz numa maior abertura de olho. Ainda relativamente 

a esta evolução do factor Q , verifica-se que se obtêm praticamente os mesmos valores para 

razões /bV Vπ  igualmente afastadas de / 1/ 2bV Vπ = , o que se deve ao comportamento 

simétrico da função cosseno em torno daquele ponto. 

 Finalmente, conclui-se ainda da observação da Fig. 4.6, que para se obter valores do 

factor 7Q ≥  nas condições de potência enunciadas anteriormente, será necessário garantir 



 

 48 

que 1max / 0.087V Vπ ≥  se / 1/ 2bV Vπ = , ou que 1max / 0.094V Vπ ≥  se / 3 / 8bV Vπ =  ou 

/ 5 / 8bV Vπ = . 

 

4.3 – Optimização do filtro eléctrico 

 Nesta secção, realiza-se o estudo do desempenho do sistema na presença de diferentes 

tipos de filtros eléctricos, com diferentes larguras de banda a 3−  dB. O objectivo desta 

análise é verificar de que forma as diferentes respostas de amplitude e de atraso dos diversos 

tipos de filtros estudados (filtros de Butterworth e de Bessel de 3ª, 4ª e 6ª ordens) influencia o 

desempenho do sistema. 

 Dado ter-se verificado já, na secção anterior, que o valor da relação /bV Vπ  para a qual 

se obtém o melhor desempenho do sistema é / 1/ 2bV Vπ = , esse é o valor utilizado na 

determinação dos resultados seguidamente apresentados. Já relativamente à razão 1max /V Vπ , 

verificou-se anteriormente que, para se ter 7Q ≥  nas condições de potência referidas, seria 

necessário que 1max / 0.087V Vπ ≥ . Dado que os valores do factor de distorção temporal e do 

factor de distorção espectral se encontram sempre abaixo do valor imposto de 0.1 para 

1max / 1/ 4V Vπ ≤ , optou-se aqui por realizar a análise considerando/ 3 /16bV Vπ = . 

 

4.3.1 – Factor de distorção temporal 

 Nas condições acima mencionadas, apresentam-se na Fig. 4.9 os resultados obtidos 

para o factor de distorção temporal em função da largura de banda a 3−  dB do filtro eléctrico, 

para diferentes tipos de filtros eléctricos. 

 Da observação da Fig. 4.9, verifica-se que a distorção do sinal após a transmissão 

diminui com o aumento da largura de banda do filtro eléctrico, qualquer que seja o seu tipo, 

como seria expectável. Adicionalmente, verifica-se que esta diminuição é mais acentuada para 

os filtros de Butterworth do que para os filtros de Bessel. Concentrando-nos apenas nos filtros 

de Butterworth, verifica-se ainda que a referida diminuição é tanto mais acentuada quanto 

maior fôr a ordem do filtro. Estes comportamentos podem ser explicados tendo em conta a 

resposta de atraso dos filtros estudados representada na Fig. 4.10. 
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Fig. 4.9 – Factor de distorção temporal em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes 

tipos de filtros eléctricos 

 

 Após a observação da Fig. 4.10, constata-se que a resposta de atraso dos filtros de 

Bessel é aproximadamente constante até à sua frequência de corte a 3−  dB, o que não 

acontece com os filtros de Butterworth; para estes, existem alterações significativas da 

resposta de atraso do filtro antes da sua frequência de corte a 3−  dB, que se traduzem mesmo 

em sobre-elevações (até à frequência de corte) que se acentuam à medida que aumenta a 

ordem do filtro. Isto significa que, neste caso, diferentes componentes espectrais do sinal 

sofrem atrasos siginificativamente diferentes após passagem pelo filtro, o que causa a 

distorção do sinal observada na Fig. 4.9. 
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Fig. 4.10 – Resposta de atraso dos filtros eléctricos estudados para uma largura de banda de 10 GHz 

 

 Relativamente aos valores obtidos para o factor de distorção temporal, verifica-se que 

os filtros de Bessel apresentam um factor de distorção temporal inferior ou igual a 0.1 para 

qualquer largura de banda superior a 6 GHz, enquanto que os filtros de Butterworth apenas 

apresentam valores do factor de distorção temporal que não excedem 0.1 para larguras de 
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banda superiores a 6 GHz, 6.56 GHz e 7.41 GHz, respectivamente, para a 3ª, 4ª e 6ª ordens. 

De notar que, para larguras de banda do filtro eléctrico superiores a 10 GHz, o factor de 

distorção temporal obtido é praticamente igual para todos os filtros e o seu valor é apenas 

residual. Isto pode explicar-se se tivermos em conta que as frequências limite inferior e 

superior do espectro de potência do sinal considerado neste estudo antes da sua passagem pelo 

filtro eléctrico são, respectivamente, 3.31Lf =  GHz e 10.36Hf =  GHz. Atendendo a que a 

frequência limite superior (correspondente à frequência do sinal a partir da qual o espectro de 

potência está sempre 10 dB abaixo do seu ponto de potência máxima) é muito próxima da 

largura de banda do filtro eléctrico, a parte mais significativa do espectro de potência do sinal 

passa através do filtro praticamente sem alteração. 

 

4.3.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 4.11 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral 

em função da largura de banda a 3−  dB do filtro eléctrico, para diferentes tipos de filtros 

eléctricos. 
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Fig. 4.11 – Factor de distorção espectral em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes 

tipos de filtros eléctricos 

 

 Também relativamente ao factor de distorção espectral se verifica, através da 

observação da Fig. 4.11, que o seu valor diminui com o aumento da largura de banda do filtro 

eléctrico, e que essa diminuição é mais acentuada para os filtros de Butterworth que para os 

de Bessel e que, para os primeiros, a diminuição é ainda mais acentuada quanto maior fôr a 

ordem do filtro. Este comportamento pode explicar-se atendendo agora à resposta de 

amplitude de cada um dos tipos de filtro estudados, como representada na Fig. 4.12: para os 

filtros de Butterworth, a resposta de amplitude do filtro após a sua frequência de corte 
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apresenta um decréscimo tanto mais acentuado quanto maior fôr a ordem do filtro, enquanto 

que os filtros de Bessel apresentam uma resposta de amplitude praticamente independente da 

sua ordem até cerca de duas vezes a largura de banda do filtro. 

 Quanto à largura de banda mínima que dá origem a valores do factor de distorção 

espectral inferiores ou iguais a 0.1, verifica-se que, para os filtros de Bessel, tal se consegue 

com larguras de banda superiores a cerca de 6 GHz , enquanto para os filtros de Butterworth, 

a largura de banda necessária será aproximadamente 6.78 GHz, 7.11 GHz e 7.38 GHz, 

consoante se trate de filtros de Butterworth de 3ª, 4ª ou 6ª ordens, respectivamente. Constata-

se ainda que, para larguras de banda do filtro eléctrico superiores ou aproximadamente iguais 

a 10 GHz, o factor de distorção espectral obtido com a utilização de filtros de Butterworth 

passa a ser sempre inferior ao obtido com filtros de Bessel. 
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Fig. 4.12 – Resposta de amplitude dos filtros eléctricos estudados para uma largura de banda de 10 GHz 

 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, apresenta-se na Fig. 4.13 a 

evolução da frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , do espectro de 

potência do sinal após a transmissão através do sistema. 

 Da análise da Fig. 4.13, conclui-se que a frequência limite inferior do espectro de 

potência do sinal transmitido através do sistema quando o filtro eléctrico utilizado é um filtro 

de Bessel não respeita a norma da FCC, sendo inferior ao valor permitido. Já para os filtros de 

Butterworth, verifica-se que o requisito da norma respeitante ao limite inferior pode ser 

cumprido com a correcta adequação da largura de banda a utilizar para o filtro – em 

particular, verifica-se que com o aumento da ordem do filtro de Butterworth utilizado, 

diminui a largura de banda necessária para o cumprimento daquele requisito da norma. 

 No que diz respeito à evolução da frequência limite superior do espectro, verifica-se 

que esta aumenta com a largura de banda do filtro, qualquer que seja o seu tipo. 
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Adicionalmente, obtêm-se menores valores da frequência limite superior do espectro à 

medida que se aumenta a ordem do filtro, o que pode ser explicado uma vez mais tendo em 

conta a resposta de amplitude das diversas ordens dos filtros estudados. 
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b) 

Fig. 4.13 – Frequências limite inferior, a), e limite superior, b), do espectro de potência do sinal após 

transmissão através do sistema, em função da largura de banda dos diferentes tipos de filtro eléctrico 

 

4.3.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Apresenta-se na Fig. 4.14, a evolução da probabilidade de erro de canal (sob a forma 

do factor Q ) em função da largura de banda a 3−  dB do filtro eléctrico, para os diferentes 

tipos de filtro eléctrico estudados. 
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Fig. 4.14 – Factor Q  em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes tipos de filtros 

eléctricos 

 

 Da observação da Fig. 4.14, verifica-se que, para uma mesma largura de banda, se 

obtêm maiores valores do factor Q  com o aumento da ordem do filtro, o que se pode explicar 

tendo em conta que filtros de ordem superior são mais selectivos para a mesma largura de 
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banda, já que a resposta de amplitude destes filtros tem uma queda mais abrupta após o ponto 

de 3−  dB, como já referido. 

 Observa-se ainda que os valores máximos do factor Q  obtido com filtros de 

Butteworth são superiores aos obtidos com filtros de Bessel, e verifica-se que a largura de 

banda para a qual ocorre o máximo do factor Q  aumenta com o aumento da ordem do filtro, 

no caso dos filtros de Butteworth, e se mantém com o aumento da ordem dos filtros de Bessel, 

fruto do facto da resposta de amplitude deste tipo de filtros ser praticamente igual até cerca de 

duas vezes a largura de banda do filtro. 

 

4.4 – Optimização dos impulsos transmitidos 

 Nesta secção, apresenta-se o estudo do desempenho do sistema para diferentes tipos de 

impulsos transmitidos. Como se demonstrou no Capítulo 2, o sinal IR-UWB a transmitir 

através do sistema pode ser consitituído por impulsos base com a forma das derivadas do 

impulso gaussiano de ordens superiores à segunda, com diferentes durações do período de 

repetição do impulso e do factor de forma. Pretende-se, pois, averiguar aqui qual a influência 

que estas diferentes características do sinal – derivada do impulso gaussiano, período de 

repetição do impulso e factor de forma – têm sobre o desempenho global do sistema.  

 Relativamente ao número de repetições do impulso base, confirmou-se, através de 

simulação em MATLAB®, que a sua alteração não tem qualquer influência sobre os 

parâmetros de avaliação do desempenho do sistema definidos (factor de distorção temporal, 

factor de distorção espectral e probabilidade de erro de canal), pelo que não se apresentarão 

aqui os resultados novamente. A alteração do número de repetições do impulso base tem 

apenas impacto sobre as frequências limite inferior e superior do espectro de potência do sinal 

(inclusivamente sobre o sinal antes da transmissão através da rede FTTH), sendo que após a 

transmissão se verificou que estas continuam a cumprir os requisitos impostos pela norma da 

FCC, para a situação estudada em que o modulador apresenta / 1/ 2bV Vπ =  e 

1max / 3 /16V Vπ = . 

 Desta forma, o impacto da variação do débito binário do sinal é aqui realizada apenas 

por variação do período de repetição do impulso base, repT ; no entanto, é de notar em 

qualquer caso que é possível obter o mesmo desempenho para débitos binários inferiores 

através da repetição dos impulsos base. 
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 Os resultados apresentados nesta secção foram obtidos considerando os valores de 

/bV Vπ  e 1max /V Vπ  referidos acima, uma potência à saída do LASER de +5 dBm e um filtro 

eléctrico de Butterworth de 6ª ordem com uma largura de banda de 9 GHz. 

 

4.4.1 – Factor de distorção temporal 

 Na Fig. 4.15, apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção temporal 

em função do período de repetição do impulso base, repT , para diferentes formas (derivadas 

do impulso gaussiano) do impulso base, nd  (onde n  é a ordem da derivada), e diferentes 

valores do factor de forma, α . 
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Fig. 4.15 – Factor de distorção temporal em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para 

diferentes derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α  

 

 Verifica-se, pela observação da Fig. 4.15, que, apesar das flutuações acentuadas do 

factor de distorção temporal, o seu valor médio parece aumentar com o aumento de repT , e 

diminuir com o aumento de α . 

 Quanto ao comportamento para as diferentes derivadas do impulso gaussiano, verifica-

se que, para os mesmos valores de α  e repT , o factor de distorção temporal tem tendência a 

diminuir para derivadas de ordem superior. 

 

4.4.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 4.16, apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral 

em função do período de repetição do impulso base, repT , para as diferentes derivadas do 

impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α . 
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 Após a observação da Fig. 4.16, verifica-se que o factor de distorção espectral parece 

manter-se constante com o aumento de repT  e diminuir com o aumento de α . Neste caso, a 

variação dos valores do factor de distorção espectral é muito menor do que a variação 

observada para o factor de distorção temporal, obtendo-se, para qualquer dos casos 

analisados, valores inferiores ao máximo imposto de 0.1. 

 Quanto à evolução em função das diferentes derivadas do impulso gaussiano, verifica-

se que, para α  e repT  constantes, o factor de distorção espectral tem tendência a aumentar 

para derivadas de ordem superior, quando 200α ≤  ps, e diminuir para derivadas de ordem 

superior, quando 200α >  ps. 
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Fig. 4.16 – Factor de distorção espectral em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para 

diferentes derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α  

 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, apresenta-se na Fig. 4.17 a 

evolução da frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , do espectro de 

potência do sinal após a transmissão através do sistema. 

 Verifica-se, pela observação da Fig. 4.17, que nas condições enunciadas anteriormente 

(nomeadamente no que diz respeito aos valores de /bV Vπ  e 1max /V Vπ , assim como da largura 

de banda e tipo de filtro eléctrico), os requisitos das frequências limite inferior e superior da 

norma da FCC são cumpridos para todos os valores de repT  e α , assim como para qualquer 

das ordens da derivada do impulso gaussiano testadas. Comparando estes resultados com os 

valores obtidos para as frequências limites inferior e superior do espectro do sinal antes da 

transmissão através da rede FTTH, apresentados na Fig. 4.18, não existe praticamente 

alteração dos valores das frequências limite inferior após a transmissão através da rede FTTH.  
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b) 

Fig. 4.17 – Frequências limite inferior, a), e limite superior, b), do espectro de potência do sinal após 

transmissão através do sistema, em função do período de repetição dos impulsos base, 
rep

T , para diferentes 

derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α  
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b) 

Fig. 4.18 – Frequências limite inferior, a), e limite superior, b), do espectro de potência do sinal após 

transmissão através do sistema, em função do período de repetição dos impulsos base, 
rep

T , para diferentes 

derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , antes da transmissão 

através da rede FTTH 

 

A alteração mais significativa dá-se para as frequências limite superior, que diminuem o seu 

valor. Este facto fica a dever-se essencialmente à característica passa-baixo do filtro eléctrico. 

De facto, como anteriormente referido, para frequências inferiores à largura de banda do 

filtro, a sua resposta de amplitude é constante e unitária, pelo que o sinal transmitido através 

do filtro é inalterado nessa gama de frequências. Por outro lado, para frequências do sinal 

próximas da largura de banda do filtro ou superiores, a resposta do filtro causa a diminuição 
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da sua amplitude, pelo que a frequência limite superior do filtro é deslocada para um valor 

inferior. 

 

4.4.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Apresenta-se na Fig. 4.19, a evolução da probabilidade de erro de canal (sob a forma 

do factor Q ) em função do período de repetição dos impulsos base, repT , para diferentes 

valores do factor de forma, α , e diferentes derivadas do impulso base, nd . 
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Fig. 4.19 – Factor Q  em função do período de repetição dos impulsos base, 
rep

T , para diferentes valores do 

factor de forma, α , e diferentes derivadas do impulso base, nd . 

 

 Após a observação da Fig. 4.19, verifica-se que os valores obtidos para o factor Q  

aumentam com o aumento do factor de forma, o que se pode explicar tendo em conta que a 

abertura de olho após a passagem do sinal pelo filtro eléctrico aumenta com o aumento do 

factor de forma (note-se que esta situação corresponde, na prática, a uma maior duração 

temporal do impulso base). Relativamente à variação do período de repetição dos impulsos 

base, não se verifica, neste caso, alteração significativa do factor Q , dado que àquela variação 

não corresponde nenhuma alteração a nível da abertura de olho do sinal após passagem pelo 

filtro eléctrico (note-se que, na prática, um aumento de repT  corresponde a uma diminuição do 

duty-cycle do impulso, através do aumento do seu período de inactividade). 

