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RESUMEN

Los objetivos de esta Tesis se centran en el estudio y evaluacion numeérica de nuevos
esquemas de recepcion coherente multipuerto de sistemas de comunicacion por fibra
Optica. Se ha desarrollado y validado una herramienta para la simulacion numeérica del
canal optico en régimen no-lineal bajo transmisién multicanal WDM. Del mismo modo, en el
extremo receptor, se han implementado los esquemas de deteccion directa, deteccion
directa interferométrica y deteccién coherente digital, evaluandose numéricamente sus
prestaciones. Asimismo, se ha analizado la capacidad de los diferentes esquemas de
recepcion para soportar el elevado régimen binario por canal de 100 Gbps que se plantea
en la futura actualizaciéon de la infraestructura dptica troncal europea. El 6ptimo resultado
de la deteccion coherente, debido fundamentalmente a su capacidad para la ecualizacion
digital de los efectos dispersivos del canal y de las no-idealidades del receptor, justifica el
detallado estudio que se realiza en esta Tesis. Se tomara como referencia el
downconverter 1Q convencional, que consiste en la integracion de un hibrido a 90°,
realizado preferentemente mediante un acoplador de interferencia multimodal MMI, con
fotodeteccién balanceada. Se demuestra la notable reduccién de sus prestaciones como
consecuencia de la distorsion no-lineal al incrementar su ancho de banda operacién
respecto a la frecuencia central de disefio o al considerar tolerancias de fabricacion
razonables. Esta degradacion de prestaciones es especialmente relevante para
modulaciones QAM de orden elevado (por ejemplo 16-64 QAM). Para solucionar estos
problemas se propone un esquema de deteccion basado en un acoplador 2x3 a 120°
monoliticamente integrado. Se demuestra que tras una sencilla combinacion lineal de las
tres fotocorrientes de salida, que podra efectuarse analdgica o digitalmente tras un proceso
de calibracion previo, pueden resolverse sin distorsion las componentes IQ de la sefial. Los
resultados numéricos confirman que, incluso en ausencia de un dispositivo de
demultiplexion o filtrado O6ptico (recepcion ‘colorless’), aspecto clave para el futuro
desarrollo de las redes reconfigurables, el esquema propuesto mejora ostensiblemente el
rango dindmico y ancho de banda de operacién respecto al receptor convencional. A
continuacion, se plantea la adaptacion del procedimiento de calibracion a las cuatro
fotocorrientes de salida de un downconverter basado en un hibrido a 90°, de este modo se
dispone de un grado de libertad adicional con el que se consigue incrementar el ancho de
banda de operacién ‘colorless’ a la totalidad de la banda C+L. Finalmente se propone y

verifica numéricamente una nueva métrica, basada en la aplicacion de la norma de



Frobenius a la caracterizacion matricial del receptor, que permite estimar la penalizacion en
sensibilidad producida por sus imperfecciones. El interés de esta métrica es que define un
interfaz preciso para la evaluacién de las prestaciones del downconverter con diversidad
de polarizacion sin tener que considerar los algoritmos habituales del posterior procesado
digital. Esta métrica se ha aplicado con éxito al establecer, por primera vez, unas
especificaciones realistas de los separadores de polarizacion integrados de un receptor

coherente digital con diversidad de polarizacion.



ABSTRACT:

The main objectives of this Thesis are to study and evaluate numerically new multiport
coherent detection schemes for fiber optic communication systems. It has been developed
and validated an own tool for the numerical simulation of the nonlinear fiber optic channel
under WDM transmission. Similarly, direct-detection, interferometric direct detection and
coherent receiver schemes have been modelled, and extensive numerical simulations have
been conducted for 100Gbps transmission over a realistic link model of a photonic mesh
backbone. It has been found out that intradyne coherent detection, enhanced by digital
equalization of channel dispersion and receiver non-idealities, is an optimal solution for the
medium and long term. For this reason, a detailed study of the coherent receiver has been
carried out in this Thesis. The conventional integrated downconverter, based on a 2x4 MMI
90° hybrid with balanced photodetection, will be taken as a reference. It is shown that the
hardware-induced non-linear constellation distortion, which will get worse far away from the
central wavelength or when fabrication errors are taken into account, has a detrimental
effect on the receiver performance. This prevents the adoption of advanced modulation
formats, e.g. 16-64 QAM. To overcome these problems it is proposed a 120°
downconverter, based on a 2x3 MMI 120° coupler. It is shown that, after a proper
calibration procedure, in-phase and quadrature (IQ) signal components can be perfectly
recovered from a digital or analog linear combination of the three output photocurrents. It
will be numerically confirmed that, even in a colorless scenario, required for the deployment
of reconfigurable networks, the proposed scheme will nearly compensate the receiver
imbalances, exhibiting a remarkable improvement of the fabrication yield, better signal
dynamic range and broader operating bandwidth than the conventional counterpart.
Moreover, the adoption of this calibration approach to a 90° hybrid based downconverter,
by the linear operation of all the four output photocurrents, will offer an additional degree of
freedom to achieve colorless operation in the complete C+L band. Finally, it is proposed a
novel metric, based on the Frobenius norm of the receiver Jones matrix, to accurately
estimate the sensitivity penalty induced by receiver non-idealities. This metric greatly
simplifies the analysis of the receiver performance, establishing a precise interface for
hardware specification as it has been numerically verified in a realistic scenario involving

state-of-the-art digital signal processing algorithms. This metric has been successfully



applied to determine, for the first time, a realistic specification target for the integrated

polarization beam splitters in a digital coherent receiver with polarization diversity.
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Capitulo 1. Introduccion

1.1. Contexto y estado del arte

En 1966 dos cientificos de la empresa inglesa Standard Telecommunications
Laboratories (STL, adquirida en 1991 por la canadiense Nortel), Charles Kao y George
Hockamn, destacaron la potencialidad de una guia onda dieléctrica cilindrica, la fibra
Optica, para la transmision a bajo coste y largas distancias. Tanto por su abundante
material base -la Silice- como por su potencial atenuacion -fraccion de dB/km-, estaba
[lamada a sustituir como medio de transmision al cable coaxial, basado en un material
menos abundante -el cobre- y de elevada atenuaciéon —decenas de dB/km por encima
de 100 MHz-, que condicionaba su capacidad de transmisién y exigia el uso de
repetidores cada pocos kildmetros. Ante las crecientes expectativas de la transmisiéon
por fibra Optica no es de extrafiar que un ingeniero de STL, Richard Epworth,
equiparase su impacto en las comunicaciones al de la rueda en el transporte. Fue
precisamente STL quien instalé en 1977, en sustitucién del cable coaxial, el primer
enlace de comunicaciones Opticas para interconectar las centrales de telefonia entre
Hitchin y Stevenage. Este enlace posibilitaba la transmision digital a 140 Mbps a una
distancia de 19 km sobre un Unico par de fibras multimodo. Para ello se recurria en
transmisién a un sencillo esquema de modulacion en intensidad de la fuente éptica
(IM, intensity modulation, también conocido bajo transmision digital como OOK, on-off
keying) y, en recepcion, a la deteccion directa mediante un fotodetector (DD, direct-
detection). La atenuacién conseguida a la longitud de onda empleada (850 nm, en la
primera ventana de transmision) fue de 5 dB/km, lo que posibilit6 aumentar a tres
kilometros la distancia entre regeneradores.

En estas dltimas cuatro décadas los sistemas de transmision por fibra han
evolucionado en términos de ancho de banda, alcance y estructura de red con objeto
de satisfacer, con una reducida inversion, la incesante demanda de capacidad
impulsada por nuevos servicios y dispositivos interconectados. Inicialmente, en la



Capitulo 1. Introduccién

consecucion de estos objetivos, tuvo un papel fundamental en la década de los 90 la
gradual sustitucién de los regeneradores optoelectrénicos, usados hasta entonces, por
amplificadores 6pticos EDFA (Erbium doped fiber amplifier) segin se muestra en la
Fig. 1.1. Estos permiten compensar la atenuacion Optica acumulada sobre una
distancia de 50-80 km de forma totalmente transparente a la técnica de modulacion.
Su elevado ancho de banda, que cubre toda la banda C en la tercera ventana de
transmision, permite ademas aplicar técnicas de multiplexacion en la longitud de onda
(WDM, acronimo del inglés wavelength division multiplexing), posibilitando un enlace
Optico extremo-a-extremo de régimen binario superior al Gbps por canal. La inmediata
aparicion de nuevos tipos de fibra éptica monomodo, que posibilitaban la ecualizacién
Optica de la dispersion, facilité disefios de sistemas compatibles con la transmision a
10 Gbps condicionados por los, ahora relevantes, efectos no-lineales y de dispersion
de polarizacion. En este escenario es clave la disponibilidad de herramientas
numéricas que modelen fielmente la totalidad del enlace de cara a evaluar sus
prestaciones y asistir en su disefio. En la actualidad, el formato mas extendido en los
enlaces de alta capacidad es la modulacion en intensidad digital NRZ-OOK a 10 Gbps
bajo la multiplexacion WDM en una rejilla de 50 GHz.

(a)
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Fig. 1.1 Esquema de enlace 0Optico (a) con regeneradores opto-electronicos (b) con aplificacién
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En la actual década, aunque de una forma mas moderada, se mantiene la creciente
demanda de capacidad de transmision. Como se deduce del estudio de Cisco sobre la
prevision del trafico de red para el periodo 2013-2018 [1] representado en la Fig.
1.2(a), se mantendra un crecimiento anual superior al 20% impulsado por nuevos
servicios (video de alta definiciobn en tiempo real, redes sociales, aplicaciones en la
nube...) en dispositivos inteligentes (smart-phone, smart-TV o tablets). Para una
eficiente gestion del ancho de banda disponible, los enlaces 6pticos han evolucionado
en la ultima década a arquitecturas de red. Como se representa de forma simplificada
en la Fig. 1.3, ésto ha sido posible gracias a la insercion de nuevos elementos OADM
(optical add-drop multiplexer) o ROADM (reconfigurable OADM), que posibilitan la
conmutacién a nivel de longitud de onda dentro de un modelo jerarquizado de red
Optica. Partiendo del nivel de acceso de usuario, éste se clasifica en:
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1.- Red de acceso. El acceso al usuario final evoluciona gradualmente del par
trenzado o cable coaxial a la fibra éptica, haciendo uso de arquitecturas pasivas en
estrella (PON, passive optical network). Estas redes tienen una cobertura de hasta 20
km y pueden alcanzar los 10 Gbps (10G-Ethernet-PON). Su crecimiento actual es muy
rapido en nuestro pais donde la mayoria de nuevas contrataciones de banda ancha
corresponden a enlaces de fibra, con un crecimiento del 150% tan solo en el afio 2014
[2].

2.- Red metropolitana. Posibilita la interconexion entre las redes de acceso, las
centrales y los niveles de red superiores. Suelen seguir una disposicién en anillo, con
proteccion, y una cobertura de hasta 300 km. Dispone en cada uno de sus nodos de
OADMs que, como se representa en la Fig. 1.3(c), posibilitan una conmutacién
estatica (manual) a nivel de longitud de onda para la configuracién de la red. Un
OADM consta basicamente de tres etapas: un demultiplexor, un multiplexor y, entre
ellos, un bloque para la conmutacion estética de las longitudes de onda (canales
WDM) hacia los puertos de adicién/extraccion. En el estudio de Cisco [1], se estima
gue de 2012 al 2018 practicamente se sextuplicara el volumen de tréfico en esta red,
un crecimiento doble del esperado en las propias redes troncales. De este modo, la
capacidad de transmision por canal deberd aumentar de los actuales 10 Gbps a 40
Gbps, e incluso a 100 Gbps a largo plazo [3].

3.- Red troncal (o backbone infraestructure). Interconecta, mediante una red mallada,
grandes nucleos urbanos con una cobertura de entre 300 km a 1000 km (dependiendo
de las dimensiones del pais). Mientras que en las redes metropolitanas, en ausencia
de amplificacion Optica, se puede recurrir a multiplexacion CWDM (Coarse-WDM, con
separacion tipica entre canales de 200 GHz), la reducida banda de amplificacion
Optica obliga aqui a la multiplexacion DWDM (Dense-WDM) de hasta 80 canales con
separacion de 50 GHz. Se espera una progresiva sustitucion de los canales 10
Gbps/40 Gbps a 100 Gbps, tal y como se muestra en la Fig. 1.2(b) [4], y una mejora
en la funcionalidad de los ROADM dispuestos en cada uno de los nodos de red. A
diferencia de un OADM, los ROADM permiten una gestion dinamica y por lo tanto mas
eficiente de los recursos de la red, permitiendo conmutar en tiempo real (remotamente
desde un plano superior de control) cualquier longitud de onda a cualquier puerto de
salida. Esta funcionalidad de insercion/extraccion de cualquier longitud de onda en los
puertos de entrada/salida se denomina con el calificativo anglosajon ‘colorless’ (en
espafiol acromatico o no-coloreado). Los ROADM ‘colorless’ requieren transmisores
sintonizables y receptores ‘colorless’ que, como se representa en la Fig. 1.3(b),
puedan demodular cualquier canal mediante una simple sintonizacién en frecuencia.
Esto permite prescindir de un dispositivo éptico de seleccién o filtrado, pudiendo
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sustituirse el demultiplexor de cada puerto de salida por un sencillo filtro 6ptico de
banda ancha o, simplemente, un divisor (splitter) optico.

4.- Redes o0 enlaces de larga distancia (o long-haul networks). Corresponden a
enlaces submarinos o transcontinentales de distancia (sin regeneracién) superior a
1000 km. Al igual que en las redes troncales, se espera una progresiva sustitucion de
los enlaces DWDM de 10 Gbps/40 Gbps a 100 Gbps por canal [5, 6].

(a) Prevision del trafico total IP en Exabytes/mes (b) Prevision de la capacidad de transmision en Petabits/seg
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Fig. 1.2 Estimacion de la evolucion de (a) trafico IP total (Cisco [1]) (b) capacidad de
transmision en funcion régimen binario por canal (10G/40G/100G) (Infonetics [4]).

(a) Arquitectura de red optica vy (b) ROADM cologless multipuerto

1
Receptor [ Transmisor
‘colorless’ i i ‘colorless’

Red troncal

Fig. 1.3 (a) Modelo simplificado de jerarquia en redes 6pticas. Esquema de funcionamiento de
(b) ROADM (c) OADM.

Para incrementar la capacidad de transmision por fibra Optica con un coste reducido
serd necesario reutilizar la mayor parte de la infraestructura Optica existente. En este
escenario se contemplan dos opciones, compatibles entre si:
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1.- Incrementar el ancho de banda de transmision mas alla de la banda-C (1530-1570
nm), aplicando nuevos esquemas de amplificacibn (hibridos EDFA-Raman)
compatibles con la banda C+L (1530-1620 nm) o incluso la banda S+C+L (1460-1620
nm) [7].

2.- Incrementar la capacidad de transmision de cada canal, mediante formatos de
modulacion de mayor eficiencia espectral que permitan codificar un mayor nimero de
bits para una misma tasa de simbolo. Esto se puede hacer, por ejemplo, mediante
modulaciones QPSK (quadrature phase-shift keying) o M-QAM (M-quadrature
amplitude modulation), que recurren a la modulacién en amplitud, fase e incluso

polarizacién de la portadora 6ptica (véase Fig. 1.4) [8, 9].