4.5 – Conclusões 

 Neste capítulo, apresentaram-se os resultados do desempenho do sistema na situação 

de back-to-back, para diversas condições do modulador de Mach-Zehnder, diversos tipos e 

larguras de banda do filtro eléctrico e diferentes formas e durações dos impulsos base 

constituintes do sinal. 
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 Relativamente ao modulador de Mach-Zehnder, constatou-se que o desempenho do 

sistema é significativamente influenciado pela razão /bV Vπ , que determina a maior ou menor 

linearidade da resposta do modulador de Mach-Zehnder, tendo-se verificado que se obtêm os 

melhores valores do factor de distorção temporal, do factor de distorção espectral e do factor 

Q  para / 1/ 2bV Vπ =  (a região mais linear da resposta do modulador). 

 Quanto aos filtros eléctricos analisados, verificou-se que o factor de distorção 

temporal e o factor de distorção espectral são sujeitos a variações maiores para larguras de 

banda inferiores a 10 GHz. Em particular, verificou-se que essas variações são maiores nos 

filtros de Butterworth de ordem superior, tendo-se concluído que esse comportamento fica a 

dever-se à resposta de atraso desse tipo de filtros. Observou-se ainda que os filtros de 

Butterworth (e, em particular, os de ordens superiores), dão também origem a melhores 

resultados do factor Q , já que a sua resposta de amplitude é mais abrupta após a frequência 

de corte a 3−  dB. 

 Verificou-se ainda a existência de limites mínimos do factor de distorção temporal e 

do factor de distorção espectral, que se atribuíram à presença do filtro eléctrico no sistema. 

Adicionalmente, concluiu-se também que, se por um lado a presença do filtro eléctrico impõe 

os referidos limites mínimos para o factor de distorção temporal e factor de distorção 

espectral, por outro contribui para a redução dos valores máximos que se obteriam na sua 

ausência, devido à contribuição individual do modulador de Mach-Zehnder. 

 Finalmente, observou-se o comportamento do sistema na presença de diferentes 

formas dos impulsos base constituintes do sinal transmitido e verificou-se que o factor de 

distorção temporal tende a aumentar com o aumento do período de repetição dos impulsos 

base, e diminuir com o aumento do factor de forma dos impulsos base. Verificou-se ainda que 

a alteração do período de repetição dos impulsos base não produz alterações notórias no factor 

de distorção espectral e que, para todos os sinais analisados, o cumprimento da norma da FCC 

foi garantido após a transmissão através da rede FTTH. 
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Capítulo 5 – Optimização do sistema com transmissão na fibra 

óptica 

 

5.1 - Introdução 

 Neste capítulo, apresenta-se o estudo realizado para a optimização do sistema de 

distribuição de sinais IR-UWB através duma rede FTTH considerando a transmissão do sinal 

através da fibra óptica. A partir dos resultados obtidos para os parâmetros de avaliação do 

desempenho anteriormente definidos, verificar-se-á o impacto da introdução da fibra óptica 

no sistema, comparando-os com os resultados obtidos no Capítulo 4, e concluir-se-á acerca da 

realizabilidade de sistemas deste tipo. 

 

5.2 – Optimização das condições de polarização e modulação do modulador 

de Mach-Zehnder 

 Nesta secção apresentam-se o resultados obtidos para o desempenho do sistema 

quando se varia a tensão de polarização, bV , e a amplitude máxima da tensão de entrada, 

1maxV , do modulador de Mach-Zehnder. Tal como no Capítulo 4, os resultados são aqui 

apresentados em função das relações /bV Vπ  e 1max /V Vπ , dado que as gamas de valores 

permitidos para bV  e para 1maxV  se definem em função da tensão de transição do modulador, 

Vπ . 

 Também aqui se considerou que o impulso base transmitido no ar corresponde à 

terceira derivada do impulso gaussiano com α =  150 ps e repT =  600 ps, e estabeleceu-se que 

o número de repetições de cada símbolo é 1sN =  e que o período do código DS é 256pN = . 

Considerou-se aqui também um filtro eléctrico de Butterworth de 6ª ordem com uma largura 

de banda a 3−  dB de 9 GHz. 

 Tendo em conta o sistema descrito no Capítulo 3, considerou-se uma distância entre o 

nó central e o nó local (onde reside o amplificador óptico) igual a 80 km, e obtiveram-se 

resultados para uma distância entre o nó local e cada um dos assinantes variável entre 0 e 20 

km, em passos de 5 km. 
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5.2.1 – Factor de distorção temporal 

 Nas condições enunciadas acima, apresentam-se na Fig. 5.1 os resultados obtidos para 

o factor de distorção temporal em função da razão 1max /V Vπ , para diferentes valores da razão 

/bV Vπ , e distâncias entre o nó local e o receptor entre 0 e 20 km. 

 Após a observação da Fig. 5.1 verifica-se, em primeiro lugar, que os valores obtidos 

para o factor de distorção temporal são muito maiores do que aqueles que foram obtidos na 

situação de back-to-back apresentada no Capítulo 4. Este comportamento era já previsível, 

atendendo ao efeito da dispersão da velocidade de grupo ocorrido durante o percurso do sinal 

através da fibra, que leva a que a forma do sinal seja significativamente alterada relativamente 

à situação inicial. Este facto pode confirmar-se no Apêndice D, onde se representam 

graficamente os sinais à entrada e saída do sistema para diferentes distâncias entre o nó 

central e o receptor4. Ainda assim, verifica-se também pela Fig. 5.1 que, ao contrário do que 

seria expectável, os valores obtidos para o factor de distorção temporal diminuem com a 

distância ao nó central para as distâncias consideradas anteriormente (80 a 100 km). De facto, 

como pode observar-se na Fig. 5.2, onde se apresenta a evolução do factor de distorção 

temporal em função da distância para / 1/ 2bV Vπ =  e 1max / 3 /16V Vπ = , o factor de distorção 

temporal cresce rapidamente com a distância para distâncias de ligação entre 30 e 70 km, 

decrescendo depois ligeiramente para distâncias entre 70 e 150 km, voltando a aumentar para 

distâncias superiores a este último valor. Este andamento do factor de distorção temporal com 

a distância entre o nó central da rede e o receptor, em particular o facto do seu valor diminuir 

para distâncias entre os 80 e os 100 km, fica a dever-se à combinação do valor da dispersão 

acumulada no sinal à chegada ao receptor com o valor do factor de forma dos impulsos 

transmitidos. 

                                                 

 
4 Note-se que a distância relevante para o factor de distorção é, de facto, a distância entre o nó central e o receptor, uma vez 

que o fenómeno causador da degradação do factor de distorção é a dispersão da velocidade de grupo. Dessa forma, a 

localização do amplificador óptico no início, meio ou fim do troço entre o nó central e o receptor não tem qualquer influência 

sobre o factor de distorção nem sobre o factor de distorção espectral, uma vez que o amplificador apenas actua sobre a 

potência média do sinal à sua entrada, e se admite transmissão em regime linear na fibra. 
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e) 

Fig. 5.1 – Factor de distorção temporal em função de 
1max

/V Vπ  para diferentes valores de /
b

V Vπ , 

considerando uma distância entre o nó local e os assinantes igual a a) 0 km, b) 5km, c) 10 km, d) 15 km e 

e) 20 km 
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Fig. 5.2 – Factor de distorção temporal em função da distância entre o nó central da rede e o receptor, 

para / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 3 / 16V Vπ =  
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b) 

Fig. 5.3 – Sinal original e após transmissão através do sistema em função do tempo, considerando 

/ 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 3 / 16V Vπ =  e uma distância entre o nó central da rede e o receptor igual a a) 80 km e 

b) 100km 

 

 De facto, como se pode observar pela Fig. 5.3, que apresenta o andamento dos sinais 

normalizados original e após transmissão em função do tempo considerando / 1/ 2bV Vπ =  e 

1max / 3 /16V Vπ = , quando aumenta a distância entre o nó central e o receptor de 80 km para 

100 km, aumenta também o alargamento dos impulsos constituintes do sinal (vistos 

isoladamente). Tal facto permite que, em determinadas situações (vejam-se os instantes 

seleccionados na Fig. 5.3), o sinal que percorreu uma distância maior tenha uma evolução 

temporal que acompanha mais de perto a evolução temporal do sinal original, donde resulta 

um valor mais baixo para o factor de distorção temporal. 



 

 63 

 Regressando novamente à Fig. 5.1, verifica-se ainda que, comparativamente aos 

resultados obtidos na situação de back-to-back, se perdeu a simetria dos valores do factor de 

distorção temporal em torno do ponto / 1/ 2bV Vπ = , tendo-se agora melhores valores do 

factor de distorção temporal para as situações em que / 1/ 2bV Vπ >  do que para as situações 

em que / 1/ 2bV Vπ < , para iguais valores de / 1/ 2bV Vπ − . Assim, das situações estudadas, a 

que apresentou melhor desempenho em termos do factor de distorção temporal foi aquela em 

que / 5 / 8bV Vπ = , tendo inclusivamente superado o desempenho que se obtém com 

/ 1/ 2bV Vπ = , que havia sido o melhor na situação de back-to-back. 

 

5.2.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 5.4 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral em 

função da razão 1max /V Vπ , para diferentes valores da razão /bV Vπ , e distâncias entre o nó 

local e o receptor entre 0 e 20 km. 

 Após observação da Fig. 5.4, verifica-se que, tal como sucedeu com o factor de 

distorção temporal, também o factor de distorção espectral diminui para distâncias entre o nó 

local e o receptor entre 80 e 100 km. Observando a evolução do factor de distorção espectral 

com a distância total (entre o nó central e o receptor), apresentado na Fig. 5.5, verifica-se um 

aumento do seu valor para distâncias entre 0 e 80 km e uma diminuição entre 80 e 120 km. 

 Regressando de novo à Fig. 5.4, verifica-se um comportamento semelhante ao 

observado para o factor de distorção temporal: nas condições enunciadas, o melhor (menor) 

factor de distorção espectral verifica-se para / 5 / 8bV Vπ = , tendo-se perdido a simetria do 

factor de distorção espectral relativamente ao ponto / 1/ 2bV Vπ = , que exibia o melhor 

desempenho na situação de back-to-back. 
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e) 

Fig. 5.4 – Factor de distorção espectral em função de 
1max

/V Vπ  para diferentes valores de /
b

V Vπ , 

considerando uma distância entre o nó local e os assinantes igual a a) 0 km, b) 5km, c) 10 km, d) 15 km e 

e) 20 km 
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Fig. 5.5 – Factor de distorção espectral em função da distância entre o nó central da rede e o receptor, 

para / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 3 / 16V Vπ =  

 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, podemos observar na Fig. 5.6 e na 

Fig. 5.7 a evolução das frequências limite inferior e superior (a 10−  dB), respectivamente Lf  

e Hf , do espectro de potência do sinal após a transmissão através do sistema, em função da 

razão 1max /V Vπ , para diferentes valores da razão /bV Vπ  e diferentes distâncias entre o nó local 

e o receptor variando entre 0 e 20 km. 

 A observação das Fig. 5.6 e Fig. 5.7 permite avaliar o efeito da dispersão sobre as 

frequências limite inferior e superior do espectro de potência do sinal. De facto, à medida que 

a distância entre o nó central e o receptor aumenta, aumenta também a dispersão da 

velocidade de grupo acumulada na chegada ao receptor, o que se traduz, a nível temporal, 

num alargamento dos impulsos transmitidos, e a nível espectral, num aumento do valor das 

frequências limite inferior e numa diminuição do valor das frequências limite superior. 
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e) 

Fig. 5.6 – Frequências limite inferior do espectro de potência do sinal após transmissão através do sistema, 

em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  considerando uma distância entre o nó local e o 

receptor de a) 0km, b) 5km, c) 10km, d) 15km e e) 20km 
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e) 

Fig. 5.7 – Frequências limite superior do espectro de potência do sinal após transmissão através do 

sistema, em função de 
1max

/V Vπ , para diferentes valores de /
b

V Vπ  considerando uma distância entre o nó 

local e o receptor de a) 0km, b) 5km, c) 10km, d) 15km e e) 20km 
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5.2.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Na Fig. 5.8 apresentam-se os resultados obtidos para o factor Q  em função da razão 

1max /V Vπ , para diferentes valores da razão /bV Vπ , e distâncias entre o nó local e o receptor 

entre 0 e 20 km. 

 Verifica-se pela observação da Fig. 5.8 que o factor Q  diminui significativamente 

quando se aumenta a distância entre o nó local e o receptor. Esta diminuição do factor Q  é 

facilmente explicável, tendo em conta que, sendo a distância entre o nó central e o nó local 

igual a 80 km para qualquer das situações apresentadas e o ganho do amplificador óptico no 

nó local constante, a relação sinal-ruído óptica à saída do nó local é igual para qualquer uma 

das situações apresentadas. No entanto, à medida que o receptor se afasta do nó local, 

aumentam a atenuação (que actua igualmente sobre o sinal e o ruído, e consequentemente não 

causa alteração da relação sinal-ruído óptica) e a dispersão acumulada à entrada do receptor, 

que causa um maior alargamento temporal dos impulsos transmitidos (relativamente às 

situações em que este se encontra mais próximo do nó local), o que se traduzirá numa menor 

abertura do diagrama de olho à saída do filtro eléctrico, e consequentemente uma maior 

probabilidade de erro (ou seja, um factor Q  mais reduzido). 

 Da observação da Fig. 5.8, verifica-se ainda que, dos diferentes valores da relação 

/bV Vπ  considerados, aquele que conduz a melhores (maiores) valores do factor Q  para iguais 

valores de 1max /V Vπ  é, geralmente, / 1/ 2bV Vπ = , tal como se observou para a situação de 

back-to-back. Este resultado deve-se ao facto de, na situação em que / 1/ 2bV Vπ = , ser 

máxima a amplitude do sinal à saída do modulador de Mach-Zehnder (comparativamente com 

as situações em que / 1/ 2bV Vπ ≠ ) e, logo, à entrada do fotodetector. Desta forma, será 

também maior a abertura do padrão de olho à entrada do receptor, o que conduz a uma menor 

probabilidade de erro (ou seja, um maior factor Q ). 
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e) 

Fig. 5.8 – Factor Q  em função de 
1max

/V Vπ  para diferentes valores de /
b

V Vπ , considerando uma distância 

entre o nó local e os assinantes igual a a) 0 km, b) 5km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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5.3 – Optimização do filtro eléctrico 

 Nesta secção, realiza-se o estudo do desempenho do sistema na presença de diferentes 

tipos de filtros eléctricos, com diferentes larguras de banda a 3−  dB. O objectivo desta 

análise é verificar de que forma as diferentes respostas de amplitude e de atraso dos diversos 

tipos de filtros estudados (filtro de Butterworth e de Bessel de 3ª, 4ª e 6ª ordens) influencia o 

desempenho do sistema. 

 Dado ter-se verificado já, na secção anterior, que o valor da relação /bV Vπ  para a qual 

se obtém o melhor desempenho do sistema (quer em termos dos factores de distorção 

temporal e espectral, quer em termos do factor Q ) é / 1/ 2bV Vπ = , esse é o valor utilizado na 

determinação dos resultados seguidamente apresentados. 

 

5.3.1 – Factor de distorção temporal 

 Na Fig. 5.9 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção temporal em 

função da largura de banda a 3−  dB do filtro eléctrico, para diferentes tipos de filtros 

eléctricos e distâncias entre o nó local e o receptor entre 0 e 20 km. 

 Da observação da Fig. 5.9, verifica-se que, ao contrário do que acontecia na situação 

de back-to-back, o melhor desempenho (em termos do factor de distorção temporal) se obtém 

agora com o filtro de Butterworth de ordem mais elevada (6ª ordem). Esta diferença fica a 

dever-se à conjugação do efeito da dispersão da velocidade de grupo (causadora de 

alargamento temporal do sinal e, consequentemente, interferência inter-simbólica) com a 

resposta do filtro eléctrico. De facto, na situação de back-to-back, o melhor desempenho em 

termos do factor de distorção espectral era conseguido com maiores larguras de banda do 

filtro eléctrico ou, alternativamente, filtros de menor ordem, uma vez que em qualquer desses 

casos é minimizada a distorção do sinal original. Porém, sob a influência da dispersão 

ocorrida durante a transmissão através da fibra, surgem flutuações no sinal óptico na chegada 

ao receptor, como se observa na Fig. 5.10. Desta forma, o facto de se utilizar um filtro de 

ordem superior, mais selectivo, como é o caso do filtro de Butterworth de 6ª ordem, faz com 

que parte das flutuações do sinal introduzidas por efeito da dispersão sejam eliminadas e, 

consequentemente, o sinal recebido se apresente mais semelhante ao transmitido, reduzindo 

também o factor de distorção espectral. 
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e) 

Fig. 5.9 – Factor de distorção temporal em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes 

tipos de filtros eléctricos, considerando uma distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 

km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 

 



 

 72 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Tempo [ps]

P
o

tê
n

ci
a

 n
o

rm
a

liz
a

d
a

 

 

Sinal à saída do modulador
Sinal à entrada do receptor
Sinal à saída do receptor

 
Fig. 5.10 – Potência normalizada em função do tempo para os sinais à saída do modulador de Mach-

Zehnder, à entrada do receptor e à saída do receptor (filtro eléctrico), considerando uma distância de 20 

km entre o nó local e o receptor e um filtro eléctrico de Butterworth de 6ª ordem com 9 GHz de largura de 

banda 

 

 Regressando novamente à Fig. 5.9, verifica-se uma diminuição generalizada dos 

valores do factor de distorção temporal à medida que a distância entre o nó local e o receptor 

aumenta entre 0 e 20 km, o que fica a dever-se à combinação do valor da dispersão acumulada 

no sinal à chegada ao receptor com o valor do factor de forma dos impulsos transmitidos, 

como se havia já verificado na secção 5.2.1. 

 

5.3.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 5.11 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral 

em função da largura de banda a 3−  dB do filtro eléctrico, para diferentes tipos de filtros 

eléctricos e distâncias entre o nó local e o receptor entre 0 e 20 km. 
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e) 

Fig. 5.11 – Factor de distorção espectral em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes 

tipos de filtros eléctricos, considerando uma distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 

km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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 Da observação da Fig. 5.11, verifica-se que o melhor desempenho do sistema em 

termos do factor de distorção espectral é obtido com o filtro de Butterworth de 6ª ordem, 

desde que a sua largura de banda seja adequadamente escolhida. Note-se que este filtro é, dos 

estudados, aquele que conduz a maiores variações do factor de distorção espectral consoante a 

sua largura de banda. Devido à resposta de amplitude deste filtro, para larguras de banda 

reduzidas a distorção de amplitude por ele produzida é grande, obtendo-se consequentemente, 

factores de distorção espectral elevados; para larguras de banda superiores, começa a ser 

menor a distorção de amplitude causada pelo filtro mas, ao mesmo tempo, começa a ser mais 

significativa a distorção espectral causada pelo efeito da dispersão da velocidade de grupo – 

note-se que, nessa situação (larguras de banda superiores ou iguais a 10 GHz), o factor de 

distorção espectral é praticamente igual para qualquer dos tipos de filtro considerados, uma 

vez que é a dispersão o factor predominante na geração de distorção espectral. 

 Verifica-se ainda, a partir da Fig. 5.11, que a largura de banda óptima, correspondente 

ao melhor desempenho para cada um dos tipos de filtro estudados, diminui ligeiramente com 

o aumento da distância entre o nó local e o receptor. Este facto fica também a dever-se ao 

efeito da dispersão – com o aumento da distância entre o nó local e o receptor, aumenta a 

distância total da ligação e, consequentemente, aumenta também a dispersão acumulada à 

entrada do receptor. Ora, o efeito da dispersão da velocidade de grupo traduz-se num 

alargamento temporal dos impulsos transmitidos, a que corresponde, do ponto de vista do 

espectro do sinal, uma redução da sua largura de banda a 3−  dB, o que justifica o 

mencionado deslocamento da largura de banda óptima do filtro com o aumento da distância 

de transmissão, dado que para a mesma largura de banda do filtro eléctrico, a distorção 

produzida num sinal de menor largura de banda que atravessa o filtro é também menor, como 

se pode confirmar através da observação da Fig. 5.12. De facto, verifica-se na Fig. 5.12 que os 

lobos existentes no espectro do sinal à saída do receptor vão estreitando à medida que 

aumenta a distância entre o nó local e o receptor, confirmando que a largura de banda óptima 

do filtro eléctrico a considerar diminuirá com a referida distância. 
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c) 

Fig. 5.12 – Densidade espectral de potência dos sinais IR-UWB antes e depois da passagem pelo sistema 

óptico, considerando / 1 / 2
b

V Vπ =  e 
1max

/ 3 / 16V Vπ = , um filtro eléctrico de Butterworth de 6ª ordem com 

largura de banda de 9 GHz, uma distância entre o nó central e o nó local de 80 km e uma distância entre o 

nó local e o receptor de a) 0 km, b) 10km e c) 20 km 

 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, apresenta-se nas Fig. 5.13 e Fig. 

5.14 a evolução das frequências limite inferior e superior (a –10 dB), respectivamente Lf  e 

Hf , do espectro de potência do sinal após a transmissão através do sistema, em função da 

largura de banda dos diversos tipos de filtros eléctricos estudados, e distâncias entre o nó local 

e o receptor entre 0 e 20 km. 
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e) 

Fig. 5.13 – Frequências limite inferior do espectro de potência do sinal após transmissão através do 

sistema, em função da largura de banda para os diferentes tipos de filtro eléctrico, considerando uma 

distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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e) 

Fig. 5.14 – Frequências limite superior do espectro de potência do sinal após transmissão através do 

sistema, em função da largura de banda para os diferentes tipos de filtro eléctrico, considerando uma 

distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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 Verifica-se, pela observação da Fig. 5.13, que as frequências limite inferior do 

espectro do sinal à saída do receptor praticamente não se alteram com a distância entre o nó 

local e o receptor. Constata-se também que, para larguras de banda do filtro eléctrico 

superiores a cerca de 8 GHz, o sinal transmitido cumpre sempre a norma da FCC 

relativamente às frequências limite inferior, independentemente do tipo de filtro considerado. 

Comparando com os resultados obtidos na situação de back-to-back, verifica-se que as 

frequências limite inferior são, na generalidade, superiores às que se obtiveram naquela 

situação. 

 Quanto ao andamento das frequências limite superior apresentado na Fig. 5.14, 

verifica-se que estas tendem a aumentar com o aumento da largura de banda do filtro 

eléctrico, tal como já acontecia na situação de back-to-back. 

 Relativamente às variações bruscas que se verificam no andamento das frequências 

limite inferior e superior, elas ficam a dever-se à resposta não-linear do modulador de Mach-

Zehnder, como se havia já observado na situação de back-to-back. 

 

5.3.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Na Fig. 5.15, apresenta-se a evolução da probabilidade de erro de canal (sob a forma 

do factor Q ) em função da largura de banda do filtro eléctrico, para os diferentes tipos de 

filtro eléctrico estudados, e considerando uma distância entre o nó local e o receptor entre 0 e 

20 km. 

 Após a observação da Fig. 5.15, verifica-se que é o filtro de Butterworth de 6ª ordem 

que possibilita a obtenção dos melhores resultados de desempenho em termos do factor Q , o 

que se deve à sua resposta de amplitude ser a que apresenta um corte mais acentuado após a 

frequência de corte a 3−  dB. Verifica-se ainda que, à medida que aumenta a distância entre o 

nó local e o receptor, diminui a variação do factor Q  (mínimo da probabilidade de erro) que 

se obtém para diferentes larguras de banda do filtro eléctrico. De facto, à medida que aumenta 

a distância entre o nó local e o receptor, aumenta também a distância de transmissão total e, 

consequentemente, a atenuação e dispersão acumuladas na chegada ao receptor, o que causa 

uma redução da abertura do padrão de olho à saída do filtro eléctrico, que se altera muito 

pouco com a variação da largura de banda deste filtro, como se pode constatar pela 

observação Fig. 5.16. 
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e) 

Fig. 5.15 – Factor Q  em função da largura de banda do filtro eléctrico, para diferentes tipos de filtros 

eléctricos, considerando uma distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 

15 km e e) 20 km 
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d) 

Fig. 5.16 – Diagramas de olho do sinal à saída do filtro eléctrico considerando uma largura de banda do 

filtro eléctrico de a) 7 GHz, b) 11 GHz, c) 7 GHz e d) 11 GHz e uma distância entre o nó local e o receptor 

de a) 0km, b) 0 km, c) 20 km e d) 20 km 

 

5.4 – Optimização dos impulsos transmitidos 

 Nesta secção, apresenta-se o estudo do desempenho do sistema para diferentes tipos de 

impulsos transmitidos. Este estudo foi realizado considerando os valores de / 1/ 2bV Vπ =  e 

1max / 3 /16V Vπ = , uma potência média à saída do LASER de 5+  dBm e um filtro eléctrico de 

Butterworth de 6ª ordem com uma largura de banda de 9 GHz. 

 

5.4.1 – Factor de distorção temporal 

 Na Fig. 5.17 apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção temporal 

em função do período de repetição do impulso base, repT , para diferentes formas (derivadas 
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do impulso gaussiano) do impulso base, nd  (onde n  é a ordem da derivada), e diferentes 

valores do factor de forma, α , e considerando uma distância entre o nó local e o receptor 

entre 0 e 20 km. 

 Verifica-se, pela observação da Fig. 5.17, que o factor de distorção temporal diminui 

com o aumento da distância entre o nó local e o receptor para valores de 200α ≤  ps e 

aumenta com o aumento da distância para valores de 200α >  ps, o que se explica pela 

combinação da duração de cada símbolo com o alargamento temporal ocorrido devido ao 

efeito da dispersão. 

 

5.4.2 – Factor de distorção espectral e cumprimento da norma da FCC 

 Na Fig. 5.18, apresentam-se os resultados obtidos para o factor de distorção espectral 

em função do período de repetição do impulso base, repT , para diferentes formas (derivadas 

do impulso gaussiano) do impulso base, nd  (onde n  é a ordem da derivada), e diferentes 

valores do factor de forma, α , e considerando uma distância entre o nó local e o receptor 

entre 0 e 20 km. 

 Após a observação da Fig. 5.18, verifica-se que o factor de distorção espectral diminui 

com o aumento da distância entre o nó local e o receptor para valores de 225α ≤  ps e 

aumenta com o aumento da distância para valores de 225α >  ps. 

 Relativamente ao cumprimento da norma da FCC, apresenta-se nas Fig. 5.19 e Fig. 

5.20 a evolução das frequências limite inferior e superior (a 10−  dB), respectivamente Lf  e 

Hf , do espectro de potência do sinal após a transmissão através do sistema, em função do 

período de repetição do impulso base, repT , para diferentes formas (derivadas do impulso 

gaussiano) do impulso base, nd  (onde n  é a ordem da derivada), e diferentes valores do 

factor de forma, α , e considerando uma distância entre o nó local e o receptor entre 0 e 20 

km. Verifica-se através da observação da Fig. 5.19 que, à excepção das situações em que se 

utiliza a quinta derivada do impulso gaussiano com 225α =  ps ou 250α =  ps, não existem 

alterações das frequências limite inferior quando se aumenta a distância entre o nó local e o 

receptor. Já no que diz respeito às frequências limite superior, verifica-se através da Fig. 5.20 

que, na generalidade, o seu valor diminui com o aumento da distância entre o nó local e o 

receptor, o que se explica atendendo a que a dispersão ocorrida durante a propagação na fibra 

óptica causa uma redução da largura de banda do sinal. 
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e) 

Fig. 5.17 – Factor de distorção temporal  em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para 

diferentes derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , considerando 

uma distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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e) 

Fig. 5.18 – Factor de distorção espectral em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para 

diferentes derivadas do impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , considerando 

uma distância entre o nó local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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e) 

Fig. 5.19 – Frequências limite inferior do espectro de potência do sinal após transmissão através do 

sistema, em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para diferentes derivadas do impulso 

gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , considerando uma distância entre o nó local e o 

receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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e) 

Fig. 5.20 – Frequências limite superior do espectro de potência do sinal após transmissão através do 

sistema, em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para diferentes derivadas do impulso 

gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , considerando uma distância entre o nó local e o 

receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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5.4.3 – Probabilidade de erro de canal 

 Na Fig. 5.21 apresentam-se os resultados obtidos para o andamento da probabilidade 

de erro de canal (sob a forma do factor Q ) em função do período de repetição do impulso 

base, repT , para diferentes formas (derivadas do impulso gaussiano) do impulso base, nd  

(onde n  é a ordem da derivada), e diferentes valores do factor de forma, α , considerando 

uma distância entre o nó local e o receptor entre 0 e 20 km. 

 Através da observação da Fig. 5.21, verifica-se que, na generalidade, o factor Q  

diminui com o aumento da distância entre o nó local e o receptor, o que era já esperado e fica, 

uma vez mais, a dever-se essencialmente ao efeito da dispersão, causadora de alargamento 

temporal dos impulsos transmitidos e, consequentemente, introdução de interferência inter-

simbólica. Verifica-se ainda que a variação do período de repetição dos impulsos, repT , não 

tem praticamente influência nos valores do factor Q  obtidos, o que fica a dever-se ao facto de 

que os impulsos IR-UWB têm um duty-cycle muito reduzido (em geral, 2repTα < ⋅  ou mesmo 

repTα << ), o que limita a interferência mútua dos sucessivos impulsos. 
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e) 

Fig. 5.21 – Factor Q em função do período de repetição do impulso base, 
rep

T , para diferentes derivadas do 

impulso gaussiano, nd , e diferentes valores do factor de forma, α , considerando uma distância entre o nó 

local e o receptor igual a a) 0 km, b) 5 km, c) 10 km, d) 15 km e e) 20 km 
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5.5 – Conclusões 

 Neste capítulo, apresentaram-se os resultados do desempenho do sistema de 

distribuição de sinais IR-UWB através duma rede FTTH quando se considera a transmissão 

através da fibra óptica. Nesta situação, o sinal transmitido através da fibra óptica sofre os 

efeitos conhecidos de atenuação e dispersão da velocidade de grupo, que se traduzem, 

respectivamente, na diminuição da potência do sinal durante a transmissão e no alargamento 

temporal dos impulsos transmitidos. Verificou-se, pois, que estes obstáculos à transmissão são 

causadores de degradação significativa no desempenho do sistema, em particular no que diz 

respeito aos valores do factor de distorção temporal e do factor de distorção espectral. De 

facto, constatou-se que, dos dois efeitos mencionados, aquele que causa maior degradação do 

desempenho nesta situação é a dispersão. Uma vez que a dispersão causa um alargamento 

temporal dos impulsos transmitidos, a forma temporal do sinal à chegada ao receptor é 

significativamente diferente da forma original com que este havia sido transmitido. O mesmo 

se passa também relativamente ao espectro do sinal recebido. Ainda assim, verificou-se que, 

no caso de se utilizarem sinais cujo impulso base corresponde à sexta derivada do impulso 

gaussiano com 200α =  ps, se conseguem minimizar os efeitos da dispersão da velocidade de 

grupo sobre os factores de distorção temporal e espectral do sinal à saída do receptor. 

 Relativamente ao desempenho avaliado em termos da probabilidade de erro de canal, 

verificou-se o comportamento habitual em sistemas ópticos, isto é, uma degradação com a 

distância, em particular para as situações em que o receptor se encontra mais distante do nó 

local (e, consequentemente, do amplificador óptico). Ainda assim, em diversos casos 

estudados (em particular, quando se consideram distâncias reduzidas entre o nó local e o 

receptor, ou valores mais elevados do factor de forma, α , para os impulsos transmitidos), os 

valores obtidos para este parâmetro de avaliação do desempenho do sistema estão dentro dos 

limites aceitáveis para sistemas deste tipo (probabilidades de erro da ordem de 1210− ). 
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Capítulo 6 – Conclusões Finais 

 

6.1 - Conclusões 

 Este trabalho teve como objectivo a investigação da possibilidade de distribuição de 

sinais IR-UWB através de redes FTTH, em particular no que diz respeito à transparência deste 

tipo de redes à passagem de sinais IR-UWB com modulação de amplitude 2-PAM. 

 Assim, no Capítulo 2, começou por se apresentar o modelo dum sistema de 

comunicações IR-UWB e definir os seus elementos consitituintes. Uma vez que um sistema 

deste tipo transmite sinais radiados de acordo com a norma da FCC, apresentaram-se os 

principais requisitos impostos pela norma, que dizem respeito à ocupação espectral dos sinais 

IR-UWB. Sabendo-se que os sinais IR-UWB são habitualmente constituídos por sequências 

de impulsos gaussianos e suas derivadas, conhecidos como impulsos base, investigou-se em 

detalhe, no Apêndice A, a influência dos parâmetros temporais característicos destes sinais 

(ordem da derivada do impulso gaussiano utilizado como impulso base, factor de forma, 

período de repetição do impulso base e número de repetições do impulso base por cada bit de 

informação transmitido) no cumprimento dos requisitos espectrais impostos pela norma. 