En primera instancia se prevé la adopcion de esta segunda opcion. Puesto que los
conversores optoelectrénicos existentes, los fotodiodos, sélo pueden detectar la
intensidad Optica y no las variaciones en fase o polarizacién, la adopcion de estos

nuevos esquemas de modulacién requerira de nuevos esquemas de recepcion.

(a) NRZ-OOK (b) PM-QPSK  (c) PM-16QAM
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Fig. 1.4 Constelacion y diagrama de ojos de los formatos de modulacién (a) OOK, (b) PM-
QPSK y (c) PM-16-QAM.
En la Fig. 1.5 se representa de forma simplificada el esquema de deteccion directa
interferométrica. La sefial Optica recibida se mezcla consigo misma retardada un
periodo de simbolo. De esta manera, se obtiene una sefial eléctrica que contiene la
informacioén de la diferencia de fase entre simbolos consecutivos. La disponibilidad
comercial de este sencillo esquema posibilitd, a principios de la pasada década, la
actualizacion de canales 10Gbps a 40Gbps bajo modulacion diferencial DQPSK
manteniendo la rejilla multicanal de 50 GHz. Este esquema es compatible con la
transmisién a 100 Gbps bajo la multiplexacion en polarizaciéon en cada uno de los dos

modos ortogonales de la fibra (PM, polarization multiplexing). Para su deteccién se
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requiere un divisor automatico de polarizacion Optico para dirigir cada componente de
polarizacién a su correspondiente receptor. Adicionalmente, este esquema precisa en
la préctica un cuidadoso disefio del sistema (por ej. con reducida dispersion),
posibilitando alcances de hasta 1000 km, lo que limita su aplicacion a redes

metropolitanas y troncales de dimension media.
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Fig. 1.5 Esquema simplificado del esquema de deteccion directa interferométrica.

Frente al esquema anterior, la recepcion coherente posibilita una operacion ‘colorless’,
clave en el desarrollo de redes reconfigurables, y es compatible con formatos de
modulacion M-QAM de elevada eficiencia espectral. Pese a que las primeras
propuestas de recepcion 6ptica coherente datan de 1980, ha recobrado un nuevo
interés en esta década por la incorporacion de avanzados algoritmos en un bloque de
procesado digital de sefial DSP (Digital Signal Processor) posterior. El esquema de un
receptor coherente digital se representa de forma simplificada en la Fig. 1.6. Tras su
paso por una red de diversidad de polarizacion, basada habitualmente en divisores de
polarizacibn PBS (Polarization Beam Splitter), cada componente ortogonal de
polarizacién de la sefial recibida y de un oscilador local (OL) de referencia se
combinan en un conversor inferior o downconverter I/Q (en adelante DIQ). La
informacion de amplitud y fase (IQ, in-phase/quadrature) de cada componente de
polarizacién es posteriormente procesada por algoritmos digitales habituales en los
receptores de comunicaciones (sincronismo de portadora, ecualizacion de canal,
decision, etc.). Las elevadas prestaciones de los DSP actuales posibilitan la
ecualizacién dinamica del canal éptico a elevados regimenes binarios, lo que sitla a la
deteccidn coherente digital en una privilegiada posicion para protagonizar la gradual
implantacibn a medio-largo plazo de canales a 100 Gbps en las redes O6pticas
troncales y de largo alcance (véase la Fig. 1.2(b)). Ciertamente el OIF (Optical Internet
Forum), un consorcio de empresas dominantes del sector que aspiran a marcar las
pautas del desarrollo, despliegue e interoperabilidad de las futuras redes Opticas, ha
acordado la implementacién del formato PM-QPSK para la transmision a 100 Gbps
[10] y la integracion optica del receptor coherente digital para reducir su coste y
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tamafio [11]. En esta linea, la deseable integracibn monolitica completa del
downconverter con diversidad de polarizacion (también definido como ‘front-end’
Optico) afronta aun el reto tecnologico de conseguir PBS integrados que logren
simultdneamente: (i) prestaciones similares al comportamiento casi ideal de aquellos
implementados con Optica discreta o ‘bulk’ y (ii) tolerancias razonables ante errores de
fabricacion. Dado el actual desconocimiento de la influencia que un PBS no ideal
tendria en las prestaciones del receptor completo, el OIF ha optado, pese al indudable
interés para su solucién integrada, por no indicar especificacion alguna. Por lo que
respecta al DIQ, se establece un esquema convencional basado en hibridos 2x4 a 90°
y una fotodeteccién balanceada para la obtencién de las componentes I1Q de sefal.
Merece destacarse la interesante alternativa, propuesta en esta Tesis, basada en un
acoplador 2x3 a 120°. Su integracion monolitica mediante un acoplador de
interferencia multimodal (MMI, multimode interference) ofrece un mayor ancho de
banda y tolerancia a errores de fabricacion. Instituciones punteras, como HHI o
Alcatel-Lucent [12, 13], han referenciado recientemente nuestro trabajo al realizar en
la practica su implementacién monoliticamente integrada.
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Fig. 1.6 Esquema simplificado de un receptor coherente digital.

1.2. Objetivos de la Tesis

Esta Tesis se centra en el estudio de los sistemas de comunicacion de altas
prestaciones por fibra y, mas especificamente, trata de resolver algunos de los
problemas que surgen en la realizacibn de sistemas Opticos coherentes. A

continuacion se enumeran los principales objetivos de esta Tesis:

(i) Modelar el canal 6ptico en régimen no-lineal bajo la transmisién de mudltiples
canales. El modelo se implementara en una herramienta de simulacion propia,
flexible y eficiente, que se validara aprovechando que, bajo ciertas condiciones, se

dispone de soluciones analiticas conocidas. Para lograr los restantes objetivos de
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esta Tesis se adaptard esta herramienta a los diferentes esquemas de recepcion

estudiados para posibilitar su evaluacidbn numérica.

(i) Estudiar, mediante el apoyo de simulaciones numeéricas, las limitaciones del
esquema IM/DD para soportar elevados regimenes binarios y, por lo tanto, para

lograr una alta eficiencia espectral.

(i) Evaluar la posible transmision a 100 Gbps por canal sobre la infraestructura
Optica troncal de Telefénica bajo modulacion diferencial DQPSK/PM-DQPSK y

deteccion directa interferométrica.

(iv) Modelar en un receptor coherente los diferentes subsistemas que componen el
downconverter con diversidad de polarizacién (divisores de polarizacion, hibridos,
etc.) y los algoritmos de procesado digital de sefial necesarios para la adopcion de

formatos avanzados de modulacién PM-M-QAM.

(v) Proponer, estudiar y evaluar las prestaciones de nuevas propuestas de
downconverters 1/Q (DIQ) de una sola polarizacion. Seran de interés arquitecturas
de recepciébn monoliticamente integradas por su innegable interés en la
miniaturizacién y disminucidn de costes. Las dos ideas sobre las que se trabajara

son:

- Se plantea sustituir el hibrido 2x4 a 90° del DIQ convencional por un acoplador
2x3 a 120°. Esta propuesta se inspira en la conocida soluciéon de receptor de
cinco puertos (‘five port’) a frecuencias de microondas, donde ha mostrado su

robustez a los errores del hardware desde un proceso de calibracién previo [14].

- Se propone estudiar las ventajas que para una recepcion ‘colorless’ tendria la
extension del anterior procedimiento de calibracion al DIQ basado en un hibrido
a 90°.

(vi) Proponer una métrica para estimar la penalizacion infringida en la demodulacién
de la sefal por las no-idealidades del downconverter con diversidad de
polarizacion.

- Se debera contrastar su validez con la simulacion del receptor coherente
completo que incluya los algoritmos de procesado digital.

- Se obtendran unas especificaciones de los hibridos a 90° y, especialmente, de
los separadores de polarizacién (PBS) que integran el DIQ y la red de diversidad
de polarizacién del receptor coherente convencional, respectivamente.
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1.3. Organizacion y aportaciones relevantes de la Tesis

Esta memoria se estructura en siete capitulos, que responden a la exposicion
ordenada de los contenidos para alcanzar los objetivos generales de esta Tesis. La
interrelacién entre ellos se muestra de forma resumida en el diagrama de la Fig. 1.7.
Tras la contextualizacion e identificacion del trabajo realizado en este Capitulo 1 se
exponen a continuacion los contenidos de los restantes. Se aprovechara también,

cuando proceda, para resefiar las correspondientes aportaciones relevantes.

Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacion en intensidad y deteccion directa.

En este capitulo se ha desarrollado el modelo del canal formado por fibra 6ptica con
amplificacion EDFA y se ha puesto a punto y validado la herramienta numérica
(programada en Matlab©) que realiza su simulacion. Ademas, se han implementado
los bloques transmisor y receptor que permiten la simulacion completa de sistemas de
comunicaciones opticas convencionales basados en el esquema IM/DD con una o
varias portadoras Gpticas (WDM). La correcta simulacion del modelo de fibra 6ptica
no-lineal se ha verificado comparando los resultados numéricos obtenidos con la
soluciéon analitica de la ecuacion de propagacion de la envolvente éptica: la soluciéon
soliténica. La herramienta desarrollada se ha utilizado para estudiar la viabilidad de
dos sistemas de transmision diferentes: el primero, que busca un adecuado balance
entre la no-linealidad y dispersion de la fibra utilizando la transmisién soliténica, y el
segundo, que esta orientado a disminuir los efectos de la no-linealidad de la fibra. En
ambos casos una de las técnicas fundamentales de disefio sera el adecuado manejo
de la dispersion (dispersibn management).

El trabajo desarrollado en este &mbito se realizé en el marco de proyectos nacionales
[15] e internacionales [9, 16], dando lugar a diversas aportaciones en congresos [17,
18, 19, 20, 21, 22]. De entre las aportaciones cabe destacar esta Ultima, por cuanto
resulté de una colaboracion con el actual AIPT (Aston Institute of Photonic
Technologies). Se puso de manifiesto las limitaciones del esquema IM/DD para
soportar elevados regimenes binarios, 40 Gbps por canal, en un escenario realista de
infraestructura éptica troncal.
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Fig. 1.7. Diagrama simplificado de la organizacién en capitulos y contenidos de esta Tesis.

Capitulo 3. Sistemas con modulacion diferencial en fase y deteccién directa

interferométrica.

Dadas las limitaciones préacticas del esquema IM/DD tradicional para una transmision
a 40 Gbps/100 Gbps, la modulacibn DQPSK con deteccion directa se perfila como una
alternativa sencilla y econdémica para redes metropolitanas y troncales. En este
capitulo se presenta, en primer lugar, el modelo de transmisor para formatos de
modulacion avanzados y, a continuacion, el esquema de deteccion interferométrica
basado en lineas de retardo, compatible con una modulacién diferencial de fase
DQPSK y multiplexacion en polarizacion (PM-DQPSK). Se evaltan las prestaciones
del sistema para soportar 100 Gbps por canal en un escenario realista de transmision
multicanal. El estudio analiza la robustez del esquema de recepcion ante los efectos
limitantes del canal: dispersion, dispersion de polarizacion, filtrado (como resultado de

la concatenacién de ROADMS) y efectos no-lineales.

Es importante destacar que los resultados presentados en este capitulo se enmarcan
en la colaboraciéon de nuestro grupo con Telefénica I+D dentro del proyecto europeo
CELTIC 100-GET [16] , en el que uno de los objetivos era estudiar la posibilidad de
aumentar la velocidad de transmision, de 10 Gbps a 100 Gbs por canal, sobre la

infraestructura troncal de Telefénica en Espafia usando un esquema de modulacién

10
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DQPSK/PM-DQPSK con deteccion directa. Dadas las limitaciones de los programas
de simulacién comerciales para la realizacion de este estudio, se decidi6 adaptar la
herramienta desarrollada en esta Tesis a este esquema de deteccion. Esto confirma la
importancia de desarrollar herramientas propias de simulacion, que ha sido siempre
una sefia de identidad en nuestro grupo. Los resultados obtenidos en este capitulo
fueron publicados en un congreso nacional [23] y posteriomente ampliados en un
congreso internacional [24]. Estas contribuciones forman parte del extenso trabajo
realizado y documentado, bajo la coordinacion de Telefénica, en el ambito del
subproyecto 100GET-ES. Como indicador de la calidad del trabajo desarrollado es de
destacar que el proyecto 100GET fue merecedor en los afios 2011 y 2013 de los

premios “Celtic Gold Award” y “Celtic Innovation Award”, respectivamente.
Capitulo 4. Receptor coherente digital intradino.

Los receptores Opticos coherentes son sistemas complejos compuestos de una gran
cantidad de subsistemas, tanto hardware como software. Aunque, como se vera en los
siguientes capitulos, las aportaciones originales de la Tesis se han realizado
fundamentalmente en la caracterizacibn y nuevas propuestas del subsistema
hardware (también conocido como front-end 6ptico), la evaluacion de las prestaciones
del receptor coherente digital requiere implementar muchos de los algoritmos de

procesado digital empleados en el mismo.

Por ello en este capitulo se explica, en primer lugar, el funcionamiento de un receptor
coherente intradino y se describen los diferentes blogques funcionales que lo
componen, haciendo especial énfasis en los algoritmos de procesado digital de sefial
(DSP) que posibilitaran tanto la demultiplexacién en polarizacion como la ecualizacién
de las imperfecciones del canal y del receptor. Posteriormente, se simula el
comportamiento del receptor coherente en el mismo escenario de referencia del
capitulo anterior, poniéndose de manifiesto que los algoritmos de demultiplexacion y
ecualizacion corrigen casi totalmente las no-idealidades del canal, obteniéndose asi un
comportamiento del conjunto similar al de un canal AWGN (acronimo de additive white
gaussian noise, que corresponde a un canal con ruido blanco aditivo y gaussiano).
Este resultado sera clave en los siguientes capitulos, pues permitira utilizar un sencillo
modelo de canal AWGN en las simulaciones efectuadas para comparar las

prestaciones de las soluciones propuestas con las previamente existentes.

El trabajo expuesto en este capitulo, si bien es imprescindible para estudiar y validar
las propuestas originales de los siguientes capitulos, no ha resultado en novedades

significativas que se hayan considerado susceptibles de publicacion.
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacion.

En este capitulo se expone el cuerpo central del trabajo desarrollado en esta Tesis.
Como anteriormente se expuso, el OIF ha propuesto la modulacion PM-QPSK para la
transmision a 100 Gbps por canal [10], estandarizando un DIQ basado en hibridos 2x4
a 90° con fotodeteccion balanceada [11]. En esta arquitectura, la combinacion de la
sefial recibida y el OL tiene lugar en el hibrido 2x4 que es realizado preferentemente
mediante acopladores de interferencia multimodal MMI. Estos dispositivos presentan
en la realidad desbalanceos de amplitud y fase respecto a su valor ideal, que se
incrementan en los extremos de la banda de operacién y/o como consecuencia de las
tolerancias de fabricacion. Estos desbalanceos causaran una limitante distorsion en
las componentes IQ de la sefial demodulada si, como se prevé a medio plazo, se
recurre a formatos de modulacion QAM de orden superior, 16-256 QAM [9, 25],
operando en un gran margen de longitudes de onda (banda C+L, por ejemplo). Por
ello, en esta Tesis se propone como alternativa al DIQ convencional, basado en un
hibrido 2x4 a 90°, un DIQ basado en un acoplador 2x3 a 120°. Desde la adecuada
combinacion lineal de las fotocorrientes de salida, y tras un proceso de calibracion
previo, podran resolverse las componentes IQ de sefial libres de la distorsién
ocasionada por las imperfecciones del hardware. La propuesta se inspira en
soluciones previas probadas a frecuencias de microondas donde es conocido como

receptor de cinco puertos (‘five port’) [14].