Verificou-se que o cumprimento da norma é limitada a gamas finitas dos valores do factor de 

forma, do período de repetição do impulso base e do número de repetições do impulso base 

por cada bit transmitido, dependentes da ordem da derivada do impulso gaussiano 

considerado para impulso base.  

 Adicionalmente, verificou-se que a introdução de um código de espalhamento 

espectral DS-UWB, que permite a partilha do sinal IR-UWB por múltiplos utilizadores 

simultâneos, causa um alargamento do espectro do sinal, dificultando o cumprimento da 

norma da FCC, isto é, reduzindo a gama de valores do factor de forma, do perído de repetição 

do impulso base e do número de repetições do impulso base por cada bit transmitido que 

conduzem a frequências limite inferior e superior (a –10 dB do máximo) do espectro do sinal 

radiado dentro do intervalo permitido pela norma. Verificou-se ainda, nesta situação (presença 

de um código DS-UWB), que o cumprimento da norma só é possível quando se utiliza para 

impulso base do sinal radiado derivadas do impulso gaussiano de ordem superior ou igual à 

terceira, e que, com o aumento da ordem dessa derivada, aumenta também a gama de valores 

do factor de forma, do período de repetição do impulso base e do número de repetições do 

impulso base por cada bit transmitido que permitem cumprir a referida norma. Concluiu-se 
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ainda que, na presença do código DS-UWB, o factor mais determinante no cumprimento da 

norma da FCC é o factor de forma. 

 Após a análise das características temporais e espectrais do sinal IR-UWB, 

apresentou-se no Capítulo 3, o sistema considerado para a sua distribuição através de redes 

FTTH. Em particular, considerou-se o sistema integrado no contexto das redes DWDM-PON 

de próxima geração e apresentaram-se os seus elementos constituintes. Realizou-se ainda uma 

primeira análise espectral (apresentada em mais detalhe no Apêndice B) do sinal produzido à 

saída de dois desses elementos – modulador de Mach-Zehnder e fotodetector PIN – na 

presença dum sinal IR-UWB à entrada do sistema, numa situação de ausência de fibra óptica 

(sistema em back-to-back). O objectivo desta análise foi o de determinar a influência dos 

parâmetros que regem a resposta do modulador de Mach-Zehnder – tensão de polarização, 

tensão de entrada e tensão de transição – no espectro do sinal produzido à sua saída bem 

como no sinal à saída do fotodetector. Verificou-se, pois, que o espectro do sinal à saída do 

modulador de Mach-Zehnder apresenta um conjunto de riscas espectrais (não existentes no 

sinal original à entrada do sistema) separadas entre si pelo inverso do período de repetição do 

impulso base, que podem, no entanto, ser eliminadas após a passagem do sinal através do 

fotodetector na situação em que a valor da tensão de polarização do modulador é igual a 

metade do valor da sua tensão de transição. Ainda neste capítulo, apresentou-se o método de 

avaliação do desempenho do sistema considerado para a distribuição de sinais IR-UWB sobre 

uma rede FTTH. O método de avaliação do desempenho apresentado consiste na análise de 

três factores principais: factor de distorção temporal, factor de distorção espectral e 

probabilidade de erro de canal. O factor de distorção temporal avalia a semelhança entre a 

forma temporal dos impulsos radiados por uma antena presente à entrada da rede FTTH e os 

impulsos radiados por uma antena após a sua transmissão através da rede FTTH – note-se 

que, dado que o receptor típico [9] utilizado em sistemas IR-UWB, apresentado no Capítulo 

2, realiza a detecção baseada no valor da correlação entre o sinal recebido e um impulso IR-

UWB ideal conhecido, é fundamental que a forma temporal do impulso transmitido através da 

rede FTTH seja mantida. Da mesma forma, o factor de distorção espectral avalia a 

semelhança entre o espectro do sinais IR-UWB à entrada e à saída da rede FTTH após serem 

radiados por antenas presentes à entrada e à saída desta rede. Adicionalmente, tendo em conta 

que todos os sinais testados cumprem a norma da FCC à entrada do sistema, verifica-se ainda 

se o cumprimento daquela norma é ainda garantido após a transmissão através da rede FTTH. 

A avaliação da probabilidade de erro de canal é realizada de forma a investigar os efeitos do 
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ruído óptico introduzido pelo amplificador óptico e do ruído eléctrico introduzido pela parte 

eléctrica do receptor na rede FTTH sobre a probabilidade de erro do sinal transmitido. 

 No Capítulo 4, realizou-se a optimização do sistema em back-to-back, ou seja na 

ausência de fibra óptica entre o nó central da rede e o receptor. A importância deste estudo 

prende-se com a possibilidade de comparação dos resultados com os obtidos na situação em 

que existe transmissão na fibra óptica. A optimização realizou-se através da variação das 

grandezas que podem influenciar o desempenho do sistema em cada um dos seus elementos 

constituintes. Desta forma, avaliou-se o desempenho do sistema através da variação dos 

parâmetros que regem a resposta do modulador de Mach-Zehnder e do filtro eléctrico do 

receptor, bem como dos parâmetros característicos da forma temporal do sinal IR-UWB. 

Relativamente ao modulador de Mach-Zehnder, verificou-se que o desempenho do sistema é 

principalmente afectado pela razão entre a tensão de polarização e a tensão de transição, que 

determina a maior ou menor linearidade do sinal na sua saída relativamente ao sinal de 

entrada, sendo que o melhor desempenho do sistema se obtém quando o valor da tensão de 

polarização do modulador é igual a metade da sua tensão de transição. No que diz respeito ao 

filtro eléctrico do receptor, verificou-se que a sua existência no sistema impõe um limite 

mínimo dos factores de distorção temporal e espectral, ao mesmo tempo que conduz a uma 

diminuição dos valores máximos desses factores, que se obteriam na sua ausência. 

Finalmente, relativamente ao desempenho do sistema em função da forma temporal dos 

impulsos transmitidos, verificou-se que o factor de distorção temporal tende a aumentar com 

aumentos do período de repetição do impulso base e a diminuir com aumentos do factor de 

forma; verificou-se ainda que o factor de distorção espectral não é significativamente alterado 

com a variação do período de repetição do impulso base e que, na situação de back-to-back, o 

cumprimento da norma da FCC é garantido para todos os sinais testados. 

 No Capítulo 5, procedeu-se à optimização do sistema com transmissão através da rede 

FTTH, seguindo-se o mesmo processo de optimização adoptado no Capítulo 4. Na presença 

da fibra óptica, a transmissão sofre não só o efeito da atenuação como também o de dispersão 

da velocidade de grupo, como se verificou pelos resultados obtidos. De facto, os valores do 

factor de distorção temporal aumentam significativamente quando comparados com a situação 

de back-to-back, o que é compreensível atendendo a que a dispersão causa alargamento 

temporal dos impulsos, tanto maior quanto a distância de transmissão, o que faz com que se 

perca gradualmente a semelhança entre os impulsos à entrada do sistema e à sua saída quando 

a distância de transmissão aumenta. Também os valores do factor de distorção espectral 

aumentam relativamente aos obtidos na situação de back-to-back, embora a diferença entre as 
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duas situações não seja tão grande como a encontrada para o factor de distorção temporal. 

Verificou-se que, para iguais valores da razão entre a tensão de entrada do modulador de 

Mach-Zehnder e a sua tensão de transição, os melhores valores do factor de distorção 

temporal e espectral se obtêm para a situação em que a tensão de polarização do modulador 

vale 5 / 8 da sua tensão de transição, o que constitui um desvio relativamente à situação de 

back-to-back, causado pelo efeito da dispersão da velocidade de grupo. Relativamente à 

avaliação de desempenho com base na probabilidade de erro de canal, verifica-se também 

uma degradação significativa em comparação com a situação de back-to-back. Ainda assim, 

para uma curta distância entre o nó local e o receptor, é possível obter valores de 

probabilidade de erro inferiores a 10-12 (geralmente consideradas aceitáveis em redes FTTH) 

para alguns dos impulsos base dos sinais IR-UWB estudados, indicando que o ruído óptico 

introduzido pelo amplificador na rede FTTH não é o principal causador de degradação do 

desempenho deste sistema. De facto, a dispersão da velocidade de grupo que ocorre durante a 

propagação do sinal óptico através da fibra manifesta-se como o principal factor de 

degradação do desempenho, tornando-se, pois, o maior obstáculo à realizabilidade de sistemas 

deste tipo. 

 

6.2 – Sugestões para trabalhos futuros 

 Em face das conclusões obtidas durante a realização deste trabalho, propõem-se, 

seguidamente, alguns temas que poderão ser objecto de trabalho futuro, como complemento 

ou continuação deste estudo: 

• Estudo do desempenho do sistema de distribuição de sinais IR-UWB através de redes 

FTTH, considerando: 

o mecanismos de compensação da dispersão 

o outros tipos de modulação do sinal IR-UWB, como por exemplo, 4-PAM, 16-

PAM,... 

o outros tipos de sinais IR-UWB constituídos por impulsos base diferentes da forma 

original do impulso gaussiano e suas derivadas 

• Estudo do desempenho global do sistema de distribuição de sinais IR-UWB através de 

redes FTTH, considerando os receptores tradicionais de sistemas IR-UWB 

(correlacionadores). 
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Apêndice A – Influência da forma temporal dos impulsos base de 

sinais IR-UWB no cumprimento da norma da FCC 

 

A.1 – Introdução 

 Neste apêndice, apresentam-se os resultados do estudo realizado com vista a 

determinar a influência da forma temporal dos impulsos base de sinais IR-UWB no 

cumprimento da norma da FCC. Esta exigência traduz-se, por um lado, na restrição da largura 

de banda UWB às frequências compreendidas entre 3.1GHz e 10.6GHz, e por outro lado, na 

restrição dos níveis de potência radiada aos valores definidos pela Tab. 2.1 (Capítulo 2). 

Verifica-se, pois que destas duas restrições, aquela que se torna mais difícil de cumprir é a 

que diz respeito à largura de banda UWB ocupada, já que, na prática, a potência radiada pela 

antena pode facilmente ser controlada de forma a ter-se o nível desejado, independentemente 

dos parâmetros característicos do sinal no tempo, isto é, α , repT , sN , pN  e ordem da 

derivada do impulso gaussiano utilizado como impulso base. Assim, avalia-se aqui de que 

forma os valores desses parâmetros característicos alteram o espectro do sinal IR-UWB 

radiado, determinando a localização espectral das frequências limite inferior e superior a –10 

dB do máximo, respectivamente Lf  e Hf . 

 

A.2 – Forma temporal dos impulsos base radiados: monociclo gaussiano 

 Como se referiu anteriomente, a forma temporal dos impulsos base utilizados para o 

sinal IR-UWB é de elevada importância, já que dela depende o cumprimento dos requisitos 

espectrais definidos pela norma da FCC. Assim, através de simulações, analisou-se a variação 

do espectro do sinal radiado em função da forma temporal do sinal produzido pelo modulador, 

em particular dos principais parâmetros que os definem: ordem da derivada da gaussiana 

usada para o impulso base, α , repT , sN  e pN . O primeiro aspecto que se tomou em 

consideração relativamente a estes parâmetros foi a relação existente entre α  e repT . Para que 

impulsos base adjacentes não se sobreponham, é necessário determinar repT  suficientemente 

grande (relativamente a α ) de forma a que cada impulso só comece quando praticamente 

toda a energia do impulso imediatamente precedente se tenha desvanecido – neste estudo, 

considera-se que tal acontece num intervalo correspondente a 99% da energia de cada impulso 
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base, o que, para as primeiras três derivadas do impulso gaussiano se consegue garantindo que 

2repT α≥ ⋅ . 

Começou, então, por estudar-se o comportamento do sistema para impulsos base à saída do 

modulador igual à gaussiana – a que correspondem monociclos radiados – e sem utilização do 

código DS-UWB, ou seja, fazendo 1pN = . Nesta situação, observou-se o espectro do sinal à 

saída da antena em modo de transmissão, tendo-se obtido os resultados apresentados na Fig. 

A.1. 
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c) 

Fig. A.1 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, com impulso base monociclo gaussiano e 

125α =  ps, 250
rep

T =  ps, 1
p

N =  e considerando a) 5sN = , b) 10sN =  e c) 20sN =  

 

 Os valores das frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , e da 

frequência para a qual ocorre o máximo de radiação, Mf , obtidas para as três situações 

representadas na Fig. A.1 são apresentados na Tab. A.1. 
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 Lf  [GHz] Mf  [GHz] Hf  [GHz] 

sN =  5 3.41 4.15 8.43 

sN =  10 3.71 4.03 8.23 

sN =  20 3.85 4.01 8.11 

Tab. A.1 – Valores da frequência limite inferior, da frequência para a qual ocorre o máximo de radiação e 

da frequência limite superior para as situações representadas na Fig. A.1 

 

 Da observação da Fig. A.1 e dos valores apresentados na Tab. A.1, verifica-se que o 

aumento do número de repetições por cada símbolo transmitido, sN , se traduz 

simultaneamente na diminuição dos valores deMf  e Hf , e no aumento dos valores de Lf . 

Este facto pode também observar-se na Fig. A.2, onde se representa a evolução dos valores de 

Lf , Mf  e Hf , em função do número de repetições de bit, sN , quando se tem α =  125 ps, 

repT =  250 ps e pN =  1. Na Fig. A.2 apresenta-se também a evolução dos valores de Lf , Mf  e 

Hf  em função de repT , mantendo-se α =  125 ps, sN =  20 e pN =  1 constantes, e ainda a 

evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf  em função de α , para repT =  250 ps, sN =  20 e 

1pN = . 

 Como se verifica através da observação da Fig. A.2, o conjunto de valores de repT  que 

permitem a transmissão em conformidade com a norma da FCC restringe-se a um intervalo de 

dimensão reduzida, o mesmo acontecendo relativamente à gama de valores de α  que permite 

o cumprimento dessa norma. 

 Relativamente à evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf  em função do período do 

código DS-UWB, pN , mantendo-se α =  125 ps, repT =  250 ps e sN =  20, os resultados são 

apresentados na Fig. A.3. Da observação dessa figura, verifica-se que o cumprimento da 

norma da FCC no caso de utilização do monociclo gaussiano como impulso base é apenas 

possível quando 1pN = , ou seja, na ausência de código DS-UWB (note-se que, de acordo 

com as considerações apresentadas no Capítulo 2, pN  toma apenas valores discretos – no 

caso da Fig. A.3, os valores utilizados foram 1pN = , 3pN = , 15pN = , 63pN = , 255pN = , 

1023pN =  e 4095pN = ). Desta forma, verifica-se que o cumprimento estrito da norma da 

FCC não é possível quando se utiliza simultaneamente monociclos gaussianos como impulso 

base radiado e codificação DS-UWB com códigos de Kasami. 
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 De facto, como se pode observar através da comparação da Fig. A.3 com a Fig. A.2, a 

introdução do código DS-UWB produz um aumento da largura de banda ocupada pelo sinal, 

como consequência do espalhamento do código DS (daí o nome orignal “direct sequence 

spread spectrum”). 
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c) 

Fig. A.2 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  considerando como impulso base radiado o monociclo 

gaussiano em função a) do número de repetições de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de repetição 

de cada bit transmitido, 
rep

T  e c) do factor de forma da gaussiana, α  
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Fig. A.3 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  em função do período do código DS-UWB, 
p

N , para 

125α =  ps, 250
rep

T =  ps, 20
s

N =  

 

 Nesta situação (utilização do código DS-UWB), é interessante voltar a verificar o 

espectro do sinal para variações dos valores de sN , α  e repT . Os resultados assim obtidos 

estão representados na Fig. A.4, onde se considerou pN =  255. 
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Fig. A.4 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, com impulso base monociclo gaussiano e 

125α = ps, 250
rep

T = ps, 20
s

N = , 255
p

N = ; 4.01
M

f = GHz, 0.99
L

f = GHz e 9.73
H

f = GHz 

 

 Na Fig. A.5 volta a verificar-se evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf , agora na 

presença do código DS-UWB, também com pN =  255 e onde, para cada caso representado, 

se mantiveram os mesmos valores dos parâmetros constantes considerados na obtenção da 

Fig. A.2. 

 



 

 98 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

2

4

6

8

10

12

Número de repetições por bit, N
s

F
re

q
u

ê
n

ci
a

 [
G

H
z]

fL

fM

fH

 
a) 

180 200 220 240 260 280 300 320 340 360 380 400
0

2

4

6

8

10

12

Período de repetição de bit, T
rep [ps]

F
re

q
u

ê
n

ci
a

 [
G

H
z]

fL

fM

fH

 
b) 

80 90 100 110 120 130 140 150 160
0

2

4

6

8

10

12

Factor de forma do pulso gaussiano, α [ps]

F
re

q
u

ê
n

ci
a

 [G
H

z]

fL

fM

fH

 
c) 

Fig. A.5 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f , considerando como impulso base o monociclo gaussiano e 

a presença do código DS-UWB com 255
p

N = , em função a) do número de repetições de cada bit 

transmitido, 
s

N , b) do período de repetição de cada bit transmitido, 
rep

T , c) do factor de forma da 

gaussiana, α  

 

 Confirma-se, pela observação da Fig. A.5, que não é, de facto, possível cumprir a 

norma da FCC quando se utiliza o código DS-UWB e o monociclo gaussiano como impulso 

base, uma vez que as frequências de corte a –10 dB se encontram, nesse caso, sempre fora do 

intervalo definido pela norma. 

 

A.3 – Forma temporal dos impulsos base radiados: segunda derivada do 

impulso gaussiano 

 Tendo-se verificado que a utilização do monociclo gaussiano como impulso base 

radiado não permite cumprir os requisitos do sinal UWB tal como definidos pela norma da 
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FCC, verifiquemos agora se a utilização da segunda derivada do impulso gaussiano como 

impulso base permite que tal aconteça. Seguindo então o mesmo processo, obtêm-se os 

resultados representados nas figuras seguintes. 
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c) 

Fig. A.6 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, considerando como impulso base a 2ª derivada 

do impulso gaussiano, 150α = ps, 525
rep

T = ps, 1
p

N = , e considerando a) 5sN = , b) 10sN =  e c) 20sN =  

 

 Os valores das frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , e da 

frequência para a qual ocorre o máximo de radiação, Mf , obtidas para as três situações 

representadas na Fig. A.6 são apresentados na Tab. A.2. 
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 Lf  [GHz] Mf  [GHz] Hf  [GHz] 

sN =  5 3.54 5.70 9.62 

sN =  10 3.68 5.72 9.58 

sN =  20 3.74 5.72 9.54 

Tab. A.2 – Valores da frequência limite inferior, da frequência para a qual ocorre o máximo de radiação e 

da frequência limite superior para as situações representadas na Fig. A.6 

 

 Da observação da Fig. A.6 e dos valores apresentados na Tab. A.2, verifica-se que o 

aumento do número de repetições por cada símbolo transmitido, sN , se traduz 

simultaneamente na diminuição dos valores de Hf , e no aumento dos valores de Lf  e Mf . 

Este facto pode também observar-se na Fig. A.7, onde se representa a evolução dos valores de 

Lf , Mf  e Hf , em função do número de repetições de bit, sN , quando se tem α =  150 ps, 

repT =  525 ps e pN =  1. Na Fig. A.7, apresenta-se também a evolução dos valores de Lf , Mf  

e Hf  em função de repT , mantendo-se α =  150 ps, sN =  20 e pN =  1, e ainda a evolução dos 

valores de Lf , Mf  e Hf  em função de α , para repT =  525 ps, sN =  20 e pN =  1. 

 Da observação da Fig. A.7, constata-se que o conjunto de valores de repT  que permite 

o cumprimento da norma da FCC para os valores de α , sN  e pN  considerados, é muito 

reduzido, acontecendo o mesmo relativamente à gama de valores de α  que permite cumprir a 

norma para o conjunto de parâmetros repT , sN  e pN  considerados. 
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c) 

Fig. A.7 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f   considerando como impulso base a 2ª derivada do 

impulso gaussiano em função a) do número de repetições de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de 

repetição de cada bit transmitido, 
rep

T  e c) do factor de forma da gaussiana, α  

 

 Quanto à evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf  em função de pN , mantendo-se α , 

repT  e sN  constantes, os resultados são apresentados na Fig. A.8. Da observação dessa figura, 

verifica-se que, tal como no caso da utilização do monociclo gaussiano como impulso base, o 

cumprimento da norma da FCC é apenas possível quando 1pN = , ou seja, na ausência de 

código DS-UWB. 
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Fig. A.8 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f   em função do período do código DS-UWB, 
p

N , para 

150α =  ps, 525
rep

T =  ps e 20
s

N =  
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 De facto, verificando novamente a evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf , na presença 

do código DS-UWB com pN =  255, para variações dos valores de sN , α  e repT , obtêm-se os 

resultados apresentados na Fig. A.9. Pela observação da Fig. A.9, conclui-se também que não 

é, de facto, possível cumprir os requisitos das normas da FCC nesta situação, isto é, quando se 

utiliza a segunda derivada do impulso gaussiano como impulso base e simultaneamente o 

código DS-UWB. 
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c) 

Fig. A.9 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f , considerando como impulso base a 2ª derivada do 

impulso gaussiano e a presença do código DS-UWB com 255
p

N = , em função a) do número de repetições 

de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de repetição de cada bit transmitido, 
rep

T , c) do factor de forma 

da gaussiana, α  

 

 Na Fig. A.10 apresenta-se o espectro do sinal na última situação considerada, onde se 

observa claramente um alargamento relativamente à situação de ausência do código DS-

UWB. 
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Fig. A.10 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, usando a 2ª derivada do impulso gaussiano, 

150α = ps, 525
rep

T = ps, 20sN = , 255
p

N = ; 5.30
M

f = GHz, 2.28
L

f = GHz e 9.66
H

f = GHz 

 

A.4 – Forma temporal dos impulsos base radiados: terceira derivada do 

impulso gaussiano 

 Tendo-se verificado que a utilização da segunda derivada do impulso gaussiano como 

impulso base radiado também não permite cumprir os requisitos do sinal UWB tal como 

definidos pela norma da FCC, verifiquemos agora se a utilização da terceira derivada satisfaz 

essas condições.  

 Neste caso, e começando por analisar a situação de ausência de código DS-UWB, isto 

é, fazendo 1pN = , obtêm-se os resultados apresentados na Fig. A.11. 
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c) 

Fig. A.11 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, considerando como impulso base a 3ª 

derivada do impulso gaussiano, 150α = ps, 525
rep

T = ps, 1
p

N = , e considerando a) 5sN = , b) 10sN =  e 

c) 20sN =  

 

 Os valores das frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , e da 

frequência para a qual ocorre o máximo de radiação, Mf , obtidas para as três situações 

representadas na Fig. A.11 são apresentados na Tab. A.3. 

 Lf  [GHz] Mf  [GHz] Hf  [GHz] 

sN =  5 3.55 6.23 10.45 

sN =  10 3.89 6.01 10.09 

sN =  20 3.95 6.01 10.05 

Tab. A.3 – Valores da frequência limite inferior, da frequência para a qual ocorre o máximo de radiação e 

da frequência limite superior para as situações representadas na Fig. A.11 

 

 Da observação da Fig. A.11 e dos valores apresentados na Tab. A.3, verifica-se que o 

aumento do número de repetições por cada símbolo transmitido, sN , se traduz 

simultaneamente na diminuição dos valores de Hf  e Mf , e no aumento dos valores de Lf . 

Este facto pode também observar-se na Fig. A.12, onde se representa a evolução dos valores 

de Lf , Mf  e Hf , em função do número de repetições de bit, sN , quando se tem α =  150 ps, 

repT =  500 ps e pN =  1. 
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c) 

Fig. A.12 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  considerando como impulso base a 3ª derivada do 

impulso gaussiano em função a) do número de repetições de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de 

repetição de cada bit transmitido, 
rep

T  e c) do factor de forma da gaussiana, α  

 

 Na Fig. A.12, apresenta-se também a evolução dos valores de Lf , Mf  e Hf  em função 

de repT , mantendo-se α =  150 ps, sN =  20 e pN =  1, e ainda a evolução dos valores de Lf , 

Mf  e Hf  em função de α , para repT =  500 ps, sN =  20 e pN =  1. 

 Através da observação da Fig. A.12, verifica-se que, nesta situação, a gama de valores 

de repT  e de α  que permitem cumprir a norma da FCC é maior que a obtida nas situações em 

que se utilizou o monociclo gaussiano ou a segunda derivada do impulso gaussiano para 

impulso base. Significa isto, pois, que a utilização da terceira derivada do impulso gaussiano 

como impulso base torna mais fácil o cumprimento da norma da FCC. 
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 Quanto à dependência de Lf , Mf  e Hf  nos valores de pN , os resultados estão 

representados na Fig. A.13. 
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Fig. A.13 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  em função do período do código DS-UWB, 
p

N , para 

150α =  ps, 500
rep

T =  ps, 10
s

N =  

 

 Note-se, pois, que, tal como nos casos anteriores, o facto de realizarmos codificação 

usando o código DS-UWB definido faz com que a largura de banda ocupada seja maior. No 

entanto, ao contrário dos casos anteriores, o aumento de largura de banda ocupada com a 

utilização do código DS-UWB não é suficiente para ultrapassar os limites definidos pela 

norma da FCC, pelo que a transmissão nestas condições pode realizar-se de acordo com essa 

regulamentação. Para além disto, verifica-se também pela observação da Fig. A.13, que as 

frequências de corte a –10 dB do sinal, Lf  e Hf , não se alteram com a variação do período do 

código DS-UWB (desde que ele exista). Assim sendo, optou-se por considerar seguidamente 

um comprimento do código igual a 255 bits, a que corresponde um limite máximo de 16 

utilizadores no caso de utilização de CDMA. Nesta situação, é interessante voltar a verificar a 

evolução dos valores de Lf  e Hf  para variações dos parâmetros α , repT  e sN , como se 

mostra na Fig. A.14. 

 Através da observação da Fig. A.14, verifica-se, pois, que o espectro do sinal, na 

presença do código DS-UWB apresentado reage apenas muito ligeiramente a alterações 

(mesmo que significativas) dos valores de sN  e de repT , tornando-se α  o factor mais 

importante na localização das frequências de corte do sinal transmitido pela antena. Como se 

havia já verificado, o cumprimento da norma da FCC é, neste situação, possível, ainda que 

exija uma implementação precisa do valor de α  a utilizar, já que como se constata na Fig. 

A.14, a gama de valores de α  que permite o cumprimento da norma é bastante reduzida. 
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c) 

Fig. A.14 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f , considerando como impulso base a 3ª derivada do 

impulso gaussiano e a presença do código DS-UWB com 255
p

N = , em função a) do número de repetições 

de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de repetição de cada bit transmitido, 
rep

T , c) do factor de forma 

da gaussiana, α  

 

 Na Fig. A.15, apresenta-se o espectro do sinal na última situação considerada, onde se 

observa confirma o confinamento das frequências limite inferior e superior do espectro do 

sinal radiado, respectivamente Lf  e Hf , à banda definida pela norma da FCC. 
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Fig. A.15 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, usando a 3ª derivada do impulso gaussiano e 

150α = ps, 500
rep

T = ps, 10sN = , 255
p

N = ; 6.09
M

f = GHz, 3.25
L

f = GHz e 10.37
H

f = GHz 

 

A.5 – Forma temporal dos impulsos base radiados: quarta derivada do 

impulso gaussiano 

 Como se constatou na secção anterior, a utilização da terceira derivada do impulso 

gaussiano como impulso base é suficiente para o cumprimento da norma da FCC, mesmo na 

presença do código DS-UWB. No entanto, verificou-se também que, nessa situação, é 

reduzida a gama de valores dos parâmetros característicos do sinal no tempo (em particular do 

factor de forma, α ) que conduzem ao cumprimento dessa norma. Assim, verifiquemos os 

resultados que se obtêm quando se utiliza a quarta derivada do impulso gaussiano como 

impulso base radiado. A análise destes resultados poderá permitir tirar conclusões acerca do 

cumprimento da norma da FCC em função da ordem da derivada do impulso gaussiano usado 

como impulso base. 

 Assim, procedendo como anteriormente, representam-se primeiramente na Fig. A.16, 

os resultados obtidos para o espectro do sinal na situação de ausência de código DS-UWB (ou 

seja, a situação em que 1pN = ). 
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c) 

Fig. A.16 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, considerando como impulso base a 3ª 

derivada do impulso gaussiano, 180α = ps, 400
rep

T = ps, 1
p

N =  e a) 5sN = , b) 10sN =  e c) 20sN =  

 

 Os valores das frequências limite inferior e superior, respectivamente Lf  e Hf , e da 

frequência para a qual ocorre o máximo de radiação, Mf , obtidas para as três situações 

representadas na Fig. A.16 são apresentados na Tab. A.4. 

 Lf  [GHz] Mf  [GHz] Hf  [GHz] 

sN =  5 4.65 7.49 10.07 

sN =  10 4.83 7.49 10.05 

sN =  20 4.91 7.51 10.03 

Tab. A.4 – Valores da frequência limite inferior, da frequência para a qual ocorre o máximo de radiação e 

da frequência limite superior para as situações representadas na Fig. A.16 
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 Da observação da Fig. A.16 e dos valores apresentados na Tab. A.4, verifica-se que o 

aumento do número de repetições por cada símbolo transmitido, sN , se traduz 

simultaneamente na diminuição dos valores de Hf , e no aumento dos valores de Lf  e Mf . 

Este facto pode também observar-se na Fig. A.17, onde se representa a evolução dos valores 

de Lf , Mf  e Hf , em função do número de repetições de bit, sN , quando se tem α =  180 ps, 

repT =  400 ps e pN =  1. Na Fig. A.17, apresenta-se também a evolução dos valores de Lf , 

Mf  e Hf  em função de repT , mantendo-se α =  180 ps, sN =  10 e pN =  1, e ainda a evolução 

dos valores de Lf , Mf  e Hf  em função de α , para repT =  400 ps, sN =  10 e pN =  1. 
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c) 

Fig. A.17 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  considerando como impulso base a 4ª derivada do 

impulso gaussiano em função a) do número de repetições de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de 

repetição de cada bit transmitido, 
rep

T  e c) do factor de forma da gaussiana, α  
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 Através da observação da Fig. A.17, verifica-se que, nesta situação, o conjunto de 

valores de repT  e de α  que permitem cumprir a norma da FCC tem uma dimensão superior à 

obtida nas situações anteriores, que utilizaram como impulso base derivadas de ordem inferior 

do impulso gaussiano. Significa isto, pois, que a utilização da quarta derivada do impulso 

gaussiano como impulso base torna mais fácil o cumprimento da norma da FCC. 

 Quanto à dependência de Lf , Mf  e Hf  nos valores de pN , os resultados estão 

representados na Fig. A.18. 
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Fig. A.18 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f  em função do período do código DS-UWB, 
p

N , para 

180α =  ps, 400
rep

T =  ps, 10
s

N =  

 

 Mais uma vez se constata que o facto de introduzirmos o código DS-UWB no sinal 

transmitido causa um alargamento da largura de banda a –10 dB ocupada pelo sinal. No 

entanto, nota-se aqui, tal como na situação em que foi utilizada a terceira derivada do impulso 

gaussiano como impulso base, que esse alargamento ainda permite o cumprimento da norma 

da FCC, ao contrário do que acontecia para derivadas do impulso gaussiano de ordem inferior 

à terceira. 