La estructura del capitulo es la siguiente: en primer lugar, se comparan las
prestaciones de ambas soluciones ante la introduccién de desbalanceos por errores
de fabricacién, demostrandose la mayor tolerancia de la solucidén propuesta y la
consecucion de un mayor rango dinamico. A continuacion, se analizan y comparan las
prestaciones de los downconverters en un escenario ‘colorless’ que, como es hien
conocido, es un aspecto clave para posibilitar el desarrollo de las futuras redes Opticas
reconfigurables. Se demuestra que la solucién propuesta ofrece también aqui mejores
figuras de mérito, evaluadas a través del rechazo en modo comun (CMRR, common-
mode rejection ratio). La extension del procedimiento de calibracién propuesto a las
cuatro salidas del DIQ convencional posibilitard su operacion ‘colorless’ sin la
necesidad de integrar un atenuador 6ptico variable (VOA, variable optical attenuator),
tal y como ha sido propuesto recientemente por el OIF [11].

El trabajo desarrollado en este capitulo se enmarca en el contexto del proyecto
europeo MIRTHE [9], donde se desarrollaron y evaluaron nuevas propuestas de

recepcién coherente, y ha dado lugar a aportaciones en congresos nacionales [26, 27],
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1.3. Organizacién y aportaciones relevantes de la Tesis

en congresos internacionales [13], una patente nacional [28] y cuatro publicaciones en

revistas relevantes [29, 30, 31, 32].
Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion.

Por dltimo, en este capitulo se aborda la problemética asociada a la transmisién
simultdnea en ambas polarizaciones, situacion en la que los receptores deben tener la
capacidad de seguir la evolucion temporal del estado de polarizacion de la sefal
recibida. El hardware de estos downconverters con diversidad de polarizacién consiste
en dos DIQ simples, uno por polarizacién, precedidos por una red de diversidad de
polarizacion constituida, habitualmente, por separadores de polarizaciéon (PBS). A
diferencia de las estrictas especificaciones del DIQ, el OIF no fija las especificaciones
de funcionamiento de los elementos de la red de diversidad de polarizacién, algo que,
sin embargo, es fundamental para evaluar su impacto sobre el comportamiento
completo del receptor y valorar la posibilidad de su integracién monolitica conjunta con
los DIQ. Ademas, no existe una métrica que permita medir la calidad del
downconverter de forma aislada y evaluar sus efectos sobre el receptor coherente
digital completo, por lo que habitualmente es necesario realizar simulaciones muy

laboriosas que incluyan los necesarios algoritmos de procesado digital posteriores.

Por ello, en este capitulo se propone una métrica que permite evaluar las prestaciones
de un downconverter con diversidad de polarizacién con independencia de los
algoritmos posteriores de demultiplexacion y ortogonalizacién implementados en el
DSP. La validez de est4 métrica se comprueba mediante simulaciones del receptor
completo para los habituales esquemas de diversidad de polarizacion basados en
PBS. Desde esta misma métrica, y una vez fijada la maxima penalizacién admisible,
podran resolverse las especificaciones de funcionamiento de los componentes del
receptor. De especial interés seran las especificaciones correspondientes a los
hibridos a 90° y PBS que integran el receptor convencional. Esta misma métrica se
utilizara para evaluar una alternativa recientemente propuesta [33, 34], que prescinde
de los PBS desde un adecuado disefio de las guiaondas de entrada a los DIQ simples.

El trabajo realizado en este capitulo ha dado lugar recientemente a una publicacion
internacional [35].

Finalmente, en el Capitulo 7 se presentan las conclusiones y lineas futuras del trabajo

desarrollado en esta Tesis.
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Capitulo 2. Sistemas épticos con modulacién en

intensidad y deteccion directa

2.1. Introduccidn. Evolucion de los sistemas digitales IM-DD

La disponibilidad comercial a principios de la década de 1990 de amplificadores
Opticos en tercera ventana (EDFA), prolong6 otros veinticinco afios mas la hegemonia
en la transmision digital por fibra del sencillo esquema de modulacién en intensidad en
transmisién y deteccién directa en recepcién (IM/DD). Este esquema también se
conoce bajo codificacion binaria como OOK (on-off keying) por el formato de
modulacion adoptado, basado en la presencia o ausencia de potencia Optica (por ej.
desde pulsos Opticos) en cada tiempo de bit. S6lo recientemente los operadores de
telecomunicacion empiezan a aplicar técnicas de transmision coherente en su
sustitucion, basicamente por motivaciones de coste ante la necesidad de una mayor
capacidad de transmision y la actual disponibilidad de una avanzada tecnologia éptica
y digital.

La sustitucion de los regeneradores opto-electronicos por amplificadores EDFA
posibilitd la aplicacién de técnicas de multiplexacion por division en la longitud de onda
(WDM) y, como consecuencia, el aumento de la capacidad de transmisién (véase Fig.
2.1). Su aplicacién requirié un reducido coste, dado que todos los canales compartian,
ademas del medio de transmision, elementos 6pticos como filtros, compensadores de
dispersion o los propios amplificadores Opticos. La resultante transmision Optica
extremo a extremo ha posibilitado el despliegue actual de enlaces y redes todo-
Opticas, en los que la concepcion del disefio de sistema presenta cambios
sustanciales dada la acumulacion con la distancia del ruido de amplificacion, efectos
dispersivos y no lineales en la propagacion de sefial. En este escenario es clave la
disponibilidad de herramientas numéricas que asistan al disefio para, desde un fiel
modelo del enlace, evaluar sus prestaciones.
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

Se pueden destacar dos estrategias de disefio de sistemas IM/DD:

1.- Los sistemas solitdnicos. Responden a una codificacibn RZ-OOK con
propagacion de pulsos estrechos. Su particular perfil temporal de intensidad posibilita
la compensacion de los efectos dispersivos y no-lineales de la fibra. La técnica de
manejo de dispersion, propuesta inicialmente por el Photonics Research Group (actual
AIPT de la Universidad de Aston) [36], reduce la interaccién no-lineal entre pulsos
solitonicos de distintos canales, posibilitando una eficiente transmision WDM a larga
distancia. Sin embargo, estos sistemas requieren de un reducido distanciamiento entre
amplificadores oOpticos (aproximadamente 50 km) para mantener la estabilidad de los
pulsos en propagacion.

2.- Los sistemas no soliténicos. Deberan minimizar los efectos no-lineales del
canal al no producirse aqui la perfecta compensacién anterior. La resultante
transmision cuasi-lineal, compatible con una codificacibon NRZ o RZ, requerira
adicionalmente una precisa y completa ecualizacion de los efectos dispersivos del
canal mediante técnicas de compensacion de dispersion. En estos sistemas, al no
tener que atender a razones de estabilidad entre los pulsos, sera posible aumentar la
distancia entre amplificadores y reducir la separacién frecuencial entre canales.

_NRZ-OOK
/11 Fibra dopada con Erbio Al .
Tx-IM N Sefial amplificada Rx-DD
Sefial Gptica—s, + ruido ASE
Bombeo—>( N —
/12 Acoplador éptico 2.2 RZ-O0K
Tx-IM D |[— Rx-DD
M | N veces - E
X
u
.}. ........ > u
RZ-OQK-Soliton
Ay Amplificacion con An L
Tx-IM cormpensacion dispersion — Rx-DD A
Dagaa os
recepcion
Fig. 2.1. Aplicacion de la técnica de multiplexion WDM a sistemas IM/DD con amplificacion
Optica EDFA.

Dada la idoneidad de la transmision solitbnica con manejo de dispersion para enlaces
de larga distancia, a principios del afio 2000 se ofrecieron diferentes soluciones de
sistemas submarinos comerciales a 10 Gbps por canal. Sus valedores fueron pioneras
empresas como la italiana Pirelli Cables and Systems, que ceso definitivamente sus
actividades en el campo de las telecomunicaciones en 2009 tras ser absorbida por
Alcatel-Lucent Submarine, y la inglesa Marconi que, integrada por investigadores del
AIPT, fue adquirida por Ericsson en 2006. Estos sistemas fueron utilizados por los

principales operadores de telecomunicaciones del mundo. Pirelli lanz6 el sistema
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

TeraMux capaz de soportar la transmision de 128 canales sobre 6000 km, ofreciendo
conversores NRZ-solitobn para la interconexién con enlaces troncales. Por su parte,
Marconi ofreci6 con su sistema UPLx160, denominado posteriormente Ericsson
Multihaul 3000 WDM [37], la transmision de 160 canales sobre una distancia de hasta
3000 km. En la actualidad los enlaces 6pticos submarinos confian en el desarrollo de
fiboras NZ-DSF de reducida no-linealidad, esquemas hibridos Raman-EDFA para la
amplificacién de bandas C+L y la disponibilidad comercial de equipos que posibiliten
nuevos formatos de modulacion (actualmente bajo desarrollo en enlaces troncales

terrestres) para soportar 40 Gbps/100 Gbps por canal [6].

Por lo que respecta a los enlaces troncales, vienen condicionados por una especifica
infraestructura 6ptica de fibra estandar y amplificacién Optica cada 75-100 km (por la
original ubicacion de los regeneradores optoelectréonicos a los que sustituyeron). La
imposibilidad de una transmision soliténica requirié6 acudir a la otra estrategia de
disefio. De este modo se realiza el disefio del sistema para una transmision cuasi-
lineal, buscando lograr una precisa compensacion de la dispersibn croméatica y

minimizar los efectos no-lineales de la fibra.

En este capitulo se evaluard la eficiencia de estos sistemas IM/DD bajo un detallado
modelo del canal 6ptico. La solucién analitica que ofrece la propagacion de pulsos
soliténicos permitira validar la herramienta de simulacion desarrollada en esta Tesis.
Se evaluaran sistemas soliténicos para enlaces de larga distancia hasta 10 Gbps.
Para la transmisién en los enlaces troncales sobre fibra estandar se plantea la
estrategia de disefio de transmision cuasi-lineal. Desde un escenario de disefio
realista, fruto de la colaboracion con el AIPT, se valor6 la transmision multicanal a 40
Gbps con unas conclusiones acordes a las obtenidas numéricamente y
experimentalmente por otros grupos.

2.2. Modelado y simulacion de la fibra optica

La fibra 6ptica es una guia onda dieléctrica cilindrica de Silice (SiO;), cuya estructura
més sencilla, representada en la Fig. 2.2(a), se denomina fibra estdndar o
convencional. La radiacién Optica est4 confinada bajo el principio de reflexion interna
en el nucleo, de indice de refraccion n; y radio a, para lo que es necesario que la
cubierta presente un menor indice de refraccion n,. En la misma figura se representa
el salto de indice caracteristico de esta fibra estandar, que podra obtenerse dopando
ligeramente el ndcleo o cubierta para conseguir pequefas diferencias entre sus

indices de refraccién (condicion de guiado débil). En la década de los 80 se realiz6 el
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

tendido de mas de 50 millones de kildbmetros, conformando de este modo la

infraestructura Optica de la mayoria de las actuales redes troncales del mundo [38].

(a) yz (b)
D) x FLPOl(x' y)
I j]\ i'\ 1
n(r) ‘

Fig. 2.2. Fibra optica estandar (a) perfil de indice de refraccion de salto de indice (b) perfil

transversal linealmente polarizado del modo fundamental.

El analisis electromagnético de la fibra Gptica requiere, tras imponer las condiciones de
un medio dieléctrico no magnético HLI (homogéneo, lineal e is6tropo) resolver, desde
la ecuacién de ondas vectorial de Helmholtz en régimen permanente sinusoidal, el

campo eléctrico e; y magnético h; en ndcleo (i=1) y cubierta (i=2) [39]
Vzei + kl-zei =0; Vzhi + klzhl =0 (2.1)

donde las constantes de fase en nucleo y cubierta, k; y k,, podran expresarse en
funcién de los correspondientes indices de refraccion y la constante de fase en el
vacio k, = w/c (siendo o la frecuencia angular y c la velocidad de la luz en el vacio)
segun, k; = nyw/cy k, = n,w/c, respectivamente.

Tras imponer las condiciones de contorno, la solucién de los modos guiados que
soporta la estructura dieléctrica vendra descrita por el siguiente fasor de campo

eléctrico é; (corresponderia una expresion equivalente para el campo magnético)
es(x,y,z,t) = Re{é;e/®t} = Re{a, e VF (x,y) e/} 2.2)

donde a, es la amplitud, F(x,y) el perfil dependiente de las coordenadas
transversales y y la constante de propagacion compleja. Las componente real e
imaginaria de y(a))=@+jﬂ(a)) describiran, respectivamente, la atenuacion y
constante de fase. La constante de fase del modo guiado B(w), satisfacera en todo
caso k, < B(w) < k4, pudiendo describirse en funcion del indice de refraccion efectivo

Nerr(w) COMO,

f(w) = neff(w)ko = neff(w)w/c (2.3)
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

Atendiendo al numero de modos guiados soportados a las frecuencias opticas de
interés, la fibra Optica podra clasificarse en monomodo (Gnico modo fundamental en
propagacion) o multimodo. Esta Tesis se centrard en las fiboras monomodo para la
obtencion de elevados productos régimen binario-distancia, dada la severa limitacion
impuesta por la dispersion intermodal en las fibras multimodo. La solucién de campo
del modo fundamental LP,; de una fibra monomodo podra describirse desde la
combinacion lineal de dos modos degenerados (de igual constante de fase) con
polarizacién ortogonal. La Fig. 2.2(b) muestra el perfil transversal linealmente
polarizado del modo fundamental, que sera proximo a una funcion de distribucién

gaussiana (como el perfil de radiacion de una fuente laser).

La fibra éptica podra estudiarse mediante un modelo lineal para moderadas distancias
0 potencias 6pticas de sefial. Esto permira caracterizar a cada modo en transmision
como un sistema lineal desde el que introducir el correspondiente efecto de
atenuacion vy dispersion. Por el contrario, el confinamiento de un elevado nivel de
potencia bajo multiples canales en la estrecha seccion del ndcleo de una fibra éptica
monomodo (diametros de 5um~10um), pondra pronto de manifiesto la respuesta no-
lineal de la fibra. Los efectos no-lineales de la fibra Gptica se pueden clasificar en dos

categorias:

— No-linealidad de tipo Kerr, debido a la dependencia del indice de refraccion
efectivo con la intensidad de campo aplicado (neff(w,lEIZ). Tiene su origen
fisico en la respuesta no-lineal cubica con el campo eléctrico que presenta la
polarizaciébn en moléculas con simetria molecular (como es el caso de la
Silice).

— Los procesos dispersivos o de ‘scattering’ no-lineal estimulados de Brillouin
(SBS, Stimulated Brillouin Scattering) o de Raman (SRS, Stimulated Raman
Scattering), producidos por la interaccion no-lineal de los fotones de sefial con
los fonones generados por vibraciones acusticas o moleculares de la Silice,
respectivamente. Como resultado, al superar en ambos casos la potencia de
sefial un determinado umbral, se generaran a su costa fotones interferentes a
menor frecuencia (10 GHz en contradireccion para el SBS y 13 THz para el
SRS).

En la propagaciéon de sefiales moduladas en intensidad sobre fibra estandar
monomodo podran obviarse los fenébmenos de ‘scattering’ no-lineal SBS y SRS por su

elevada potencia umbral, del orden de 10 dBm y 30 dBm, respectivamente [40].
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

2.2.1. Atenuacion

Los modos guiados de una fibra 6ptica, y por lo tanto el propio modo fundamental,
pueden caracterizarse en transmision como un sistema LTI (lineal e invariante en el
tiempo) con funcién de respuesta en frecuencia definida, dada la invarianza con la
distancia del perfil transversal de campo F(x,y), como

H(w) = s =e—@e—iﬁ(a’)z (2.4)

é;lz:o

La modulacién en intensidad de la portadora éptica, de frecuencia angular w,,
permitira describir la evolucion del campo eléctrico del modo fundamental en funcién
de una envolvente compleja a(z,t) de amplitud lentamente variable

es = Re{a(z,t)F po1 (x,y) e/} (2.5)

Como se muestra en la Fig. 2.3, la propagacion de a(z,t) se resolvera en frecuencia
desde la funcion de respuesta del canal H(w). En el siguiente punto se analizara la
previsible distorsion de fase al no corresponder H(w) a una funcién de fase lineal.

El pardmetro a(w), con unidades [Neperio/km], describe la atenuacion infringida por el
canal en la intensidad de campo por unidad de distancia. La atenuacion podra
considerarse constante en el ancho de banda de sefial, a(w)|,, = @, causando por lo
tanto una reduccion uniforme de su nivel con la propagacién. Atendiendo Unicamente
a este mecanismo, la evolucion de la envolvente Optica podra describirse por su
decaimiento exponencial o0, equivalentemente, desde su expresion diferencial
asociada,

da(zt) _ _«a (2.6)
dz 2 a(zt)

Por simplificacion se considerara que la envolvente a(z,t) esta normalizada, de modo

a
a(z,t) = a(0,t)e 2%

gue la intensidad de potencia 6ptica es proporcional a su médulo al cuadrado,
cumpliéndose de este modo que P(z,t) = |a(z, t)|* (medida en Watios, W) [38].

Modo guiado: Sistema LTI

x() = a(0, )/t Ojyy) = ¢ e @20 y(t) = TFHA(0, w — wo)H(w)}

| ) —

Envolvente Portadora 474 (w) p,<0 B2>0
., ’

ATp}

x(t)
|X ()]

!
)

Fig. 2.3. Modelo de sistema LTI para los modos guiados de la fibra.
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

Como se representa en la Fig. 2.4, el perfil tipico de atenuacién de la fibra Optica
alcanza un minimo local dentro de la denominada segunda ventana de transmision
(Banda O: 1260-1360) y un minimo absoluto en la tercera ventana (dividida en las
Bandas S, C y L). La anterior zona presenta una reducida atenuacion al estar ubicada
entre los picos de resonancia de las moléculas de Silice, decreciendo con la longitud
de onda debido al fendbmeno de scattering de Rayleigh [39]. La primera ventana,
centrada en 850 nm, presenta por el contrario un mero valor histérico, al presentar
actualmente en comparacion una mayor atenuacion, préxima a 2.5 dB/km. La
eliminacion del pico de absorcién por presencia en el nucleo de iones OH™ da lugar a
las denominadas fibras Zero Water Peak y a la habilitacion de una banda extendida E
(1360-1460 nm).
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Fig. 2.4. Perfil de atenuacion tipico de la fibra 6ptica de salto de indice.

La compensacion de la atenuacion causada por la fibra podra hacerse de forma
concentrada o distribuida, desde amplificadores EDFA (limitados a banda C y banda L)
0 Raman, respectivamente. Este capitulo se centrard en los esquemas con
amplificacion EDFA (secciones 2.4 y 2.5), dada su importancia clave en la evolucion
de los sistemas de transmision por fibra.

2.2.2. Dispersién cromatica. Compensaciéon de dispersion. Tipos de

fibra

La variacion no-lineal con la frecuencia de la constante de fase B(w) del modo
fundamental serd causante de una distorsion de fase, observable desde un
ensanchamiento o dispersion de los pulsos épticos el propagarse por la fibra. Bajo la
aproximacion de banda estrecha (ancho de banda de la sefal éptica mucho menor

que la frecuencia de la portadora 6ptica, Aw < w,), la constante de fase f(w) podra
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

aproximarse por los primeros términos del desarrollo en series de Taylor en torno a
Wy,

d'B (@)

T 2.7)

B(w) = By + f1(w — w,) +%(a) —w,)%; B =

Wo

El primer término (que introduce un irrelevante desfase constante) define, junto al

segundo término, la velocidad de fase de la portadora vy y la velocidad de grupo
promedio de la envolvente Optica v, respectivamente,
W, dw 8

T Bw) 0 dp(wl,,

El tercer término de (2.7), resultante de una aproximacion de primer orden a la

(2.8)

dependencia no-lineal con la frecuencia de §(w), sera responsable de la dispersién de
la fibra. Efectivamente, inducira un desfase no-lineal por componente frecuencial, con

retardo de grupo asociado 7,4 (w),

dszH(w)
dw
El primer sumando representa un retardo de grupo constante en la envolvente Optica

Tg(w) = — =Bz + Br(w — w,)z (2.9)

como resultado de la velocidad de grupo promedio v, representada en (2.8). Por el

contrario, como se representa en la Fig. 2.3 en presencia de un coeficiente 5, # 0
(habitualmente medido en ps®km), distintas componentes frecuenciales de la sefial
experimentaran diferentes retardos, adelantdndose retrasandose respecto a la
frecuencia central. Dada la dependencia lineal de la funcién retardo de grupo, podra
estimarse el ensanchamiento temporal de un pulso tras propagarse una distancia z,

drg(w)

ATD = da)

~ |B,|zAw = |D|zAA (2.10)

En la expresion anterior se ha introducido el parametro de dispersion D (normalmente
medido en ps/nm/km), usado habitualmente a frecuencias opticas al posibilitar la
descripcion de la anchura espectral optica A4 en longitud de onda (nm). Se puede
derivar facilmente su directa relacion con el coeficiente 5, a la longitud de onda de la
portadora oOptica A,
D=-"28 (2.11)
Ao
De este modo, y atendiendo al cambio de signo que las relaciona, para un parametro

de dispersion positivo (también conocido como andémalo), las componentes
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

frecuenciales bajas (respecto a la portadora) se retrasaran y las altas se adelantaran.

Ocurriendo lo contrario para una dispersion negativa (o normal).

Bajo una modulacion éptica en intensidad de régimen binario R, (inversa del tiempo de
bit T,), al que podra aproximarse en primera instancia el ancho de banda de sefial
Optica (tras despreciar la aportacion de la fuente), se puede resolver el nimero de
simbolos Ny, afectados por la consiguiente interferencia intersimbdlica,
2
Npisp = % = 2nz|B,|R} = ’1—:2|D|R§ (2.12)

Dada la relacion cuadrada con el régimen binario nétese, por ejemplo, que la
tolerancia a la dispersion se reduce en un factor de cuadro al duplicar el régimen
binario [5].

La Fig. 2.5 representa la variaciéon con la longitud de onda del parametro de dispersion
D(A) para la fibra éptica monomodo estandar de salto de indice, como resultado de la
contribucién del material y del guiado (condicionado por el perfil del indice de
refraccion). En el entorno de una ventana de transmision, de interés para definir la
transmisiéon de cada canal WDM, su dependencia con la longitud de onda puede

expresarse desde la ecuacion de una recta, tras la definicion de un coeficiente

pendiente de dispersion Z—Z (ps®/nm/km),

dD
D) =D +—= N (A= 20) (2.13)
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Fig. 2.5. Perfil de dispersion de diferentes tipos de fibra 6ptica monomodo y recomendacion
ITU-T asociada.
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En la misma Fig. 2.5 se muestran los perfiles del pardmetro de dispersion de otras
fibras Opticas monomodo comerciales al modificar, basicamente, la contribucién del
guiado. Las fibras NZDSF (Non-zero Dispersion Shifted Fiber) y DSF (Dispersion
Shifted Fiber) pueden considerarse idoneas para la transmisién en tercera ventana,
region de minimas pérdidas y con posibilidad de amplificacion Optica, dada la reducida
y nula dispersion que presentan en ella, respectivamente. Sin embargo, la
rentabilizaciéon de la actual infraestructura Optica sobre fibra estandar debe recurrir a
fibras de compensacién DCF (de coeficiente y pendiente de dispersién negativa) para
compensar periddicamente la dispersion positiva acumulada. Se puede demostrar
facilmente que la ecualizacién del canal 6ptico resultante de la concatenacion de dos

tramos de fibra Optica dispersiva de funciones H(w,) y H(w,), respectivamente,
H(w,)H(w,) = e 7*@®; k coeficiente constante (2.14)

requerird, segun (2.11) y (2.13), el cumplimiento de las siguientes relaciones entre sus
longitudes L y pardmetro de dispersion D (donde el subindice hace referencia a cada

una de las fibras),

D1 (Ap)Ly + D2 ()L, = 0
Dl(/l)Ll + DZ(A)LZ = O - % L dDZ

aby (2.15)
dily, 7

L2=0
Ao

Tal y como se deduce de la Fig. 2.3, el retardo de cada componente espectral
experimentara en cada fibra un mismo valor pero de signo opuesto. EI cumplimiento
de la segunda condicién permitira adicionalmente la exacta compensacion de la

dispersién para distintos canales WDM.

La particular distribucién o ubicacion de las fibras que componen el patrén de
dispersion, tal y como se vera en el siguiente punto, condicionara las prestaciones del

enlace Optico una vez se considere la respuesta no-lineal del canal.

2.2.3. No-linealidad de Kerr. Ecuacién NLSE y solucién solitonica

La incorporacion en la década de 1990 de amplificacion 6ptica EDFA supuso el
confinamiento sobre largas distancias de mdultiples sefiales WDM sobre la estrecha
seccion del nucleo de la fibora monomodo. De este modo, pronto se puso de manifiesto
la aparicion de una distorsién no-lineal adicional que, segun el efecto Kerr, responde a

la dependencia del indice de refraccion con la potencia optica n¢r(w, |[E|*) [38]. En

consecuencia, la constante de fase del modo fundamental podra descomponerse en
una contribucién lineal y no-lineal, siendo proporcional esta Ultima a la potencia Optica

en un coeficiente de no-linealidad v,
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

B@,E1) = neps (@, D)= = B(@) +¥1a(z O @2.16)

El coeficiente de no-linealidad y, de unidades (mW -km)~, depende
proporcionalmente del coeficiente no-lineal del indice de refraccion de la Silice ny;,
(tipicamente 2.6-10-20 m2/W) e inversamente del area efectiva del modo fundamental
Agsr, SEQUN

Yy = Mko; Agrr = mag

- Aeff (217)

siendo a,, la desviacion tipica de la funcion de distribucion gaussiana a la que puede
aproximarse el perfil transversal intensidad descrito en Fig. 2.2(b). El valor de y es
habitualmente especificado en las fibras comerciales, tomando valores tipicos de
y = 0.00165 (mW - km)~! para fibras estandar a y = 0.003 (mW - km)~! para fibras
DCF.

Atendiendo, en ausencia de los anteriores efectos (dispersion y atenuacion), a la

evolucién de la envolvente temporal,

a(z,t) = a(0,t)e/?NC0; ¢y, (2,1) = —yz|a(0, )| (2.18)

Esta muestra un perfil de intensidad temporal invariante con la propagacion que, no

obstante, modulara su fase. Este efecto no-lineal, denominado en consecuencia SPM

por su acrénimo del inglés Self-Phase Modulation, ocasionara una variacion de la
frecuencia instantanea respecto a la portadora segun

5 = 00m@D __ 2la.0f

at at

Como se aprecia en la Fig. 2.6(a), el efecto SPM ensanchara el espectro de la sefial

(2.19)

generando bajas frecuencias en el frontal temporal del pulso y altas frecuencias en su
cola, siendo este ensanchamiento tanto mas eficiente cuanto mas abruptos e intensos
sean sus flancos de subida y bajada. Bajo una dispersion normal (véase Fig. 2.3) se
incrementard el ritmo de ensanchamiento temporal de los pulsos transmitidos
aumentara con la distancia. Por el contrario, bajo dispersion anémala, los efectos

dispersivos y no-lineales podran compensarse parcialmente.
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(@)  la©0P

- N

(b)

Fig. 2.6. No linealidad de la fibra (a) efecto SPM, dependencia de la frecuencia instantanea con

el perfil de intensidad (b) ajuste de excitacion de un perfil pulso gaussiano a un pulso soliténico.

Ecuacién no-lineal de Schrédinger (NLSE)

De modo equivalente a (2.6), la ecuacion de propagacion diferencial para la

transformada de Fourier A(z, Q) de la envolvente éptica a(z, t) podra escribirse como

0A(z,Q) _ ) o
oy - —j[BQ+ w,, |E|?) — BolA(z,Q) — EA(Z, Q) (2.20)

donde se ha realizado por comodidad un cambio de variable del eje de frecuencias a

banda base 1 = w — wy.

Al desarrollar 8(Q + w,, |E|?) por (2.7) y (2.16), podra resolverse la envolvente dptica

a(z,t) por medio de la transformada inversa de Fourier aplicando las propiedades

. ] a2 . . : . .
JQe—y 0?2 o =5 Se determina asi la denominada ecuacion no-lineal de

Schrodinger (NLSE, Non-linear Schrédinger Equation),
da(z,t) da +j[)) 0%a « lal? 2.21)
— ==, —+ =, —=—=—a—jylal|‘a :
oz Yot T 2P T 20T
omitiéndose por comodidad la dependencia espacial y temporal de a(z,t) = a
Esta ecuacién puede reescribirse de una forma mas descriptiva desde la siguiente
normalizacidon en amplitud y tiempo,
a T t—zf;
q= L= 2.22
\/Fo T, (2.22)

donde se ha definido un eje de tiempo movil a la velocidad de grupo promedio v, de

(2.8). Las constantes P, y T, se asocian a la potencia de pico y anchura temporal
inicial del pulso, respectivamente. En ausencia de atenuacion, esta normalizacién

resulta en,
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

dq(z,T) _ jsigno(By) 9%q . lqlq Té 1
= = > — ; D =9 , LNL = — (2_23)
0z Lp 0T LnL 12| YPo

donde se han identificado dos métricas (con unidad de km), L, y Ly, que ponderaran

en relacion a la longitud L del enlace la incidencia del efecto dispersivo (primer
sumando del segundo término) y no-lineal (segundo sumando). Es intuitivo observar
que si L, « Ly, podra despreciarse la contribucion no-lineal del efecto Kerr y resolver
evolucién temporal de la sefial segun se describié en el anterior apartado 2.2.2. En su
defecto, cuando los efectos dispersivos y no-lineales estdn presentes, la ecuacion
NLSE deberd ser resuelta numéricamente, destacando por su rapidez para este
propésito los métodos de Split-Step Fourier al hacer uso de algoritmos
computacionales FFT (Fast Fourier Transform) [38]. No obstante, esta ecuacién podra
resolverse analiticamente cuando ambas métricas coincidan, L, = Ly,, dando lugar a
una solucién de perfil de pulso de interés, conocido como solitdn, que se estudiara a

continuacion.