 Relativamente à influência da variação dos valores de sN , repT  e α  no espectro do 

sinal radiado em presença do código DS-UWB (isto é, na situação em que 1pN > ), 

obtiveram-se os resultados apresentados na Fig. A.19. Também aqui se considerou 255pN = . 
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c) 

Fig. A.19 – Evolução dos valores de 
L

f , 
M

f  e 
H

f , considerando como impulso base a 4ª derivada do 

impulso gaussiano e a presença do código DS-UWB com 255
p

N = , em função a) do número de repetições 

de cada bit transmitido, 
s

N , b) do período de repetição de cada bit transmitido, 
rep

T , c) do factor de forma 

da gaussiana, α  

 

 Através da observação da Fig. A.19, verifica-se uma vez mais que o espectro do sinal, 

na presença do código DS-UWB apresentado reage apenas muito ligeiramente a alterações 

(mesmo que significativas) dos valores de sN  e de repT , continuando a ser α  o factor mais 

importante na localização das frequências de corte do sinal transmitido pela antena. Verifica-

se ainda que, com o aumento da ordem da derivada do impulso gaussiano, aumentou também 

a gama de valores de α  que permite cumprir a norma da FCC, confirmando-se a hipótese, 

considerada no início desta secção, segundo a qual, em geral, a ordens crescentes da derivada 

do impulso gaussiano corresponde uma maior facilidade (menos restrições à gama de valores 

dos parâmetros característicos do sinal no tempo) no cumprimento daquela norma. 
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 Na Fig. A.20, apresenta-se o espectro do sinal na última situação considerada, onde se 

observa confirma o confinamento das frequências limite inferior e superior do espectro do 

sinal radiado, respectivamente Lf  e Hf , à banda definida pela norma da FCC. 
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Fig. A.20 – Espectro do sinal IR-UWB radiado pela antena, com impulso base monociclo gaussiano e 

180α = ps, 400
rep

T = ps, 10sN = , 255
p

N = ; 7.41
M

f = GHz, 3.47
L

f = GHz e 9.91
H

f = GHz 

 

A.6 – Resultados da análise 

 Nesta secção, apresentam-se os resultados finais da análise do impacto da forma 

temporal dos impulsos bases radiados sobre o cumprimento da norma da FCC conduzida nas 

secções anteriores. Assim, apresenta-se na Tab. A.5, o conjunto de valores possíveis dos 

parâmetros característicos do sinal IR-UWB no tempo, considerando a utilização das 

derivadas do impulso gaussiano entre a 3ª e a 6ª ordem como impulso base (representados na 

tabela por nd  onde n  é a ordem da derivada) e as situações 1sN = , 5sN =  e 10sN = , que 

conduziram a valores das frequências limite inferior e superior dentro dos limites impostos 

por aquela norma. 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

3 1 150 325 3.41 10.24 

3 1 150 425 3.51 10.58 

3 1 150 475 3.53 10.56 

3 1 150 500 3.44 10.43 

3 1 150 600 3.31 10.36 

3 1 150 650 3.34 10.52 

3 1 150 775 3.24 10.60 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

3 1 150 800 3.40 10.36 

3 1 150 875 3.19 10.53 

3 1 150 975 3.25 10.48 

3 5 150 425 3.59 10.38 

3 5 150 475 3.46 10.59 

3 5 150 500 3.43 10.57 

3 5 150 775 3.41 10.57 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

3 5 150 800 3.40 10.35 

3 10 150 325 3.19 10.60 

3 10 150 500 3.12 10.55 

3 10 150 875 3.15 10.56 

4 1 175 375 3.98 10.11 

4 1 175 400 3.73 9.74 

4 1 175 425 3.94 9.92 

4 1 175 475 3.77 10.09 

4 1 175 500 3.58 9.79 

4 1 175 575 3.67 10.07 

4 1 175 600 3.61 9.73 

4 1 175 625 3.54 9.94 

4 1 175 650 3.40 9.67 

4 1 175 725 3.75 9.95 

4 1 175 750 3.72 9.71 

4 1 175 775 3.60 10.06 

4 1 175 800 3.49 9.79 

4 1 175 925 3.47 9.96 

4 1 175 950 3.38 9.70 

4 1 175 975 3.58 10.04 

4 1 175 1000 3.72 10.21 

4 1 175 1025 3.70 9.97 

4 1 175 1100 3.44 10.20 

4 1 200 500 3.35 8.43 

4 1 200 550 3.25 8.71 

4 1 200 625 3.18 8.46 

4 1 200 650 3.25 8.91 

4 1 200 775 3.22 8.77 

4 1 200 800 3.13 8.54 

4 1 200 825 3.30 8.75 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

4 1 200 1000 3.17 8.79 

4 1 200 1100 3.17 8.90 

4 1 200 1150 3.23 8.88 

4 5 175 375 3.61 10.29 

4 5 175 400 3.81 10.07 

4 5 175 425 3.74 9.93 

4 5 175 475 3.61 9.93 

4 5 175 500 3.62 10.03 

4 5 175 575 3.45 9.94 

4 5 175 600 3.52 10.02 

4 5 175 625 3.65 9.90 

4 5 175 650 3.71 9.77 

4 5 175 725 3.75 9.91 

4 5 175 750 3.62 9.71 

4 5 175 775 3.63 9.56 

4 5 175 800 3.51 10.02 

4 5 175 925 3.88 9.93 

4 5 175 950 3.78 9.77 

4 5 175 975 3.74 10.11 

4 5 175 1000 3.72 10.01 

4 5 175 1025 3.63 9.94 

4 5 175 1100 3.51 10.01 

4 5 200 500 3.28 8.57 

4 5 200 550 3.12 8.83 

4 5 200 775 3.34 8.85 

4 5 200 800 3.24 8.77 

4 5 200 825 3.29 8.71 

4 5 200 1100 3.26 8.50 

4 5 200 1150 3.23 8.82 

4 10 175 375 3.52 10.21 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

4 10 175 400 3.60 10.19 

4 10 175 425 3.66 9.99 

4 10 175 475 3.63 10.16 

4 10 175 500 3.51 10.15 

4 10 175 575 3.41 10.14 

4 10 175 600 3.40 10.13 

4 10 175 625 3.48 9.99 

4 10 175 650 3.45 9.91 

4 10 175 725 3.53 9.99 

4 10 175 750 3.63 9.93 

4 10 175 775 3.56 10.10 

4 10 175 800 3.44 10.10 

4 10 175 925 3.43 9.99 

4 10 175 950 3.62 10.06 

4 10 175 975 3.53 10.22 

4 10 175 1000 3.56 10.17 

4 10 175 1025 3.47 9.99 

4 10 175 1100 3.48 10.16 

4 10 200 500 3.12 8.64 

4 10 200 550 3.18 8.78 

4 10 200 775 3.15 8.85 

4 10 200 825 3.10 8.78 

4 10 200 1100 3.13 8.87 

5 1 175 400 4.47 10.54 

5 1 175 500 4.34 10.43 

5 1 175 600 4.53 10.48 

5 1 175 650 4.29 10.52 

5 1 175 975 4.27 10.48 

5 1 200 425 4.04 9.16 

5 1 200 500 3.91 9.59 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

5 1 200 550 3.84 9.48 

5 1 200 575 3.77 9.19 

5 1 200 600 3.68 9.19 

5 1 200 625 3.99 9.34 

5 1 200 650 3.83 9.56 

5 1 200 700 3.88 9.30 

5 1 200 725 3.85 9.43 

5 1 200 750 3.72 9.32 

5 1 200 800 3.89 9.11 

5 1 200 925 3.78 9.51 

5 1 200 975 3.89 9.45 

5 1 200 1000 3.79 9.21 

5 1 200 1025 3.70 9.55 

5 1 200 1100 3.79 9.29 

5 1 200 1125 3.74 9.59 

5 1 225 475 3.62 8.08 

5 1 225 500 3.58 8.43 

5 1 225 550 3.25 8.20 

5 1 225 575 3.46 8.34 

5 1 225 600 3.35 8.16 

5 1 225 625 3.47 8.34 

5 1 225 650 3.34 8.13 

5 1 225 725 3.44 8.30 

5 1 225 775 3.51 8.11 

5 1 225 800 3.49 8.49 

5 1 225 825 3.38 8.29 

5 1 225 875 3.19 8.25 

5 1 225 900 3.45 8.09 

5 1 225 925 3.42 8.42 

5 1 225 950 3.33 8.25 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

5 1 225 1000 3.21 8.21 

5 1 225 1025 3.41 8.29 

5 1 225 1100 3.44 8.38 

5 1 225 1150 3.29 8.52 

5 1 225 1200 3.42 8.51 

5 1 250 575 3.11 7.33 

5 1 250 625 3.13 7.67 

5 1 250 800 3.12 7.37 

5 1 250 875 3.11 7.44 

5 1 250 1000 3.11 7.29 

5 1 250 1200 3.16 7.36 

5 5 175 400 4.45 10.55 

5 5 175 500 4.22 10.57 

5 5 175 600 4.41 10.47 

5 5 175 975 4.12 10.55 

5 5 200 425 3.87 9.45 

5 5 200 500 3.72 9.18 

5 5 200 550 3.61 9.43 

5 5 200 575 3.67 9.19 

5 5 200 600 3.81 9.02 

5 5 200 625 4.04 9.58 

5 5 200 650 3.98 9.45 

5 5 200 700 3.88 9.16 

5 5 200 725 3.75 9.63 

5 5 200 750 3.75 9.35 

5 5 200 800 3.73 9.19 

5 5 200 925 3.94 9.09 

5 5 200 975 3.81 9.38 

5 5 200 1000 3.78 9.28 

5 5 200 1025 3.72 9.18 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

5 5 200 1100 3.62 9.35 

5 5 200 1125 3.68 9.14 

5 5 225 475 3.46 8.45 

5 5 225 500 3.43 8.38 

5 5 225 550 3.38 8.02 

5 5 225 575 3.23 8.45 

5 5 225 600 3.31 8.38 

5 5 225 625 3.18 8.35 

5 5 225 650 3.26 8.13 

5 5 225 725 3.57 8.30 

5 5 225 775 3.42 8.20 

5 5 225 800 3.40 8.09 

5 5 225 825 3.37 8.50 

5 5 225 875 3.27 8.25 

5 5 225 900 3.32 8.17 

5 5 225 925 3.23 8.01 

5 5 225 950 3.17 8.44 

5 5 225 1000 3.59 8.28 

5 5 225 1025 3.50 8.15 

5 5 225 1100 3.38 8.35 

5 5 225 1150 3.31 8.18 

5 5 225 1200 3.32 8.35 

5 10 200 425 3.67 9.50 

5 10 200 500 3.66 9.51 

5 10 200 550 3.57 9.53 

5 10 200 575 3.61 9.46 

5 10 200 600 3.62 9.27 

5 10 200 625 3.82 9.54 

5 10 200 650 3.75 9.50 

5 10 200 700 3.66 9.37 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

5 10 200 725 3.76 9.60 

5 10 200 750 3.67 9.56 

5 10 200 800 3.65 9.45 

5 10 200 925 3.72 9.54 

5 10 200 975 3.78 9.48 

5 10 200 1000 3.76 9.44 

5 10 200 1025 3.66 9.59 

5 10 200 1100 3.60 9.31 

5 10 200 1125 3.59 9.39 

5 10 225 475 3.28 8.50 

5 10 225 500 3.36 8.34 

5 10 225 550 3.32 8.29 

5 10 225 575 3.24 8.45 

5 10 225 600 3.20 8.46 

5 10 225 625 3.14 8.39 

5 10 225 650 3.25 8.37 

5 10 225 725 3.37 8.38 

5 10 225 775 3.30 8.32 

5 10 225 800 3.35 8.53 

5 10 225 825 3.34 8.53 

5 10 225 875 3.23 8.28 

5 10 225 900 3.25 8.40 

5 10 225 925 3.20 8.46 

5 10 225 950 3.20 8.46 

5 10 225 1000 3.24 8.32 

5 10 225 1025 3.36 8.35 

5 10 225 1100 3.35 8.40 

5 10 225 1150 3.27 8.48 

5 10 225 1200 3.27 8.48 

6 1 200 425 4.21 9.92 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 1 200 500 4.34 9.79 

6 1 200 575 4.33 10.07 

6 1 200 600 4.53 9.82 

6 1 200 625 4.46 9.94 

6 1 200 650 4.29 9.67 

6 1 200 750 4.28 9.71 

6 1 200 775 4.51 10.06 

6 1 200 800 4.37 9.79 

6 1 200 825 4.51 9.96 

6 1 200 925 4.44 9.96 

6 1 200 975 4.32 10.04 

6 1 200 1000 4.21 9.84 

6 1 200 1025 4.38 9.97 

6 1 200 1150 4.16 9.75 

6 1 200 1200 4.31 10.18 

6 1 200 1250 4.17 9.77 

6 1 200 1325 4.37 9.97 

6 1 200 1400 4.41 10.15 

6 1 225 475 3.77 8.87 

6 1 225 500 3.98 8.57 

6 1 225 550 3.94 8.79 

6 1 225 575 3.85 9.07 

6 1 225 600 4.15 8.69 

6 1 225 625 3.99 8.82 

6 1 225 650 3.86 8.91 

6 1 225 700 3.98 8.88 

6 1 225 725 3.85 8.67 

6 1 225 750 3.72 9.06 

6 1 225 800 3.96 9.02 

6 1 225 875 3.99 8.91 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 1 225 925 4.02 8.88 

6 1 225 950 3.99 8.65 

6 1 225 975 3.89 9.02 

6 1 225 1000 3.79 8.84 

6 1 225 1025 3.70 8.99 

6 1 225 1100 3.83 8.90 

6 1 225 1125 3.74 8.74 

6 1 225 1200 3.99 8.99 

6 1 225 1250 3.83 8.97 

6 1 225 1300 3.98 8.68 

6 1 225 1325 3.90 8.90 

6 1 225 1375 3.79 8.88 

6 1 225 1450 3.99 8.85 

6 1 250 550 3.62 7.79 

6 1 250 575 3.50 7.85 

6 1 250 600 3.61 7.99 

6 1 250 625 3.47 7.83 

6 1 250 650 3.40 8.02 

6 1 250 725 3.69 7.99 

6 1 250 775 3.60 8.02 

6 1 250 800 3.49 7.77 

6 1 250 825 3.38 7.89 

6 1 250 875 3.55 7.81 

6 1 250 900 3.52 8.02 

6 1 250 925 3.47 7.80 

6 1 250 950 3.38 7.91 

6 1 250 1000 3.49 7.84 

6 1 250 1025 3.63 8.01 

6 1 250 1100 3.44 7.99 

6 1 250 1150 3.49 8.01 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 1 250 1200 3.47 7.93 

6 1 250 1250 3.37 7.87 

6 1 250 1300 3.63 7.86 

6 1 250 1325 3.61 8.15 

6 1 250 1375 3.48 7.88 

6 1 250 1425 3.36 7.87 

6 1 250 1450 3.56 8.13 

6 1 250 1475 3.50 8.00 

6 1 250 1500 3.45 8.14 

6 1 275 575 3.11 7.33 

6 1 275 600 3.26 7.02 

6 1 275 625 3.18 7.19 

6 1 275 800 3.34 7.29 

6 1 275 825 3.30 7.14 

6 1 275 875 3.19 7.10 

6 1 275 925 3.23 7.34 

6 1 275 950 3.17 7.20 

6 1 275 975 3.25 7.40 

6 1 275 1000 3.17 7.21 

6 1 275 1025 3.13 7.11 

6 1 275 1100 3.17 7.12 

6 1 275 1150 3.29 7.14 

6 1 275 1200 3.16 7.33 

6 1 275 1300 3.21 7.09 

6 1 275 1325 3.15 7.39 

6 1 275 1450 3.25 7.09 

6 1 275 1475 3.25 7.32 

6 1 275 1500 3.19 7.22 

6 1 275 1525 3.14 7.35 

6 5 200 425 4.37 9.85 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 5 200 500 4.22 10.06 

6 5 200 575 4.50 9.94 

6 5 200 600 4.53 10.02 

6 5 200 625 4.35 9.95 

6 5 200 650 4.33 9.78 

6 5 200 750 4.38 9.71 

6 5 200 775 4.55 9.96 

6 5 200 800 4.49 10.02 

6 5 200 825 4.50 9.93 

6 5 200 925 4.31 9.93 

6 5 200 975 4.25 9.65 

6 5 200 1000 4.59 10.01 

6 5 200 1025 4.48 9.94 

6 5 200 1150 4.33 9.81 

6 5 200 1200 4.15 10.01 

6 5 200 1250 4.47 9.83 

6 5 200 1325 4.39 9.95 

6 5 200 1400 4.28 10.01 

6 5 225 475 3.91 8.82 

6 5 225 500 3.94 8.57 

6 5 225 550 3.66 9.12 

6 5 225 575 3.73 8.94 

6 5 225 600 4.02 8.81 

6 5 225 625 4.13 8.66 

6 5 225 650 3.98 8.79 

6 5 225 700 3.88 8.84 

6 5 225 725 3.83 8.76 

6 5 225 750 3.81 8.55 

6 5 225 800 3.73 8.93 

6 5 225 875 4.10 8.98 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 5 225 925 4.02 8.85 

6 5 225 950 3.91 8.72 

6 5 225 975 3.91 8.63 

6 5 225 1000 3.81 9.01 

6 5 225 1025 3.76 8.92 

6 5 225 1100 3.77 8.96 

6 5 225 1125 4.08 8.90 

6 5 225 1200 3.93 8.68 

6 5 225 1250 3.85 8.91 

6 5 225 1300 3.83 8.68 

6 5 225 1325 3.76 9.05 

6 5 225 1375 3.84 8.86 

6 5 225 1450 3.94 8.98 

6 5 250 550 3.58 7.79 

6 5 250 575 3.45 7.67 

6 5 250 600 3.31 8.10 

6 5 250 625 3.38 8.05 

6 5 250 650 3.51 7.98 

6 5 250 725 3.64 7.88 

6 5 250 775 3.51 7.98 

6 5 250 800 3.47 7.85 

6 5 250 825 3.41 7.77 

6 5 250 875 3.41 8.02 

6 5 250 900 3.35 7.99 

6 5 250 925 3.40 7.87 

6 5 250 950 3.46 7.80 

6 5 250 1000 3.59 8.01 

6 5 250 1025 3.56 7.99 

6 5 250 1100 3.47 8.05 

6 5 250 1150 3.47 7.99 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 5 250 1200 3.32 7.80 