Solucion soliténica

La ecuacion NLSE (2.23) presenta como solucion un perfil de pulso secante
hiperbolico cuando la dispersion es anémala (D>0 0 B,<0), conocido como pulso
soliton de orden N de acuerdo a la relacion Lp = N - Ly, satisfecha. El soliton
recuperara peridodicamente su forma inicial a distancias mdltiplos de su periodo
Z, = gLD. El solitbn mas importante para comunicaciones oOpticas es el fundamental
(de orden N = 1), puesto que se propaga sin distorsiébn con una menor potencia como
resultado de la mutua compensacion de los efectos dispersivos y no-lineales de la
fibra. El perfil temporal de entrada para una anchura T,, relacionada con la anchura
total a mitad del maximo de potencia Tryyy = 1.76 - T, (FWHM, full-width at half

maximum), corresponde a

a(0,t) = \/Fosech (Ti) (2.24)

Cuando el perfil de amplitud del pulso de entrada no se ajusta exactamente al perfil
anterior, éste evolucionara al perfil solucién solitonico en una distancia de varios
periodos. Esta situacion se representa en la Fig. 2.6(b) para un perfil de pulso

gaussiano que satisface ahora, bajo Ty yy = 1.665 - T,, la definicidn siguiente,

_l(L)Z
a(0,t) = \/P,e 2% (2.25)

Una importante caracteristica del solitbn es la estabilidad que presenta ante

perturbaciones que sucedan en una escala de distancia menor de su periodo Z,. La
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principal perturbacion resultara de la atenuacién periédicamente infringida por la fibra
en presencia de amplificadores esquiespaciados una distancia L,. Asumiendo que

L, K Z,, podra resolverse desde la condicion L, = Ly, la relacion entre anchura y

potencia de pico necesaria para la generacién del soliton fundamental,

PoTSY _ . _ 1 (la j—az Tl alg
Bl L ’FAO‘[Lafo € dZ] = Te-ala (2.26)

donde el factor F,,, que aumentara respecto a la unidad conforme aumente L,,
describe el incremento en potencia necesario en transmision para lograr en presencia

de pérdidas una potencia promedio P,.

El pulso solitonico puede usarse para codificar un ‘uno’ l6gico en el correspondiente
tiempo de bit, asocidndose por lo tanto a un tipo especifico de modulacion RZ-OOK.
Un problema adicional surge como consecuencia de las fuerzas de atraccion no-lineal
que experimentan los solitones adyacentes en el patrén de pulsos transmitidos,
desplazandolos de su tiempo de bit. Como regla préactica se requerira que el tiempo de
bit supere en al menos cinco veces la anchura Tryyy [38]. Pese a la limitada
eficiencia espectral impuesta por esta condicion, y la reducida distancia entre
amplificadores impuesta por la anterior (L, = 30 — 50 km en la practica), la transmision
solitonica ha mostrado en multitud de experimentos un gran potencial para la

transmision transoceanica a regimenes binarios superiores a 5 Gbps [5].

Método de Split-Step Fourier para la simulacion numérica de la ec. NLSE.

El método de Split-Step Fourier (SSF) permite resolver huméricamente la ecuacion
NLSE (21) que describe la propagacion de la envolvente 6ptica compleja a(z,t) en
una fibra optica no-lineal y dispersiva. Tras definir un eje temporal mévil a la velocidad
de grupo, T =t —zf,, podra identificarse un operador lineal A (T) (que incluye la

dispersion y atenuacion) y un operador para la no-linealidad de Kerr Ay, (2, T),

da(z,
%Zt) = [AL(T) + Ay (2, T)] a(z,t)
_ , (2.27)
j a . ,
A(T) = 5,32 372 "3 Any(z,T) = —jyla(zt)|

El método de SSF persigue aproximarse a la solucion, asumiendo que en la
propagacion de un pequefio paso o segmento de longitud Az, en que puede
subdividirse la fibra, los efectos de los operadores A, (T) y Ay, (T) actian
independientemente. Si bien la evaluacion del operador lineal podra realizarse en el

dominio frecuencial desde la transformada de Fourier (véase (2.4) y Fig. 2.3), debera
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

realizarse una estimacién del operador no-lineal al depender su valor de la amplitud
local. Segun el orden de aproximacion podra distinguirse entre un esquema de primer
o de segundo orden, descritos graficamente en la Fig. 2.7(a). La evaluacién del

operador no-lineal en el esquema de segundo orden se har4 mediante la aplicacion de
la regla trapezoidal.

Esquema de primer orden: a(z + Az, T) = 222N ed2 vz g (7 T)

(2.28)

Az Az Az
Esquema de segundo orden: a(z + Az, T) = e 2 21D ez BNL@D+aNnLE+02D] 5 M) g (5 T

Para mostrar la validez y correcta implementacion de los anteriores esquemas se ha
estimado el error relativo cometido en la resolucion numérica de un periodo completo
de un solitdn respecto a su solucién analitica exacta. En la Fig. 2.7(b) se comprueba
como, al disminuir el tamafio del paso Az y aumentar en consonancia el numero de
segmentos, se incrementa el tiempo de simulacién y, en especial, la resolucion del
esquema de segundo orden. Una adecuada regla de eleccion practica es escoger

tamafios de paso mucho menores que las métricas Ly y Ly, definidas en (2.23) [41].

. 2 T T
(@) Esquema de primer orden: 10" (b) —— Esquema 1% orden
—Lineal Az ‘\I % — Esquema 2% orden
i
[ I
| . | — 0
= No Lineal Az ,: E\Q/lo L i
\ ] °
\ J .2
« > K
Az 3
510 t :
Esquema de segundo orden: =
[ Lineal Az/2 A
o 1| Lineal Az/2 | )
! (estimacion) | 10'4 | . [la = ateorial® dt |
, -——— Error relativo = ——————
| No Lineal Az ! flateoria| dt
\ Lineal Az/2 | A ) ) A
v — 1 2
* Az > 10Tiempo de simulacién (seg)10

Fig. 2.7. Método de Split-Step Fourier (a) esquemas de simulacion de primer y segundo orden

(b) evolucion del error relativo con el tiempo de simulacion.

Extension para una transmision multicanal de la ec. NLSE

Bajo una transmision multicanal de N, canales, el campo eléctrico incidente podra

expresarse desde la extension de (2.5) bajo la siguiente sumatoria,

Ncn

esr = Re Z a;(0,t) Fipoy (x,y) e/@it (2.29)
i=1

Es intuitivo deducir que se podrdn generar productos de intermodulacién (PIM) y

armonicos de tercer orden desde la componente polarizacion no-lineal de tercer orden
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de la fibra. Asumiendo por simplicidad un régimen sinusoidal, se generaran nuevas
ondas como resultado del batido de otras tres (definiéndose en consecuencia este

efecto como FWM por su acronimo del inglés, Four-Wave Mixing) a frecuencias,

Wpyy = W; Wj T wy; Gj,k €[1,Ng] (2.30)
Si nos centramos primeramente en los arménicos de tercer orden, por €]. Wrywy = 3wWq,
se producira un crecimiento efectivo si las contribuciones realizadas en diferentes
instantes se suman en fase. Para ello sera necesario que se igualen las
correspondientes velocidades de fase ve(wpwy = 3wq) = vr(w), que aplicando su

definicion (2.8) resulta en,

BBw,) = 3B(wq) (2.31)
Condicion de ajuste de fases (en inglés phase-matching) que requerird que la funcion
constante de fase f(w) del modo fundamental de la fibra sea una funcién lineal con la
frecuencia (coeficiente §, o parametro D de dispersion nulo). Si bien es evidente el
incumplimiento de esta condicién para los terceros arménicos (ademas, la nueva
componente experimentara una elevada atenuacion en la banda del visible), permite
vislumbrar la condicién que debera evitarse para que, por el batido de cuatro ondas,
se origine la limitante aparicion de PIM en la banda de transmisién (ocasionando
interferencias y pérdida de potencia)
Wy =W +wj—wg; Ljk=1.3k#1ij

(2.32)
B(ws) = B(w;) + B(w)) — Blwi)

En consecuencia, se estara préxima a esta limitante condicion (quasi-phase
matching), cuando se haga uso de fibras que presenten una reducida dispersion en la
banda de transmision multicanal [38, 42]. Es por este motivo que la fibra DSF (véase
Fig. 2.5) no tiene utilidad practica para transmision WDM. No obstante, se podra
obtener en la practica una reducida dispersion promedio, y evitar simultdneamente el
efecto FWM, desde la compensacion de dispersion de, por ejemplo, fibras
NZDSF+/NZDSF-, estandar/DCF o NZDSF-/estandar (véase Fig. 2.5).

La resolucién por el método SSF de la ecuacion NLSE bajo transmision WDM
requerira de un elevado ancho de banda de simulacién para contener el espectro
multicanal que incluya tanto a los canales de (2.29), como a sus posibles bandas de
PIM. Como consecuencia, se incrementara el tiempo de resolucién numérica con el
namero de puntos necesarios para resolver la FFT. Adicionalmente, debera tenerse
precaucion con la periodicidad exacta introducida por la amplificacién 6ptica o

resolucion numérica, puesto que ocasionaran en otras bandas interferencias
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2.2. Modelado y simulacion de la fibra éptica

equivalentes a los PIM por los términos adicionales de fase en (2.32). Estas bandas
son comunmente conocidas como bandas de inestabilidad (modulation inestability) y
sblo estaran presentes en simulaciones o experimentos ciclicos en los que se
produzca una irreal periodicidad exacta en la longitud, dispersion o distancia entre
amplificadores [43]. Al considerar una dispersién local no nula en la fibra bajo
transmision, dada la ausencia del efecto FWM, podran resolverse ambos
inconvenientes. De este modo, al sustituir (2.29) en (2.21) y despreciar los términos
introducidos por el efecto FWM, la evoluciéon de la envolvente compleja a;(z,t) de
cada /-ésimo canal quedara acoplada no-linealmente con la envolvente de los demas

desde el siguiente sistema de ec. NLSE acopladas [38],

Nch

d0a;(z,t) 0a; j .0% «a _

P e g lal 2 )l | es
m#i

donde podra asumirse un mismo coeficiente de atenuacion y no-linealidad para todos
los canales, y resolver los coeficientes de dispersion B} a la frecuencia central w; de

cada canal desde las expresiones (2.11) y (2.13).

El cuarto sumando del segundo miembro contiene el efecto SPM que, como se
comento en el punto anterior, genera una modulacion en fase de los pulsos de un
canal segun su propia intensidad. Adicionalmente este sumando incluye una
modulacion en fase, de eficiencia doble, por el perfil de intensidad de los pulsos de los
restantes canales que puedan coincidir en el tiempo. Sin embargo esta interaccion,
denominada XPM (Cross-Phase Modulation), finalizara tan pronto el pulso mas rapido

deje atras al lento como resultado de su distinta velocidad de grupo vy, =ﬁl-1.

Considerando canales equiespaciados en frecuencia desde una rejilla Af, la
separacion temporal con la distancia entre dos pulsos de distinta frecuencia angular,
w1 Y w; = wq, + iAf, correspondera desde el desarrollo de f(w) en torno a w; segun
(2.7) a,

1 1 . )

Vgi Vg1
De este modo, al considerar dos pulsos de anchura Tgy 4 inicialmente solapados, se
podra definir una distancia de propagacion Ly, a la que ambos pulsos dejan

practicamente de interactuar no-linealmente,

_ Trwum

LW' — van (2.35)
Y ldyl

31



Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

En consecuencia, la modulacién en fase inducida por el efecto XPM serd menos
significativa cuanto mayor sea la dispersion local, el régimen binario o el espaciado

frecuencial entre canales.

Para la evaluaciéon numérica por el método de SSF de las N, ecuaciones acopladas
de (2.33), convendra normalizar el eje de tiempo movil de todos los canales a la
velocidad de grupo de uno sélo de ellos, por simplicidad el primero (i=1). Aplicando
T =t — iz, el efecto de las diferentes velocidades de grupo pasara a incorporarse en

el correspondiente operador lineal,

Nch
0a;(z,T) da; j .0%a; « ,
La—zz_dila_Tl‘FE.BéF;_Eai_]Vai Iai|2+22|am|2 (2.36)
m#i

siendo ahora Unicamente necesario evaluar adicionalmente la interaccion no-lineal

entre los distintos canales en cada paso de propagacion.

2.2.4. Dispersioén de polarizacion

En las fibras opticas monomodo reales no se cumple la degeneracion exacta entre los
estados de polarizacion ortogonal del modo fundamental, identificAndose diferentes
constantes de fase f,(w) y By(w). Su causa se encuentra en la pérdida de la
circularidad geométrica del ndcleo de la fibra por defectos en su fabricacion o
presiones en el tendido. El coeficiente de birrefringencia de la fibra se define como la
diferencia de estas constantes a la frecuencia central de operacion, ABy = Bxo — Byo-
De ese modo, la polarizacion de un campo monocromatico experimentara una
evolucién periddica en su propagacion con un periodo Lxg = 2m/AB,, que alcanza en

la practica decena de metros al considerar valores de AfB, proximos a 100 km™1 [41].

Es intuitivo deducir que la evoluciébn de la envolvente 6ptica compleja, a(z,T) =

ay(z,T)X + a,(z T)y, podra describirse en frecuencia desde (2.4) y (2.7) por la
correspondiente matriz de Jones T(,

[Ax (z,Q) A, (0, Q)] _ [e ~jBxoZ g i1 0z 0 ] [Ax (0, Q)]

Ay(z,Q)]zT(Q) [Ay(O,Q) 0 e~ IByozg=iBy102 | A, (0, Q) (2.37)

donde se ha dejado para el siguiente punto la introduccién de la atenuacion,
dispersién y efecto no-lineal. Este planteamiento sera en cualquier caso valido al no
presentar los coeficientes de atenuacion (a), dispersion (8,) o no-linealidad (y) una

dependencia relevante con el estado de polarizacion [41].
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El desfase introducido en la propagacion por los coeficientes (Byo,By0) Sera
responsable de la evolucion del estado de polarizacion. Por otra parte, ante diferentes
coeficientes (By1,B,1), cada componente ortogonal se propagara a una diferente
velocidad de grupo. Como consecuencia, ante la propagacion de un pulso, tal y como
se muestra en la Fig. 2.8(a), se apreciara tras la deteccion cuadratica del fotodiodo en

recepcion un ensanchamiento temporal AT proporcional a AB; = By — By1

L L

AT =~ == L(Bx1 = By1) = LAB (2.38)

La descripcion anterior no describe con exactitud la transmisiéon en una fibra real. La
birrefringencia variard aleatoriamente con la distancia (por defectos locales en la
fabricacion o en el tendido) y con el tiempo (variaciones puntuales de tension,
vibracion o temperatura), lo que se traducird en un acoplamiento aleatorio entre las
componentes ortogonales en una escala de distancia de fraccion de kilometros y de
tiempo de milisegundos [41]. Este aspecto podra describirse matricialmente desde
(2.37), para una fibra de longitud L (véase la Fig. 2.8(b)), como la concatenacion de

tramos de fibras birrefringentes B, (Q) de longitud L, en las que se introduce segin

Mg, un desfase aleatorio y orientacion (o giro) en sus ejes de polarizacion [44, 45],

L/L;
T = k@) | | Fen (65, 60 Br ()
et (2.39)

LeABLQ
el 2

J— jor/2 cos @ sinfp] =
Men (0r,95) = |© S| S ] B =
e 0 e

0 —sinfr cosOp

LeABLO
-jhetfall

donde ¢ y 6 corresponden en cada tramo de fibra a variables uniformemente
distribuidas en (0,2r), de modo que cada estado de polarizacién tendra una misma
probabilidad. El coeficiente k(Q) es irrelevante al introducir un retardo de grupo comun
a ambas componentes de polarizacibn como resultado de definir una velocidad de

grupo promedio 7,

Q _ :Bxl +ﬁy1

. Z
]:
k(Q) =eVs ; 7, > (2.40)

Nétese que cada tramo de fibra de la matriz de jones T(Q) corresponde a matriz
unitaria, en tanto que su inverso es igual a su traspuesto conjugado, de modo que
representa una transformacion ortonormal y satisface la invarianza del espectro de la

envolvente Optica en cada seccion.
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Fig. 2.8.Dispersién de polarizacion (a) dispersién temporal en un tramo corto de fibra

(b) Modelo de fibra basado en la concatenacion de tramos birefringentes.

En un enlace de fibra, compuesto por la concatenacion de tramos birrefringentes,
podran identificarse dos estados principales de polarizacién ortogonales (PSP,
principal states of polarization) en los que la envolvente Optica se propaga sin
distorsiébn de polarizacion. La propagacion de un pulso en cada uno de ellos
experimentara un diferente tiempo de llegada, que se define en la bibliografia como
retardo diferencial de grupo o DGD (Differential Group Delay). Esta diferencia variara
en la practica en tiempo y en frecuencia, siguiendo una funcién densidad de
probabilidad (fddp) de tipo Maxwelliana [44, 45]. Para validar el correcto modelado
numeérico de la dispersién de polarizacion llevada a cabo en esta Tesis, se representa
en la Fig. 2.9(a) el histograma de los DGD obtenidos tras propagar 5000 km un pulso
gaussiano en cada PSP. Ciertamente se ajusta a la esperada fddp Maxwelliana, ahi

superpuesta. El DGD promedio, (DGD), es proporcional a la distancia y al coeficiente

de dispersion de polarizacion D,, (de valor 0.5 ps/vkm en la Fig. 2.9(a)),
(DGD) = D,VL (2.41)

El coeficiente D,, se utiliza habitualmente en la especificacion por los fabricantes de
fiora de la dispersion por polarizacion (PMD, Polarization Mode Dispersion),
guardando légicamente una relacion directa con los parametros AB; y L. utilizados en

la simulacién numérica,

8
D, = \/;A,Bl\/L—C (2.42)

Notese que, como consecuencia del acoplamiento aleatorio entre modos ortogonales,
el ensanchamiento sera ahora proporcional a la raiz cuadrada de la distancia y no
proporcional a ella como en (2.38). A diferencia de la dispersion, segun (2.12), su
incidencia es proporcional al régimen binario, decreciendo por lo tanto su tolerancia en

un factor de dos al duplicar aquél,
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2.2. Modelado y simulacién de la fibra 6ptica

(DGD)
Npp = —p— = DpVLR, (2.43)

Idéntica validacion puede obtenerse al atender en la Fig. 2.9(b) al ensanchamiento
temporal eficaz At,rr experimentado por un pulso gaussiano al propagarse por 5000
km por una fibra birrefringente (D, = 0.5 ps/Vkm), ajustandose teéricamente ahora a
una fddp de tipo Rayleigh [44, 45]. La medida eficaz de anchura de un pulso se
corresponde con la desviacion tipica de su perfil de intensidad
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Fig. 2.9. Ajuste de la simulacion a la fddp esperada para (a) tiempo diferencial de llegada DGD

(b) ensanchamiento temporal eficaz Az, ;.

Para considerar despreciable la dispersion de polarizacién es habitual fijar como regla
gue el retardo diferencial de grupo promedio (DGD) suponga a lo sumo el 10% del
tiempo de bit, de este modo la fibra considerada en la Fig. 2.9(b) podria soportar un

régimen binario maximo de 3 Gbps. Aunque el coeficiente D, = 0.5 ps/vkm pueda

parecer muy elevado respecto a los actuales coeficientes D,, < 0.1 ps/\/m, fijados por
las normas internacionales para posibilitar la transmisién de 10 Gbps bajo NRZ-OOK
en los enlaces troncales, es un valor habitual para las fibras comerciales instaladas
con antelacion a la década de 1990. Fue entonces cuando se describio la dispersion
en polarizacion como nueva limitacion para soportar elevados regimenes binarios,
toda vez que los efectos de atenuacion y dispersion podian ya compensarse en el
dominio O6ptico. Es precisamente la naturaleza aleatoria de este efecto, con
variaciones en una escala de tiempo de milisegundos, lo que dificulta su
compensacion éptica efectiva, sélo contemplandose en la actualidad su compensacion
digital en receptores coherentes con diversidad de polarizacion (abordados con detalle

en el Capitulo 4 y Capitulo 6).
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

2.2.5. Ecuaciones NLSE acopladas bajo la dispersion de polarizacion y
transmision multicanal
La propagacion en un tramo L. de fibra de la envolvente 6ptica compleja de un canal i,

a'(z,T) = ak(z,T)% + a}(z,T)y, estd descrita por las siguientes ecuaciones NLSE

acopladas [38],

. . . Nch Nch
d0ak(z,T) AB1dal j . 9%ak a . . .|, .2 2, .2 2 2
== | = T T gk |l 2 Yl gl 3 )l
m#i m#i
(2.44)
X X . N¢ N¢
9ai(z,T) ABOdl j o 0%k @ i N 2 22 L 2N
= [+ S G 4 A 59—l [l ”Z_'“y' +3lasd +§Z,'“x'
m+i m#+i

donde se ha normalizado seguin (2.40) el eje de tiempos a la velocidad de grupo
promedio v, del primer canal (i=1). El primer sumando del segundo término describe
en consecuencia la distinta velocidad de grupo de cada canal y de sus componentes
de polarizacion ortogonales, introduciéndose facilmente en el operador lineal
A;(z,T) para su resolucién por el método de SSF. Como se demuestra en [46], la
necesaria consecucion de un parametro DGD distinto para cada canal se lograra con
la eleccion de tramos de fibra birrefringentes de longitud L. variable. Por ello, las
longitudes de estos tramos siguen una distribucién normal de desviacidn tipica el 20%
de su valor promedio (tipicamente 0.2-0.5 km [41]). Nétese que, atendiendo al cuarto
sumando, el efecto de modulacion de fase cruzada XPM no sélo se producira entre los
distintos canales, sino también ahora entre sus diferentes componentes de

polarizacion.

2.3. Sistemas IM/DD

La Fig. 2.1 se muestra el diagrama de bloques simplificado del esquema basado en la
modulacion en intensidad en transmision y deteccion directa en recepcion (IM-DD).
Debido a su sencillez y bajo coste este esquema ha permanecido practicamente
inalterado desde su adopcion inicial adopcion. No obstante, ante la actual demanda de
capacidad de transmision, se asiste a la progesiva sustitucion por esquemas mas
complejos de modulacion en fase y polarizacion (abordados en detalle en proximos
capitulos de esta Tesis) con mayor eficiencia espectral. Estos esquemas permiten

aumentar la velocidad de transmisién sobre la infraestructura de fibra existente.

La modulacién de la fuente Optica a elevados regimenes binarios se realiza en el
blogue transmisor mediante moduladores externos, fundamentalmente moduladores

MZM (Mach-Zehnder Modulator). Segun el valor de tensién de polarizacion, estos

36



2.3. Sistemas IM/DD

dispositivos realizaran una modulacion en fase o amplitud sobre la portadora Optica, tal
y como se vera en el punto 3.2.1 del proximo capitulo. Dado que el objetivo
fundamental de este capitulo es el modelado del canal Optico, se considerara
Unicamente aqui un modelo simplificado del transmisor, capaz de realizar idealmente
la modulacion en intensidad de una portadora Optica monocromatica. El perfil de
amplitud del patrén de pulsos generado seguira las expresiones (2.24) y (2.25) para un

perfil secante hiperbdlico o gaussiano, respectivamente.

Previo al receptor, la sefial sera filtrada por un filtro paso banda para eliminar el ruido
Optico. Este filtrado seré en todo caso realizado en una transmision multicanal por el
demultiplexor de final de enlace para la seleccion del canal correspondiente a cada
receptor (véase Fig. 2.1). Aqui se hard uso de un modelo habitual de respuesta en
frecuencia paso banda de tipo Butterworth de segundo orden y ancho de banda de
cinco veces el régimen binario [41, 47]. En el préximo capitulo se seguira este mismo
modelo de tercer orden para la caracterizacion de multiplexores/demultiplexores (y
ROADMSs basados en ellos), con un ancho de banda fijado por la rejilla multicanal (50
GHz o0 100 GHz) adoptada [24, 48].

2.3.1. Receptor

La estructura del receptor es posible dividirla en cuatro etapas, tal y como se
representa en el diagrama de bloques simplificado de la Fig. 2.10. Un fotodiodo PIN
(fotodiodo con una capa intrinseca en la union P-N semiconductora) polarizado en
inversa generara una fotocorriente proporcional a la potencia éptica incidente. A
continuacion, un preamplificador de transimpedancia incrementara el nivel de esta
débil sefial eléctrica. Como primera etapa amplificadora sera fundamental que sea de
bajo ruido. El ancho de banda eléctrico del receptor se modela generalmente por un
filtro eléctrico paso bajo de tipo Butterworth de segundo orden con un ancho de banda
fraccion del régimen binario (aproximadamente 0.8R,) [41, 47]. La sefial eléctrica,
proporcional en su amplitud a la variacion en intensidad éptica en que fue modulada la
informacién digital, serd a continuacion procesada por un circuito de decision. Tras
comparar su nivel con un umbral de referencia en el instante de decision éptimo,
gracias a la recuperacién del sincronismo de bit (reloj), se obtendra finalmente la
secuencia digital binaria transmitida. A continuaciéon se describira el modelado de las
diferentes fuentes de ruido introducidas en recepcion (las producidas por la
amplificacion optica del enlace se veran en el apartado siguiente) y los procedimientos

para evaluar las prestaciones del sistema.
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Fig. 2.10. Esquema simplificado de un receptor para un sistema IM/DD.

Fuentes de ruido en recepcion

La intensidad de corriente ip a la entrada del preamplificador tendra una componente
de sefial, generada por el fotodiodo, proporcional a la potencia Optica promedio de
entrada P; en un factor responsividad R (medida en A/W), y unas componentes de

ruido introducidas por el receptor,
ip = RPs + ispot +irsa (2.45)

donde iy, corresponde al ruido introducido por el fotodiodo en el proceso de
deteccion y ir;4 al ruido eléctrico introducido por la electrénica que lo acompafia.
Ambas contribuciones pueden describirse como un ruido blanco aleatorio y gaussiano
(AWGN, Additive White Gaussian Noise) en el ancho de banda de eléctrico de

deteccidn cuya varianza se calcula a continuacién para cada componente.
e Ruido eléctrico shot o cuantico (ispor)

La naturaleza estadistica de los tiempos de llegada de fotones causa un ruido en el
fotodiodo PIN que podra modelarse como un ruido AWGN de valor cuadratico medio

(descrito por el operador { 2)) [39],
(i2hot) = 2qRP;B, (2.46)

donde q es la carga del electrén (g = 1.6 1071° €) y B, corresponde al ancho de banda
eléctrico del receptor. Notese que la recepcion de un ‘cero’ l6gico, en ausencia de
ruido éptico, no generara ruido shot en su tiempo de bit. En la expresion (2.46) se

considera despreciable la contribucion del ruido shot por la corriente de oscuridad.
e Ruido térmico del amplificador iz,

El ruido térmico tiene su origen en la excitacion térmica de los portadores de la
electrénica que sigue al fotodiodo de recepcién: la resistencia de carga R, Yy

fundamentalmente el preamplificador de transimpedancia (TIA, acrénimo del inglés
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2.3. Sistemas IM/DD

Trans-impedance amplifier). Dada la predominancia de esta ultima contribucion [49],

se podra modelar el ruido térmico como un ruido AWGN de valor cuadratico medio
(iF14) = af14B, (2.47)

donde a;;, es la densidad espectral de corriente de ruido (de unidades pA/vHz)

referida a la entrada del preamplificador TIA. Su especificacion es habitual por los

fabricantes y toma en la practica valores préximos a 15~20 pA/vHz [50].
e Ruido relativo de intensidad (RIN, del inglés Relative Intensity Noise)

Este ruido, producido por las fluctuaciones en intensidad de la fuente Optica, sera
especialmente relevante para altos niveles de potencia de sefial en recepcion. Por
este motivo, tal y como se veré en los Capitulo 4 y Capitulo 5, debera considerarse
para el laser que constituye el oscilador local de referencia (de potencias superior a 10

dBm) en los receptores coherentes con diversidad de fase y polarizacion.

2.3.2. Evaluacion de las prestaciones del sistema

La probabilidad de error P, es un indudable estimador de la calidad de un enlace digital
de comunicaciones. Para evaluar adecuadamente desde un modelo numérico de
sistema una P, del orden de 1079 (asociada a un sistema virtualmente libre de
errores), sera preciso recurrir a la simulacion de largas cadenas de bits para contar los
bits errobneos (método de simulacion de Monte-Carlo), requiriéndose inadmisibles
tiempos de simulacién. Alternativamente podra estimarse estadisticamente la P, por bit
(en inglés bit error rate, BER) desde la aproximacion gaussiana de la distribucién de
probabilidad de los ‘ceros’ y ‘unos’ I6gicos detectados. Se puede demostrar que al fijar
un umbral éptimo de decision, la P, dependera inversamente de un factor de calidad Q

intimamente ligado a la apertura del diagrama de 0jos en recepcion,

P, =%erfc(%) ;0 =

donde el factor Q@ viene definido como el cociente entre la diferencia de medias (se

{iphr = (ip)o

2.48
Oip1 * Oipo (2.48)

define ( ) como el operador promedio) respecto a la suma de las desviaciones tipicas
de los ‘unos’ y ‘ceros’ logicos detectados, (o;p1, Gipg)- La funcion erfc corresponde a la

funcién de error complementaria.