6 5 250 1250 3.67 8.01 

6 5 250 1300 3.58 7.91 

6 5 250 1325 3.56 7.81 

6 5 250 1375 3.50 8.01 

6 5 250 1425 3.41 7.92 

6 5 250 1450 3.44 7.78 

6 5 250 1475 3.38 8.15 

6 5 250 1500 3.32 8.01 

6 5 275 575 3.15 7.20 

6 5 275 625 3.18 7.06 

6 5 275 800 3.30 7.32 

6 5 275 825 3.29 7.29 

6 5 275 875 3.18 7.18 

6 5 275 950 3.14 7.38 

6 5 275 1000 3.12 7.19 

6 5 275 1025 3.20 7.11 

6 5 275 1100 3.26 7.29 

6 5 275 1150 3.23 7.20 

6 5 275 1200 3.18 7.01 

6 5 275 1450 3.25 7.09 

6 5 275 1475 3.20 7.06 

6 5 275 1500 3.14 7.34 

6 5 275 1525 3.16 7.31 

6 10 200 425 4.30 9.99 

6 10 200 500 4.15 10.15 

6 10 200 575 4.44 10.14 

6 10 200 600 4.27 10.06 

6 10 200 625 4.36 9.99 

6 10 200 650 4.24 10.09 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 10 200 750 4.23 9.93 

6 10 200 775 4.37 10.10 

6 10 200 800 4.30 10.10 

6 10 200 825 4.31 9.99 

6 10 200 925 4.24 9.99 

6 10 200 975 4.24 10.08 

6 10 200 1000 4.24 10.08 

6 10 200 1025 4.33 9.99 

6 10 200 1150 4.20 9.95 

6 10 200 1200 4.20 10.14 

6 10 200 1250 4.35 10.05 

6 10 200 1325 4.34 10.00 

6 10 200 1400 4.23 10.12 

6 10 225 475 3.85 8.78 

6 10 225 500 3.85 8.88 

6 10 225 550 3.71 9.02 

6 10 225 575 3.72 9.00 

6 10 225 600 3.74 8.87 

6 10 225 625 3.91 8.90 

6 10 225 650 3.93 8.97 

6 10 225 700 3.89 8.92 

6 10 225 725 3.80 8.89 

6 10 225 750 3.77 9.01 

6 10 225 800 3.70 8.97 

6 10 225 875 3.87 8.98 

6 10 225 925 3.85 8.91 

6 10 225 950 3.87 8.88 

6 10 225 975 3.85 8.78 

6 10 225 1000 3.76 9.04 

6 10 225 1025 3.73 8.95 
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nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 10 225 1100 3.79 8.93 

6 10 225 1125 3.77 8.96 

6 10 225 1200 3.80 9.02 

6 10 225 1250 3.80 8.94 

6 10 225 1300 3.79 8.89 

6 10 225 1325 3.74 9.03 

6 10 225 1375 3.76 8.90 

6 10 225 1450 3.83 8.99 

6 10 250 550 3.43 7.85 

6 10 250 575 3.41 7.93 

6 10 250 600 3.40 8.10 

6 10 250 625 3.32 8.12 

6 10 250 650 3.34 8.07 

6 10 250 725 3.53 8.04 

6 10 250 775 3.46 8.06 

6 10 250 800 3.44 8.05 

6 10 250 825 3.34 7.95 

6 10 250 875 3.39 8.07 

6 10 250 900 3.38 8.05 

6 10 250 925 3.39 7.91 

6 10 250 950 3.34 7.96 

6 10 250 1000 3.44 8.08 

6 10 250 1025 3.47 8.04 

nd  sN  
α  

[ps] 

repT  

[ps] 

Lf  

[GHz] 

Hf  

[GHz] 

6 10 250 1100 3.41 8.06 

6 10 250 1150 3.41 8.04 

6 10 250 1200 3.36 7.97 

6 10 250 1250 3.40 8.06 

6 10 250 1300 3.42 8.03 

6 10 250 1325 3.44 7.97 

6 10 250 1375 3.46 8.13 

6 10 250 1425 3.39 8.03 

6 10 250 1450 3.39 7.97 

6 10 250 1475 3.36 8.11 

6 10 250 1500 3.36 8.11 

6 10 275 575 3.18 7.26 

6 10 275 600 3.10 7.12 

6 10 275 800 3.19 7.28 

6 10 275 825 3.10 7.32 

6 10 275 875 3.15 7.22 

6 10 275 1100 3.13 7.34 

6 10 275 1200 3.13 7.36 

6 10 275 1450 3.14 7.28 

6 10 275 1500 3.17 7.36 

6 10 275 1525 3.12 7.33 

Tab. A.5 – Valores possíveis para α , repT , sN  e ordem da derivada da gaussiana usada como impulso 

base, para o cumprimento da norma da FCC, considerando pN =  255 
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Apêndice B – Análise espectral das condições de polarização e 

modulação do modulador de Mach-Zehnder 

 

B.1 – Introdução 

 Neste apêndice, apresenta-se o estudo realizado para a optimização do desempenho do 

sistema em função dos parâmetros que governam a resposta do modulador de Mach-Zehnder 

descrito no Capítulo 3. Para tal, é, em primeiro lugar, realizada uma avaliação do espectro do 

sinal óptico à saída do modulador, e do espectro do sinal eléctrico à saída do fotodetector, na 

situação de back-to-back. Esta avaliação permite determinar de que forma o espectro do sinal 

IR-UWB é alterado durante a sua conversão do domínio eléctrico para o domínio óptico (com 

a utilização do modulador de Mach-Zehnder), e novamente do domínio óptico para o domínio 

eléctrico (com a utilização do fotodetector). Consequentemente, permite verificar o 

cumprimento ou imcumprimento dos requisitos da norma da FCC e identificar possíveis 

causas de variações do desempenho do sistema medido em termos do factor de distorção 

espectral, introduzido no Capítulo 4. 

 

B.2 – Análise espectral do impacto dos parâmetros do modulador de Mach-

Zehnder 

 A envolvente complexa do campo eléctrico à saída do modulador em montagem push-

pull, já apresentada no Capítulo 3, é dada por: 

1
0

2 ( )
( ) ( ) exp cos exp

2 2 2
b bV t V V

E t E t L j
V Vπ π

α π π
   ⋅ −∆ = ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅     ⋅ ⋅     

  (B.1) 

onde 0( )E t  é a amplitude do campo eléctrico à entrada do modulador, α∆  é a constante de 

atenuação de potência do modulador, L  é o comprimento dos braços do modulador, Vπ  é a 

sua tensão de transição (a tensão para a qual a diferença de fase induzida em cada braço é π ), 

bV  é a tensão de polarização e 1( )V t  é a tensão aplicada a um dos braços do modulador, sendo 

a tensão aplicada ao outro braço dada por 1( )bV V t− . Em termos de valores normalizados, 

pode dizer-se que a envolvente complexa do campo eléctrico, é então: 

12 ( )
cos exp

2 2
b b

m

V t V V
t j

V Vπ π

π π
   ⋅ −= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅   ⋅ ⋅   

      (B.2) 
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 Uma vez que, como referido no Capítulo 3, a resposta do fotodetector é proporcional 

ao quadrado do campo eléctrico à sua entrada, é necessário que mt  esteja compreendido entre 

0 e 1. Assim, e uma vez que exp( / 2 / )bj V Vππ⋅ ⋅  é uma constante, deverá ter-se: 

12 ( )
,0

2 2
bV t V

Vπ

ππ ⋅ −  ⋅ ∈ − ⋅  
        (B.3) 

Note-se que a escolha do quarto quadrante na expressão (B.3) deve-se ao facto de a função 

cosseno ter uma variação positiva nesse intervalo, pelo que, nesse intervalo, mt  acompanha 

1( )V t . A determinação do intervalo de valores possíveis para bV  faz-se com 1( ) 0V t = , donde 

resulta: 

[ ]0,bV Vπ∈          (B.4) 

Sabendo-se que 1( )V t  varia entre 1maxV−  e 1maxV , verifica-se que para garantir o cumprimento 

da Eq. (B.3), é então necessário que: 

1max min ,
2 2

b bV V V
V π − ≤  

 
        (B.5) 

 

B.2.1 – Análise espectral do sinal à saída do modulador de Mach-Zehnder 

 As expressões (B.4) e (B.5) dão-nos os intervalos de valores de bV  e de 1maxV  possíveis 

para a optimização do modulador de Mach-Zehnder. Neste estudo consideraram-se os 

seguintes valores da tensão de polarização: 

3
, ,

4 2 4b

V V V
V π π π ⋅ =  


         (B.6) 

e para cada valor da tensão de polarização, os seguintes valores da amplitude máxima de 

1( )V t , isto é, 1maxV : 

1max , , , ,
4 16 14 12 10 8b

V V V V V V
V Vπ π π π π π = ⇒ =  


      (B.7) 

1max , , , , , ,
2 16 14 12 10 8 6 4b

V V V V V V V V
V Vπ π π π π π π π = ⇒ =  


     (B.8) 

1max

3
, , , ,

4 16 14 12 10 8b

V V V V V V
V Vπ π π π π π⋅  = ⇒ =  


    (B.9) 

 Os resultados obtidos, nestas condições, para o espectro do sinal à saída do modulador 

de Mach-Zehnder estão representados nas Fig. B.1, Fig. B.2 e Fig. B.3. 
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 Através da observação das Fig. B.1, Fig. B.2 e Fig. B.3., verifica-se em qualquer caso 

o surgimento de diversas riscas espectrais (equiespaçadas de aproximadamente 2 GHz) 

causadas pela função cosseno na resposta do modulador. Verifica-se também que, para um 

mesmo valor de 1maxV , o aumento da tensão de polarização, bV , causa um aumento global da 

densidade espectral de potência do sinal à saída do modulador, mas simultaneamente uma 

diminuição da importância no espectro de cada uma das riscas espectrais agora existentes. Por 

seu lado, um aumento de 1maxV , para um valor constante de bV , causa também um aumento 

global da densidade espectral de potência do sinal à saída do modulador e, simultamente, um 

aumento da importância de cada uma das riscas espectrais. 
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Fig. B.1 – Espectro do sinal à entrada e à saída do modulador com / 4
b

V Vπ=  e a) 
1max
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/ 10V Vπ=  e e) 

1max
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g) 

Fig. B.2 – Espectro do sinal à entrada e à saída do modulador com / 2
b

V Vπ=  e a) 
1max

/ 16V Vπ= , b) 

1max
/ 14V Vπ= , c) 

1max
/ 12V Vπ= , d) 

1max
/ 10V Vπ= , e) 

1max
/ 8V Vπ= , f) 

1max
/ 6V Vπ=  e g) 

1max
/ 4V Vπ=  
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e) 

Fig. B.3 – Espectro do sinal à saída do modulador com 3 / 4
b

V Vπ= ⋅  e a) 
1max

/ 16V Vπ= , b) 
1max

/ 14V Vπ= , 

c) 
1max

/ 12V Vπ= , d) 
1max

/ 10V Vπ=  e e) 
1max

/ 8V Vπ=  

 

B.2.2 – Análise espectral do sinal à saída do fotodetector óptico 

 Considerando o sistema em back-to-back, isto é, na ausência de fibra óptica, 

determinaram-se os espectros do sinal à saída do fotodetector óptico PIN, nas condições 

acima enunciadas, tendo-se obtido os resultados apresentados nas Fig. B.4, Fig. B.5 e Fig. 

B.6. 
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e) 

Fig. B.4 – Espectro do sinal à saída do fotodetector com / 4
b

V Vπ=  e a) 
1max

/ 16V Vπ= , b) 
1max

/ 14V Vπ= , c) 

1max
/ 12V Vπ= , d) 

1max
/ 10V Vπ=  e e) 

1max
/ 8V Vπ=  
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g) 

Fig. B.5 – Espectro do sinal à saída do fotodetector com / 2
b

V Vπ=  e a) 
1max

/ 16V Vπ= , b) 
1max

/ 14V Vπ= , c) 

1max
/ 12V Vπ= , d) 

1max
/ 10V Vπ= , e) 

1max
/ 8V Vπ= , f) 

1max
/ 6V Vπ=  e g) 

1max
/ 4V Vπ=  
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e) 

Fig. B.6 – Espectro do sinal à saída do fotodetector com 3 / 4
b

V Vπ= ⋅  e a) 
1max

/ 16V Vπ= , b) 
1max

/ 14V Vπ= , 

c) 
1max

/ 12V Vπ= , d) 
1max

/ 10V Vπ=  e e) 
1max

/ 8V Vπ=  

 

 Como se verifica pela observação das Fig. B.4, Fig. B.5 e Fig. B.6, as riscas espectrais 

presentes no sinal à saída do modulador de Mach-Zehnder são eliminadas após a passagem 

pelo fototector quando se tem no modulador / 2bV Vπ= . Para as restantes situações aqui 

reproduzidas, / 4bV Vπ=  e 3 / 4bV Vπ= ⋅ , as riscas espectrais mantêm-se no espectro, mas ao 

contrário do que acontecia à saída do modulador, as duas situações são equivalentes. Quanto à 

dependência em 1maxV , verifica-se como à saída do modulador que o seu aumento causa 

também um aumento (aproximadamente uniforme) sobre a densidade espectral de potência do 

sinal à saída do fotodetector. 
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Apêndice C – Parâmetros do receptor eléctrico 

 

C.1 – Introdução 

 Neste apêndice, apresenta-se o esquema equivalente da parte eléctrica do receptor 

considerado no decorrer deste estudo, analisando-se o ruído introduzido no sistema pela sua 

presença, e o impacto deste ruído no desempenho do sistema, em particular no que diz 

respeito à dependência da probabilidade de erro de canal nos elementos constituintes do 

receptor eléctrico. 

 

C.2 – Parametrização do receptor eléctrico 

 A existência de ruído térmico na parte eléctrica que compõe o receptor considerado 

para o sistema definido no Capítulo 3, deve-se à existência de resistências de carga e de um 

amplificador eléctrico no receptor. Este ruído é de natureza gaussiana, sendo tratado através 

das técnicas habituais. 

 Em [30] é apresentado o projecto dum receptor eléctrico para um débito binário de 40 

Gbit/s, baseado na tecnologia dos transistores bipolares de junção, HBT (“heterojunction 

bipolar transistor”), e com uma largura de banda de 35 GHz. O circuito apresentado é 

constituído por um pré-amplificador em que o andar de entrada se encontra numa montagem 

base-comum para isolamento e o andar de saída em montagem emissor-comum para 

amplificação. Neste trabalho, adoptamos o modelo apresentado em [38], e adaptamos os 

valores aí considerados de forma a aplicar o método de cálculo do ruído descrito em [4][37] 

para o caso em estudo. Assim, utilizou-se a matriz de admitâncias definida em [38] para uma 

montagem HBT de base-comum, de forma a obter a impedância de entrada e a 

transcondutância do andar de entrada do pré-amplificador. Considerando os valores típicos 

das grandezas apresentadas em [38], obteve-se a resistência de entrada do andar do pré-

amplificador eléctrico, 8.7aR =  Ω, a capacidade de entrada do mesmo andar do pré-

amplificador, 96.6aC =  fF e a sua transcondutância, 110mg =  mS. 

 De forma a determinar o circuito equivalente completo do receptor, tornou-se ainda 

necessário encontrar um valor típico para a capacidade íntrinseca dum fotodetector. Em [39], 

é apresentada uma proposta para um fotodetector de InGaAs com largura de banda superior a 

40 GHz e uma eficiência de cerca de 80%. O valor da capacidade intrínseca, dC , depende, 

neste caso, da espessura da camada intrínseca do dispositivo, tendo-se: 
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2138 10
d

c

C
L

−×=          (C.10) 

onde cL  é a espessura da camada intrínseca. Em [4], verifica-se que, para 1.3cL =  µm, o 

dispositivo apresenta uma resposta em frequência aproximadamente plana numa banda 

superior a 40 GHz, tendo-se nesta situação, 29.2dC =  fF. Considerando o modelo descrito, 

apresenta-se na Fig. C.1 o esquema eléctrico equivalente do receptor. 