Segun (2.48), se puede comprobar que una probabilidad de error menor 107? ira
asociada a un factor Q mayor de 6. Este sera el criterio de disefio adoptado en los
siguientes apartados de este capitulo. Sélo recientemente, con la irrupcion de

procesadores digitales de sefal avanzados, se ha podido adoptar en la
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Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacion en intensidad y deteccion directa

transmision/recepcion Optica a elevados regimenes binarios
codificadores/decodificadores que posibiliten la adopcion de técnicas de correcciéon de
errores (FEC, Forward Error Correction, ya existentes en modems ADSL o lectores de
discos compactos por ejemplo). Entre las mas extendidas en comunicaciones Opticas
estan las codificaciones combinadas de cddigos RS (Reed-Solomon) y BCH (Bose-
Chaudhiri-Hocquenghem), estandarizadas por la ITU-T G975.1. Desde ellas, con solo
una sobrecarga del 7% en el régimen binario, se puede conseguir pasar de una P, del
orden de 1073 a valores menores que 1071 [5] (incrementandose por ejemplo el
régimen binario a tan sélo 10.7 Gbps y 42.8 Gbps para la transmision a 10 Gbps y 40
Gbps, respectivamente). Las referencias de sistemas 6pticos, solitdnicos y en régimen
cuasi-lineal, contemplados en este capitulo para evaluar y validar el simulador no
aplicaban éstas técnicas (la primera referencia experimental en laboratorio a tan sélo
565 Mbps con FEC ya data de 1988 [51]). Por este motivo, se evaluara la P, desde el
factor @, con un valor objetivo de Q > 6. Para ello se simulara un patrén de simbolos
con una longitud que posibilite la correcta convergencia del factor Q estimado,
tomando un valor en la préctica proximo a 640. En capitulos posteriores, al adoptar
técnicas avanzadas de modulacion recientes, se estimara la eficiencia en recepcion

desde simulaciones de Monte-Carlo con P, proximas a 1073y 1074,

2.4. Amplificacion 6ptica EDFA

La disponibilidad comercial en la década de 1990 de esquemas de amplificacion Optica
permiti6 compensar periddicamente la limitante atenuacién de la fibra y prescindir asi
de los regeneradores optoelectronicos. La posibilidad de la amplificacion simultanea
de mdltiples canales en un amplio ancho de banda posibilité el despliegue de sistemas
WDM (con rejillas del orden de 100 GHz). Tal y como se representa en la Fig. 2.1, los
EDFA encontraron aplicacion como amplificadores Opticos de potencia (post-
amplificador), preamplificadores y, fundamentalmente, amplificadores en linea para
compensar periédicamente (en distancias de entre 50-100 km) la atenuacién o6ptica.
En ausencia de regeneracion optoelectrénica, la acumulacion de los efectos
dispersivos a lo largo del enlace requirid la introduccion conjunta de fibras de
compensacion de dispersion, eliminandose simultdneamente asi la incidencia del
efecto no-lineal FWM. Ya més recientemente, la independencia de la amplificacién con
el formato de modulacion ha posibilitado el desarrollo de modulaciones de una mayor
eficiencia espectral (por ej. M-QAM) e impulsado la constitucién de redes Opticas
sobre la actual infraestructura de fibra compatibles con la transmisién a 100 Gbps.
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De entre los esquemas de amplificacion destacan los amplificadores de fibra 6ptica
dopada con Erbio EDFA. Basandose en un mecanismo de emision estimulada similar
al del laser, el bombeo de una fuente Optica externa (por general a 980 nm) genera un
estado de inversion de portadores en los iones de Erbio (Er** dopantes del nicleo en
un tramo de fibra de decenas de metros). De este modo, se puede lograr una
ganancia de hasta 40 dB en una banda de amplificacion que cubre la banda-C o
banda-L (del orden de 100 nm 6 13 THz), y una maxima potencia éptica promedio del
orden de 20 dBm, valores suficientes para, por ejemplo, compensar simultaneamente
la atenuacion de 80 canales de 1 dBm tras 100 km de fibra. La extension de la
amplificacion a la banda-S requiere su combinacién con amplificadores basados en el

efecto no-lineal de Raman [38].

Sin embargo, de forma inherente al proceso de amplificaciéon estimulada, se producira
un proceso aleatorio de emisibn espontanea superpuesto que conforma el
denominado ruido ASE (del inglés, Amplified Spontaneous Emission). El ruido ASE se
modela como un ruido AWGN en fase y cuadratura, con una densidad espectral de

potencia de ruido S,sg (con unidades W /Hz),
Sase = Nsphf(G —1) (2.49)

donde h es la constante de Planck (h = 6.631073*m?Kg/s), f es la frecuencia optica,
G es la ganancia del amplificador y ng, es el factor adimensional que describe la
inversion de portadores alcanzada en el medio activo del amplificador. Como se vera
mas adelante el factor ng, esta directamente relacionado con la figura de ruido F,

habitualmente especificada en un amplificador comercial EDFA.

Una medida de la degradacion impuesta en la sefial ptica recibida por el ruido ASE
superpuesto en propagacion es la relacion sefial a ruido 6ptica OSNR (del inglés,
Optical Signal-to-Noise Ratio). La OSNR se define como la relacion entre la potencia
Optica promedio de sefal, P, y la potencia de ruido ASE, Py,

OSNR = Fs = i
Pyse 25455B, (2.50)

donde el factor ‘2’ del denominador resulta de considerar la potencia de ruido
superpuesta en los dos componentes de polarizacion ortogonales de la fibra (aunque
en ocasiones se pueda definir el OSNR por componente de polarizacion [38]). En
sustitucion del ancho de banda 6ptico de recepcion, B,, se utiliza con frecuencia un

ancho de banda optico de referencia Af,..; = 12.5 GHz (0.1 nm en la tercera ventana).
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Esto se debe a razones histéricas, al estar asociado habitualmente al ancho de banda

de medida de los analizadores de espectro Optico.

Al evaluar segun (2.45) la fotocorriente generada en recepcion, deberd distinguirse
entre las componentes de ruido ASE copolarizadas (n4sg ) Y ortogonales (nysg ,) a

la componente de sefial del campo incidente,

_ N 2 21 . .
ip =R [|es|s +Nasg cp|” + |Masgol ] + lshot + lr1a (2.51)

Dada la respuesta cuadratica del fotodiodo, Unicamente se batird con la sefial la
componente de ruido ASE copolarizada (n4sg o), Originando una significativa
componente de ruido adicional i4sg 5. Su varianza en el ancho de banda eléctrico de

recepcién (B,) es
<i£SE_sﬁ) = 4R*P;SyseBe (2.52)

Esta componente de ruido sera en la préctica (largos enlaces resultantes de la
concatenacion de varios amplificadores Opticos) mucho mayor que las restantes
contribuciones de ruido eléctrico del receptor [41]. De este modo, la relacion sefial a

ruido eléctrica (SNRpp) en recepcion podra resolverse directamente,

P, m
SNRpp = ———— = —O0SNR (2.53)

4S,55B. 2

donde desde (2.50) se observa que la SNR sera proporcional a la OSNR en un factor
m (definido por las relaciones entre el ancho de banda 6ptico y eléctrico de recepcion
m = B,/B,), dada la contribucion del ruido ASE copolarizado en un ancho de banda m

veces menor.

La figura de ruido del amplificador 6ptico F se definird como el cociente entre la SNR a
la entrada del amplificador (limitada Unicamente ahora por ruido shot) y la SNR a su

salida. Expresando la responsividad como R = q/hf [39], se deriva segun (2.49),

— SNRDD'SiTLEDFA — 2SASE ~ 2n

de este modo se comprueba que la figura de ruido del amplificador esta relacionado

con el factor de inversor de portadores ng,. Si bien la minima figura de ruido es de 3
dB (en tanto que ng, = 1), en la practica los amplificadores EDFA presentan figuras de

ruido préximas a 5 dB.
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2.4. Amplificacién éptica EDFA

Asimismo podra estimarse el factor de calidad Q, segun (2.48) y (2.53), asumiendo

{{ip}1 = RP;; oipy = ’(ljSE_sﬁ); (ip)o = gipo = 0},

1 l
0= ( D)l (ip)o m — f—OSNR (2.55)
Oip1 T Tipo

Expresion equivalente, para un elevado OSNR, a la que se obtendria al no despreciar

la componente de ruido ASE ortogonal (ngsg ) [38, 41],

0= 2SNRpp _ OSNRVm
JASNRpp + m++ym  V20SNR+1++1 (2.56)

Tal y como se muestra en la Fig. 2.11(a), podra estimarse con esta expresion la
evolucion de la P, respecto a la ONSR (en dB y en un ancho de banda optico de
referencia de 0.1 nm) para un sistema IM/DD bajo regimenes binarios 10 Gbps, 40
Gbps y 100 Gbps.

En la practica los amplificadores EDFA se insertaran periodicamente en el enlace con
una ganancia G = e“La para la compensacion de las pérdidas acumuladas en un tramo
de fibra de longitud L, (del orden de 50 km a 100 km). La restauracién periddica del
nivel de potencia Optica de sefial a la salida de cada amplificador Optico ira
acompafada de la paulatina acumulacién del ruido ASE introducido en cada uno de

ellos (véase Fig. 2.11(b)). De este modo, para N, etapas amplificadoras (N, = L/Ly),

al
Ppsg_t = NaPasg = YA (G — Dnghf (2.57)

Demuestra que la potencia total de ruido ASE, dada su proporcionalidad con la
ganancia de los amplificadores, Unicamente podra minimizarse reduciendo la distancia
entre ellos, encareciendo por lo tanto el coste del sistema. Su sustitucion en (2.50)
determina la OSNR (dB en 0.1 nm),

OSNR(dB en 0.1 nm) = P,(dBm) — 10logN, — G (dB) — F (dB) + 58 dBm (2.58)

que permitira estimar para una determinada potencia de sefal P, y ganancia de
amplificacién periddica G, la correspondiente probabilidad de error P, segun (2.48) y

(2.56) impuesta por la superposicion de ruido ASE.
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Fig. 2.11 (a) Estimacién tedrica de la probabilidad de error P, para un sistema IM/DD en funcién
de la OSNR de entrada para distintos regimenes binarios (b) representacion grafica del

incremento de nivel del ruido optico ASE ante amplificacion éptica periédica.

2.5. Disefio y evaluacion de sistemas multicanal basados en la
amplificacién optica EDFA

En este punto se abordara el disefio realista y la simulacion de sistemas IM/DD. En el
punto 2.5.1 se estudiaran los sistemas solitonicos de hasta 10 Gbps aplicados a
enlaces de larga distancia. Tras presentar sus limitaciones, se mostrara la
convenciencia de una transmision solitonica con manejo de la dispersion del enlace
frente a la transmision solitonica convencional, que emplea un Unico tipo de fibra. Por
otra parte, en la infraestructura Optica existente para los enlaces troncales (distancia
<1000 km), el coeficiente de dispersion de la fibra estandar en la tercera ventana y
elevado distanciamiento entre amplificadores imposibilitara la transmisiéon solitonica.
Sera preciso un cuidado disefio del enlace y la minimizacion de los efectos no-lineales
bajo una transmisiéon multicanal. Los resultados numéricos obtenidos en el punto 2.5.2
para esta transmision cuasi-lineal seran adecuadamente corroborados desde la

bibliografia.

2.5.1. Transmision solitonica

Los pulsos solitonicos veran aleatoriamente perturbados su amplitud y frecuencia
central por la interaccién no-lineal con el ruido ASE superpuesto en cada amplificador
EDFA. Al suceder este proceso para altos niveles de intensidad Optica, las
fluctuaciones en amplitud no seran apreciables. Por el contrario, si seran
determinantes las fluctuaciones en la frecuencia central de propagacion de cada

soliton, €, al causar una variacion en su velocidad de propagacion y en consecuencia
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de su tiempo de llegada. La desviacion tipica de la distribucion de los tiempos de
llegada se denomina jitter, y limitara la calidad del sistema al imposibilitar la deteccién
Optima de cada solitobn en recepcion. Esta importante limitacion para la transmision
solitbnica se denomina limitacion o efecto de Gordon-Haus en honor a los
investigadores que estudiaron este efecto por primera vez y lo modelaron

matematicamente [52].

La variacion de Qg en presencia de ruido ASE N,¢z(Q), de densidad espectral de
potencia S,sgz, podra calcularse al considerar al espectro de potencia del pulso
soliténico |A(z,Q)|? como una funcién densidad de probabilidad. Para un pulso de

energia E, se obtendra una frecuencia central de media () nula y varianza (Q2) [53],

(@2) = f Q2)A(2, Q) + Nagz ()20 (2.59)

2nE;

Debido a la dispersion del enlace o6ptico, la variacion de la frecuencia central se
traducird en un retardo temporal en recepcion AT;. Al considerar las fluctuaciones
aleatorias producidas por un total de N, amplificadores en un enlace de longitud L se
obtendra en recepcién una varianza en los tiempos de llegada descrita por [53] (véase
Fig. 2.12),

2

L/Lla
AT,?) = (02 2d _
(AT,?) = ( >Zl f s (2.60)

Su raiz,\/(A—Tsz), define el jitter o valor RMS (del inglés root-mean-square) de los
tiempos de llegada. Se podra considerar que un receptor genérico podra detectar un
pulso soliténico si su maximo es detectado en una ventana temporal de anchura ATgy.
La probabilidad de detectarlo fuera de ella ir4 asociado a una P, = 10~ si, asumiendo
una distribucion gaussiana de los tiempos de retardo, el jitter maximo admisible (jitter

umbral) satisface la siguiente relacion,

Jorh = (535) eon

donde es habitual definir una ventana de deteccion ATzy = gTb [20, 21]. De este modo,

el jitter umbral serd de 10.92 ps 'y 5.46 ps para 5 Gbps y 10 Gbps, respectivamente.
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Efecto Gordon-Haus por ruido ASE: La dispersion transforma fluctuaciones
de frecuencia del soliton en tiempos aleatorios de llegada (jitter)

Fig. 2.12. Representacion del efecto de Gordon-Haus.

Transmision soliténica convencional a 5 Gbps

La Fig. 2.13(a) muestra el diagrama de ojos obtenido en la transmision solitonica
convencional a 5 Gbps sobre el enlace de 5000 km de fibra NZDSF amplificado
periddicamente definido en la Tabla 2.1. Se observa la correcta aproximacion
gaussiana de los valores de los ‘unos’ y ‘ceros’ detectados para la estimacion de la P,
con el factor Q de (2.48). En la Fig. 2.13(b) se muestra la distribucion gaussiana del
retardo de los tiempos de llegada para la estimacion del jitter (\/(A—TSZ)). Finalmente, se

constata en la Fig. 2.13(c) la adecuada convergencia de ambos estimadores para un

patron de longitud minima 640.

Parametros Fibra NZ-DSF
Atenuaciéon [dB/km] 0.25
Dispersién [ps/(hnm-km)] 1
Coeficiente de no-linealidad [(mW-km)™] 0.0037
Longitud vano entre amplificadores [km] 33
Figura de ruido EDFA [dB] 6.4

Tabla 2.1 Parametros del enlace de referencia bajo transmisién soliténica convencional.
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Fig. 2.13.Transmision soliténica convencional a 5000 km bajo 5 Gbps (a) diagrama de ojos (b)

distribucion gaussiana del jitter (c) convergencia factor-Q y jitter en simulacion numeérica.
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En presencia de amplificacion peridédica un pulso solitbnico de perfil secante
hiperbdlico (2.24) dispondra de una energia E; Yy, consiguientemente, potencia

promedio P, en su tiempo de bit,

E; = 2P,FyoT,; P, = EsR, (2.62)

Partiendo de (2.59)-(2.60), se podra resolver en funcion de los parametros del sistema
la varianza de la frecuencia central de propagacion ({(Q2)) y de los tiempos de llegada
(ATS)) [53],

Sask
(02) = 1.82
* Fa0PoTawnm (2.63)
L3|ﬁz|2 Y |52
AT2) = 02) = 0.19613 (—)S
(AT5) 3L, (Q5) Fag) ASET_— - (2.64)

El jitter que se deduce de (2.64) muestra como, para una determinada distancia, el
coeficiente de dispersion 3, trasladara temporalmente las fluctuaciones en frecuencia

producidas por el ruido ASE sobre el espectro del solitdn (de anchura inversa a
Trwum)- El origen no lineal de este efecto se constata en la proporcionalidad, segun

(2.26), de la potencia del soliton P, con el cociente |82/ Trwum-

En las Fig. 2.14(a) y Fig. 2.14(b) se verifica con las expresiones anteriores (en trazo
discontinuo) la correcta simulacion numeérica de la evolucion con la distancia del jitter y

factor Q del enlace definido en la Tabla 2.1. El valor de potencia de pico considerado

ha sido de P, = P,F4p = 2.5dBm para una anchura Tpyyy = 29 ps. Notese que
cuando el jitter supera su valor umbral, el factor Q diverge de la estimacién teorica
lineal. En la década de 1990 se plantearon diferentes técnicas de estabilizacion de la
frecuencia central del soliton (guiado central [54] y guiado desplazado). En el recuadro
de la Fig. 2.14(a) se muestra la eficiente reduccion del jitter, y su correspondencia con
la estimacion tedrica, al aplicar la técnica de guiado central desde la insercién de filtros
Opticos tras cada etapa amplificadora [17].