 

Fig. C.1 – Esquema eléctrico equivalente do receptor 

 

 Na Fig. C.1, bR  é a resistência de carga, e aR  e aC  formam a impedância equivalente 

de entrada do amplificador. As fontes de corrente e de tensão são geradores de ruído branco 

gaussiano. Considerou-se um amplificador consitituído por um andar com um transistor de 

efeito de campo em montagem de fonte comum. Todos os elementos representados na Fig. 

C.1 são considerados ideais. Visto o circuito basear-se num transistor bipolar, as densidade 

espectrais de potência são dadas por [4][37]: 

2 B
I

a

k T
S

R

⋅ ⋅=           (C.11) 

2 B
E

m

k T
S

g

⋅ ⋅=           (C.12) 

2 B
T

b

k T
S

R

⋅ ⋅=           (C.13) 

onde Bk  é a constante de Boltzmann e T  a temperatura absoluta em Kelvin. A variância do 

ruído gerado no pré amplificador eléctrico é então dada por: 

( )22
2 32

2E
th T I eq E

eq

S
S S I C S I

R
σ π

 
= + + ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  
 

     (C.14) 

onde 2I  e 3I  são os integrais de Personick dados por: 

A Igualador

( )P t

( )fi t dC aCbR aR
( )bi t

dL

( )ai t

( )ae t
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2

2

0

( )rI H f df
∞

= ∫          (C.15) 

2 2
3

0

( )rI H f f df
∞

= ⋅∫         

 (C.16) 

e eqC  corresponde à soma das capacidades do fotodetector e de entrada do pré-amplificador e 

eqR  é a resistência equivalente do paralelo da resistência de entrada e de polarização do andar 

inicial do amplificador, tendo-se pois: 

eq a dC C C= +           (C.17) 

a b
eq

a b

R R
R

R R

⋅=
+

          (C.18) 

Finalmente, ( )rH f  representa a função de transferência do filtro eléctrico. Neste estudo, 

consideraram-se seis tipos de filtros eléctricos: filtros de Butterworth de 3ª, 4ª e 6ª ordens, e 

filtros de Bessel de 3ª, 4ª e 6ª ordens, sendo as suas funções de transferência dadas, 

respectivamente por: 

2

3 3 3

1
( )

1 1

r

dB dB dB

H f
f f f

j j j
f f f− − −

=
    
 + ⋅ ⋅ + ⋅ + ⋅   
     

     (C.19) 

2

3 3

2

3 3
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f f
j j

f f

π

π
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− −

= ⋅
  ⋅ 
 + ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅  
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  ⋅ 
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    (C.20) 
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 (C.24) 

onde 3dBf−  é a largura de banda a -3 dB do filtro eléctrico e 3p , 4p  e 6p  são as constantes de 

normalização da frequência a –3dB, respectivamente, dos filtros de Bessel de 3ª, 4ª e 6ª 

ordens, tendo-se 3 1.7557p = , 4 2.1139p =  e 6 2.7034p = . A largura de banda a –3 dB destes 

filtros foi variada entre 6 GHz e 12 GHz, avaliando-se em cada caso o desempenho do 

sistema segundo os parâmetros definidos no Capítulo 4. 

 

 

C.3 – Análise do impacto da resistência de realimentação do receptor 

eléctrico sobre a probabilidade de erro do sistema 

 Da análise das Eq. (C.14) e Eq. (C.18), verifica-se que a resistência de realimentação 

do receptor pode ter um impacto considerável sobre a variância do ruído do receptor. Este 
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facto pode ser comprovado observando a evolução do coeficiente associado a 2I  na Eq. 

(C.14) para diferentes valores da resistência de realimentação, como apresentado na Fig. C.2. 

10
0

10
1

10
2

10
3

0

1

2

3

4

5

6

7

8

9
x 10

-20

R
a [Ω]

C
o

e
fic

ie
n

te
 d

e
 I 2

 

Fig. C.2 – Evolução do coeficiente associado a 
2

I  para diferentes valores da resistência de realimentação 

 

 De facto, após a observação da Fig. C.2, verifica-se que o aumento dos valores da 

resistência de realimentação no receptor causa uma diminuição acentuada do coeficiente 

associado a 2I  na Eq. (C.14), e consequentemente uma diminuição da variância do ruído da 

parte eléctrica do receptor. É, pois, expectável que a probabilidade de erro diminua também 

com o aumento da resistência de realimentação, o que, de facto, se comprova através das 

simulações realizadas, cujo resultado é apresentado na Fig. C.3. 
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Fig. C.3 – Evolução do factor Q  em função do valor da resistência de realimentação 

 Como se verifica pela observação da Fig. C.3, ao aumento dos valores da resistência 

de realimentação corresponde também um aumento significativo do factor Q . Este facto 

demonstra que a resistência de realimentação desempenha um papel importante na 

probabilidade de erro do sistema, devendo o seu valor ser cuidadosamente escolhido. Neste 
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estudo, optou-se por considerar o valor 1000aR =  Ω, limitando assim a influência do ruído 

eléctrico do receptor nos valores da probabilidade errro obtidos. 
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Apêndice D – Análise qualitativa dos factores de distorção 

temporal e espectral 

 

D.1 – Introdução 

 Neste apêndice, analisa-se a variação dos valores dos factores de distorção temporal e 

espectral para diferentes sinais à saída do sistema descrito no Capítulo 4. As diferenças 

observadas nos sinais à saída do sistema podem dever-se a diferentes condições de 

polarização e modulação do modulador de Mach-Zehnder, diferentes tipos de filtros eléctricos 

ou das suas larguras de banda, ou decorrentes do efeito da dispersão da velocidade de grupo 

ocorrido durante a propagação do sinal através da fibra óptica. 

 A análise aqui realizada baseia-se na representação gráfica dos sinais em função do 

tempo (para o factor de distorção temporal) e em função da frequência (para o factor de 

distorção espectral), recorrendo a uma avaliação qualitativa da semelhança entre os sinais 

originais e após transmissão, e relacionando esta avaliação com os diferentes valores dos 

factores de distorção temporal e espectral obtidos. Pretende-se com este método empírico, 

determinar os valores máximos dos factores de distorção temporal e espectral que permitem 

afirmar, com segurança, qual o sinal à entrada do sistema em face do sinal à saída do sistema. 

 

D.2 – Factor de distorção temporal 

 Na Fig. D.1, apresenta-se a amplitude normalizada dos sinais à entrada e à saída do 

sistema de distribuição de sinais IR-UWB sobre uma rede FTTH considerado neste estudo, 

para diferentes condições de polarização do modulador de Mach-Zehnder, na situação de 

back-to-back, e na Tab. D.1 apresentam-se os valores dos factores de distorção temporal 

obtidos para cada uma das situações representadas. 

 



 

 140 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
a) 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
b) 

 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
c) 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
d) 

Fig. D.1 – Comparação dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes condições de 

polarização do modulador de Mach-Zehnder: a) / 1 / 8
b

V Vπ = , b) / 1 / 4
b

V Vπ = , c) / 3 / 8
b

V Vπ =  e d) 

/ 1 / 2
b

V Vπ =  

 

/bV Vπ  Factor de distorção temporal 

1/8 0.058 

1/4 0.042 

3/8 0.039 

1/2 0.038 

Tab. D.1 – Valores obtidos para o factor de distorção temporal nas condições representadas na Fig. D.1 

 

 Após a observação da Fig. D.1 e da Tab. D.1, verifica-se que, para qualquer das 

situações apresentadas, o sinal à saída do sistema é bastante semelhante ao sinal à sua entrada. 
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Ainda assim, das situações apresentadas, verifica-se que a maior diferença entre o sinal à 

saída do sistema e à sua entrada é aquela em que se tem / 1/ 8bV Vπ = , tendo-se nesse caso, 

para o primeiro impulso apresentado, uma diferença notória entre os valores máximos e 

mínimos dos dois sinais. À medida que se aumenta /bV Vπ  até / 1/ 2bV Vπ = , as diferenças vão 

desaparecendo, o que corresponde a uma diminuição no factor de distorção temporal obtido. 

 Na Fig. D.2, apresenta-se a amplitude normalizada dos sinais à entrada e à saída do 

sistema considerado, para diferentes condições de modulação do modulador de Mach-

Zehnder, na situação de back-to-back, e na Tab. D.2 apresentam-se os valores dos factores de 

distorção temporal obtidos para cada uma das situações representadas. 
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d) 

Fig. D.2 – Comparação dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes condições de 

polarização do modulador de Mach-Zehnder: a) 
1max

/ 1 / 16V Vπ = , b) 
1max

/ 1 / 8V Vπ = , c) 
1max

/ 3 / 16V Vπ =  e 

d) 
1max

/ 1 / 4V Vπ =  
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1max /V Vπ  Factor de distorção temporal 

1/16 0.039 

1/8 0.041 

3/16 0.044 

1/4 0.067 

Tab. D.2 – Valores obtidos para o factor de distorção temporal nas condições representadas na Fig. D.2 

 

 Após a observação da Fig. D.2 e da Tab. D.2, verifica-se que, para qualquer das 

situações apresentadas, o sinal à saída do sistema é ainda bastante semelhante ao sinal à sua 

entrada. Verifica-se, no entanto, que com o aumento da razão 1max /V Vπ  aumentam também as 

diferenças existentes entre o sinal à saída do sistema e o sinal à sua entrada, obtendo-se, 

portanto, maiores valores do factor de distorção temporal para maiores valores de 1max /V Vπ . 

 Na Fig. D.3, apresenta-se a amplitude normalizada dos sinais à entrada e à saída do 

sistema, para diferentes larguras de banda a –3 dB do filtro eléctrico considerado – neste case, 

um filtro de Butterworth de 6ª ordem, na situação de back-to-back, e na Tab. D.3 apresentam-

se os valores dos factores de distorção temporal obtidos para cada uma das situações 

representadas. 

 Após a observação da Fig. D.3 e da Tab. D.3, verifica-se que, na situação em que a 

largura de banda do filtro eléctrico considerado é de 7 GHz, o sinal à saída do sistema se 

apresenta signficativamente diferente do sinal inicial. De facto, nessa situação, as flutuações 

do sinal à saída do sistema após o intervalo de tempo correspondente a 99% 

(aproximadamente 400 ps) da energia do primeiro impulso base do sinal à entrada do sistema 

têm ainda uma intensidade significativa, o que não acontece com o sinal original. À medida 

que aumenta a largura de banda do filtro eléctrico diminui a distorção de amplitude imposta 

pela resposta de amplitude do filtro sobre o sinal à saída do sistema, e consequentemente 

diminuem os valores do factor de distorção temporal. 

 



 

 143 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
a) 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
b) 

 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
c) 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
d) 

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
-1

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Tempo [ps]

A
m

p
lit

u
d

e
 n

o
rm

a
liz

a
d

a

 

 

Sinal original
Sinal após transmissão através do sistema

 
e) 

Fig. D.3 – Comparação dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes larguras de banda 

do filtro eléctrico: a) 7 GHz, b) 8 GHz, c) 9 GHz, d) 10 GHz e e) 11 GHz 

 

 



 

 144 

Largura de banda do filtro eléctrico Factor de distorção temporal 

7 GHz 0.126 

8 GHz 0.079 

9 GHz 0.049 

10 GHz 0.035 

11 GHz 0.022 

Tab. D.3 – Valores obtidos para o factor de distorção temporal nas condições representadas na Fig. D.3 

 

D.3 – Factor de distorção espectral 

 Na Fig. D.4, apresenta-se o espectro dos sinais à entrada e à saída do sistema 

considerado, para diferentes condições de polarização do modulador de Mach-Zehnder, na 

situação de back-to-back, e na Tab. D.4 apresentam-se os valores dos factores de distorção 

temporal obtidos para cada uma das situações representadas. 

 Da observação dos espectros representados na Fig. D.4, verifica-se que as principais 

diferenças entre o espectro do sinal à entrada do sistema e à sua saída se concentram 

sobretudo para valores de frequência superiores a cerca de 8 GHz, e que essa frequência tem 

tendência a aumentar à medida que a razão /bV Vπ  aumenta de / 1/ 8bV Vπ =  até / 1/ 2bV Vπ = . 

Verifica-se ainda que as maiores diferenças no espectro correspondem ao aparecimento de 

riscas espectrais equiespaçadas de 1/ repT  (no caso representado na Fig. D.4, considerou-se 

repT =  600 ps, donde resulta 1/repT =  1.667 GHz), cuja amplitude diminui com o aumento de 

/bV Vπ , verificando-se também uma diminuição correspondente do factor de distorção 

espectral. 
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d) 

Fig. D.4 – Comparação dos espectros dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes 

condições de polarização do modulador de Mach-Zehnder: a) / 1 / 8
b

V Vπ = , b) / 1 / 4
b

V Vπ = , c) 

/ 3 / 8
b

V Vπ =  e d) / 1 / 2
b

V Vπ =  

 

/bV Vπ  Factor de distorção espectral 

1/8 0.127 

1/4 0.029 

3/8 0.021 

1/2 0.019 

Tab. D.4 – Valores obtidos para o factor de distorção espectral nas condições representadas na Fig. D.4 

 

 Na Fig. D.5, apresenta-se o espectro dos sinais à entrada e à saída do sistema de 

distribuição de sinais IR-UWB sobre uma rede FTTH considerado neste estudo, para 

diferentes condições de modulação do modulador de Mach-Zehnder, na situação de back-to-

back, e na Tab. D.5 apresentam-se os valores dos factores de distorção temporal obtidos para 

cada uma das situações representadas. 
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d) 

Fig. D.5 – Comparação dos espectros dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes 

condições de polarização do modulador de Mach-Zehnder: a) 
1max

/ 1 / 16V Vπ = , b) 
1max

/ 1 / 8V Vπ = , c) 

1max
/ 3 / 16V Vπ =  e d) 

1max
/ 1 / 4V Vπ =  

 

1max /V Vπ  Factor de distorção espectral 

1/16 0.020 

1/8 0.021 

3/16 0.025 

1/4 0.030 

Tab. D.5 – Valores obtidos para o factor de distorção espectral nas condições representadas na Fig. D.5 
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e) 

Fig. D.6 – Comparação dos espectros dos sinais após transmissão através do sistema para diferentes 

larguras de banda do filtro eléctrico: a) 7 GHz, b) 8 GHz, c) 9 GHz, d) 10 GHz e e) 11 GHz 
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Largura de banda do filtro eléctrico Factor de distorção espectral 

7 GHz 0.139 

8 GHz 0.065 

9 GHz 0.032 

10 GHz 0.016 

11 GHz 0.011 

Tab. D.6 – Valores obtidos para o factor de distorção espectral nas condições representadas na Fig. D.6 

 

 Da observação da Fig. D.5, verifica-se que o espectro do sinal à saída do sistema se 

torna progressivamente menos semelhante ao espectro original, à medida que aumenta a 

relação 1max /V Vπ  – de facto, quando 1max /V Vπ  aumenta, constata-se o aparecimento dum lobo 

secundário no espectro do sinal à saída do sistema que contribui para um aumento do factor 

de distorção espectral. Ainda assim, os valores obtidos nesta situação são bastante reduzidos. 

 Na Fig. D.6, apresenta-se o espectro dos sinais à entrada e à saída do sistema, para 

diferentes larguras de banda a –3 dB do filtro eléctrico considerado – neste caso, um filtro de 

Butterworth de 6ª ordem, na situação de back-to-back, e na Tab. D.6 apresentam-se os valores 

dos factores de distorção temporal obtidos para cada uma das situações representadas. 

 Após a observação da Fig. D.6, verifica-se que o aumento da largura de banda do filtro 

eléctrico permite ao espectro do sinal à saída do sistema tornar-se mais semelhante ao 

espectro do sinal original numa gama maior de frequências, causando pois uma diminuição no 

factor de distorção espectral assim obtido. 

 

D.4 – Conclusões 

 Neste apêndice, analisou-se graficamente a semelhança entre os sinais à entrada do 

sistema considerado, tanto do ponto de vista temporal como espectral, de forma a traçar-se 

uma relação com os valores dos factores de distorção temporal e espectral obtidos em cada 

caso. 

 Verificou-se, pois, qualitativamente, que, em geral, valores do factor de distorção 

temporal ou espectral inferiores ou iguais a 0.1 são admissíveis no sentido de considerar que o 

sinal recebido é uma boa aproximação do sinal original. Valores superiores a 0.1 para o factor 

de distorção temporal ou espectral não garantem um grau de semelhança próximo entre o 

sinal original à entrada do sistema e o sinal produzido na sua saída. 
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