En la Fig. 2.15 se representa el maximo alcance para un factor Q = 6 respecto a la
potencia P;, de entrada. Se verifica el efecto puramente aditivo del ruido ASE para una
reducida potencia de sefial, limitAndose segun (2.56) el maximo alcance tedrico por la
curva roja. Por el contrario, al aumentar la potencia de los pulsos soliténicos
predominaré el efecto no-lineal de Gordon-Haus, imponiendo una limitacion adicional
en distancia (curva verde). De este modo sera habitual en la transmision por fibra en

régimen no-lineal identificar una potencia éptima ante ambas limitaciones.
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Fig. 2.14 Comparacién entre la estimacion teérica (trazo discontinuo) y la simulacion (trazo
continuo) de la evolucién con la distancia del (a) jitter (el recuadro muestra efecto guiado

central) (b) factor-Q, para un sistema solitonico convencional a 5 Gbps.
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Fig. 2.15 Maximo alcance respecto la potencia de entrada para la transmisién soliténica a 5 Gbps.

A elevados regimenes binarios, la dispersion de polarizacion de modo (PMD) limitara
la méaxima distancia de propagacion solitonica. Esto serd asi cuando las dos
componentes de polarizacion ortogonales en las que se reparte cada solitén viajen a
una desigual velocidad de grupo por un apreciable coeficiente D,. Sin embargo, su
efecto podra ser compensado por las fuerzas de atraccion no-lineales que, desde el
efecto XPM de la expresion (2.44), surgen entre las componentes de polarizacion.
Como se representa en la Fig. 2.16(a), al separarse los pulsos en cada componente
de polarizacién ortogonal, el efecto XPM inducird un incremento de la frecuencia
instantdnea respecto a la portadora de la componentes mas lenta (trazo azul continuo)
y un decremento en la mas rapida (trazo rojo). La dispersién an6mala posibilitara su
acercamiento al acelerar a la primera y retrasar a la segunda. De modo general este

efecto, denominado self-trapping, sera efectivo si el coeficiente D, se mantiene por

debajo de una fraccién del coeficiente de dispersién [41],
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D, < 0.3y/|B,] (2.65)
Para el enlace contemplado en la Tabla 2.1, por encima de D, = 0.3 ps/Vkm, se
apreciara una degradacion en el enlace al perderse la naturaleza solitonica de los
pulsos transmitidos. La Fig. 2.16(b) confirma como para una distancia de 5000 km el

factor Q decae linealmente para un coeficiente D,, por encima de dicho valor.

12

(a) * e (b)

20 0.5 1

. 15
Coeficiente dispersion de polarizacion Dp (psM km)

Fig. 2.16 (a) Efecto self-trapping en propagacion soliténica (b) evolucién factor-Q respecto al

coeficiente PMD para transmisién soliténica.

Los fabricantes de fibra han reducido considerablemente la birrefringencia de la fibra al
ponerse de manifiesto la limitaciébn impuesta por la dispersion de polarizacién. La
mayoria de las fibras comerciales ofrecen ya coeficientes D, < 0.1 ps/Vkm, aunque
en la actual infraestructura Optica puedan encontrarse aln tramos antiguos que

quintupliquen ese valor. En los siguientes apartados se considerara un factor D, =

0.1 ps/vkm, virtualmente equivalente a la ausencia de PMD.

Transmision solitonica con manejo de dispersion a 10 Gbps

La transmision solitonica convencional no es capaz de soportar en la practica la
transmisién a 10 Ghps sobre largas distancias [21, 36]. La mayor anchura espectral
del pulso soliténico exigira un coeficiente de dispersidén tan reducido, para reducir la
limitacion de Gordon-Haus, que el pulso soliténico se conformara con una potencia
insuficiente para superar el nivel de ruido ASE lineal. Para una transmision sobre 9000
km con amplificacion periodica cada 40 km, las curvas de contorno de la Fig. 2.17(a)
muestran ciertamente que no existe combinacion B,-Tryyy libre de condicionantes
[21].
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Fig. 2.17 Zona libre de limitaciones para una transmisién soliténica de 9000 km a 10 Gbps (a)

convencional (no existe) (b) manejo de dispersion (zona rayada). AS: estabilidad ante perturbacion por

pérdidas compensadas periédicamente. IS: limitacion por interaccion entre solitones vecinos. ASE lineal:

limitacion lineal por superposicion ruido ASE segun (2.56). GH: limitacion de Gordon-Haus segun (2.60).

La transmisién sobre un mapa de dispersion, como el mostrado en la Tabla 2.2,
soluciona el inconveniente anterior. Combinando fibras dispersivas de distinto signo, el
enlace presentara una dispersion local no nula (evitando la aparicion del efecto FWM)

y una dispersion promedio (f,)negativa que posibilitard la cancelacion de la no-
linealidad del enlace [36],

B21L1 + Ba22L
(B2) = T LI (2.66)
donde el segundo subindice hace referencia a los parametros correspondientes a
cada fibra. A diferencia de una transmisién convencional, el pulso experimentara
periddicamente un mismo ensanchamiento y compresion temporal. Para que el pulso
soliténico recobre peridodicamente su perfil temporal, el mapa de dispersion debera
comportarse como una perturbacion, presentando una distancia Zgymy = Ly + L
pequefia en relacion a su periodo Z,. Se puede constatar una transmision soliténica
robusta frente a las fluctuaciones razonables que puedan producirse en la dispersion

local y, por ende, en la dispersién promedio a lo largo del enlace [55].

Del mismo modo que un pulso solitnico convencional debe incrementar su potencia
de entrada en F,, para compensar la atenuacion entre amplificadores, ahora ademas
debera incrementarse adicionalmente en un factor empirico Fp para compensar la

reduccién de nivel ante un acusado ensanchamiento temporal [20, 36].

(B21 — (B2Dz1 — (Baz — (B2)) 2, 2

Pipn = FypFaoPy; Fyp =1+0.7 =
FWHM

(2.67)
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El pulso soliténico adquirird un perfil gaussiano (2.25), presentando una energia E; y

potencia promedio P,

PT
E, =—=2; Py = EGR, (2.68)
NG '

gue determinaréd ahora desde (2.59) la siguiente varianza de la frecuencia central de

propagacion ((Q?)) [20],

S
(Q2) =26 ASE

FMDFAOPOTF3WHM (2.69)

A partir de esta varianza se puede obtener analiticamente el jitter mediante (2.60).
Este jitter se vera reducido segun la expresion anterior en un factor proporcional a la
fuerza del mapa de dispersion desde el coeficiente F),. De este modo, como se
representa en la zona rayada en verde de la gréfica de contorno Fig. 2.17(b), ahora

sera posible lograr la transmisién fijada como objetivo.

Fibra Fibra
Parametros de fibra 6ptica 3
NZ-DSF |estandar

Longitud [km] 113 7 B, Zoomp
Atenuacion [dB/km] 0.2 0.5 P NZ-DSF SMF-SF ,
Dispersion [ps/(nm-km)] -1 17 A
Pendiente de dispersion -0.06 0.22 e L L~
[ps/(nm?-km)] —L, —>‘ | 5
Coef. no-linealidad [(mW-km) 7] | 0.00265 | 0.00265 | —| /L B B | B o
Coef. dispersién de polarizacién] 0.1 0.1 V ‘
(PMD) [psivkm] Esquema del patrén de compensacion

Parametros amplificador EDFA
Dist. entre amplificadores [km] 40
Figura de ruido EDFA [dB] 4.8

Tabla 2.2 Parametros de las fibras del enlace solitdnico de referencia bajo manejo de
dispersion.
La correspondencia de la simulacién numérica con las expresiones teoricas (2.60) y
(2.56) se aprecia en las Fig. 2.18(a) y Fig. 2.18(b), respectivamente. Para la
transmision soliténica con manejo de dispersion se ha elegido, de acuerdo a la Fig.
2.17(b), una dispersion promedio (B,) = —0.064 ps?/km y una anchura Tryyy =
14 ps. Para estos valores la distancia del mapa Z.,n,, = 120 km sera pequefia en
relacién al periodo del soliton Z, = 1550 km, requiriendo éste una potencia de pico
segun (2.67) de P, = 3.5 dBm. Se confirma numéricamente el alcance de 9000 km
bajo una transmisién solitbnica con manejo de dispersion (trazo naranja) y las
limitaciones de una transmision solitdnica convencional (trazo verde). Efectivamente,

de acuerdo a la Fig. 2.17(a), si se opta por una fibra NZDSF- (B, = |B21] =

51



Capitulo 2. Sistemas 6pticos con modulacién en intensidad y deteccion directa

—1,28 ps?/km) la limitacion vendra impuesta por el jitter, mientras que si se opta por
una reducida dispersion (5, = —0.064 ps?/km) correspondera a la superposicion lineal
de ruido ASE desde el factor Q.
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Solitén convencional L (B2) = —0.064 ps?/km
— 2
— 8 (B2) = —1.28 ps*/km
4 030 - o
£ Jo= Soliton manejo dispersion
= 6 [Jitter umbral % (B2) = —0.064 ps%/km
et
5 £20

=3

Solitén manejo dispersig AFaCtor 0 S S it |

- (B2) = —0.064 ps?/km ororal O I

0 2000 4000 6000 8000 10000 12000 % 2000 4000 6000 8000 10000 12000
Distancia (km) Distancia (km)

Fig. 2.18 Comparacién entre la estimacion teérica (trazo discontinuo) y la simulacion (trazo
continuo) de la evolucién con la distancia del (a) jitter (b) factor-Q, para un sistema soliténico

convencional y con manejo de dispersion a 10 Ghps.

Para concluir, la transmisidon solitbnica multicanal vera intensamente reducida la
interaccion no-lineal entre canales vecinos bajo un esquema de manejo de dispersiéon
[56]. Las ventajas de este esquema respecto al esquema convencional sélo se
justificardn aqui graficamente atendiendo a la Fig. 2.19. En las referencias [18, 19] se
pueden encontrar simulaciones multicanal de sistemas solitbnicos que, con el
simulador desarrollado en esta Tesis, muestran también la coincidencia con resultados
analiticos. Como resultado de una diferente velocidad de grupo, los pulsos de distintos
canales interactuaran por el efecto XPM Unicamente cuando coincidan en el tiempo.
Esta interaccion no-lineal se describe habitualmente como una ‘colisiéon’ [57]. Este
proceso, como en el caso del efecto self-trapping, se manifestara en la variacion de la
frecuencia instantanea §f; de los pulsos que tedricamente retornaré a cero tras cada
colision. Por efecto de las pérdidas se rompera esa simetria, variando §f; en funcion
del punto del enlace en que pueda producirse cada colision, traduciéndose en un
tiempo de llegada aleatorio adicional (jitter). Este jitter podra considerarse despreciable
si la distancia en que se compensa periédicamente las pérdidas (L,) es pequefia en
relacién a la distancia (L.,;) en que se produce la colision, L., > 2L, [42, 57]. Esta
relacion sera imposible de mantener en la practica para una transmision multicanal
soliténica convencional, obteniéndose valores de L., .on,, del orden del kilometro, en

tanto que la distancia de colision al considerar dos pulsos separados en frecuencia Af,
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Leoi_conv = Lewin (2.70)
T|B,|Af
se reduce con el régimen binario (al decrecer la anchura temporal) y con el incremento
del ancho de banda de transmisién (canales extremos colisionaran rapidamente al
presentar distantes velocidades de grupo). A la limitante interaccion no-lineal por este
efecto XPM habra que afiadir ademas la del efecto FWM, al deber transmitirse sobre
un reducido coeficiente de dispersion. La Fig. 2.19(a) muestra la reducida longitud de
colisén al considerar la dindmica de la colisién entre dos pulsos de distintos canales
(representandose el desplazamiento de su pico de amplitud), donde el eje de tiempos

del ‘canal i’ (en trazo rojo) esta normalizado al eje de tiempos moévil.

Por el contrario, en un esquema con manejo de dispersion (véase Fig. 2.19(b)) con
elevada dispersion local, se producirdn multiples colisiones, equivalentes a una
colisién sin pérdidas al producirse en una pequefia escala de distancia. La dinamica
de la colision se producira ahora en una elevada distancia L., 4, Superior al centenar
de kilometros, que ahora si satisface en la practica L.y gm > 2L, [56, 57]. Del mismo
modo que no es significativo el efecto XPM, tampoco lo sera ahora el efecto FWM,
dado que la transmisién de todos los canales se produce sobre una significativa
dispersion local. En consonancia con lo descrito en la introduccion de este capitulo, los
sistemas comerciales de larga distancia (por ej. submarinos) optaron a inicios de la
década del 2000 por la transmision solitnica bajo manejo de dispersién, dadas las
indudables ventajas para soportar elevados regimenes binarios bajo multiplexacién
WDM.

| (a) | chl_cénv | | | | ( ‘ “ ‘Lcol;dm | |
Canal i i ]
! Canalj. ! ]
o | o i |

(@R P (oMY LV A A 8 A | W
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A f Canal Lq 1
Distancia Distancia

Fig. 2.19. Representacion de la longitud de colision al considerar la colision entre dos pulsos de
distintos canales ‘i’ (normalizado al eje de tiempos mévil) y |’ para una transmision multicanal

(a) solitonica convencional (b) soliténica con manejo de dispersion.
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2.5.2. Transmisidn cuasi-lineal sobre fibra estandar a 40 Gbps

Tras la aparicion comercial de los amplificadores &pticos se produjo la gradual
actualizacion de los existentes enlaces terrestres sobre fibra estandar. La sustitucion
de sus regeneradores opto-electronicos por la combinacién de amplificadores 6pticos
EDFA y moédulos de compensacion de la dispersién (véase Fig. 2.1), condujo a
enlaces todo-6pticos en los que la acumulacion de los efectos no-lineales con la
distancia terminaria condicionando la eficiencia del sistema. La elevada distancia entre
amplificadores opticos, entre 75 km y 100 km, y la elevada dispersion que en su banda
de amplificaciéon presenta la fibra estandar tendida, proxima a 17 ps/nm/km en la
tercera ventana, imposibilité la adopcion de una transmision soliténica. Efectivamente,
se requeriria una potencia por canal de centenares de mW, imposible de suministrar
por los amplificadores 6pticos. En una transmisién no solitbnica se debe plantear el
sistema de modo que se minimicen los efectos no-lineales, no compensados ahora, lo
que conduce a una transmision cuasi-lineal. En este escenario de sistema es sencillo
plantear, sobre una distancia del orden de 1000 km, una transmision multicanal a 10
Gbps bajo modulacion NRZ-OOK. Concepcién de sistema éste que, dada su simpleza
y robustez, soporta aun hoy dia una elevada proporcion de la capacidad de

transmision de los enlaces terrestres de larga distancia.

Ante la incesante demanda de capacidad de transmisién de los enlaces troncales se
contempla desde principios del nuevo milenio nuevas alternativas para soportar 40
Gbps/100 Gbps por canal. Frente a la opcion de nuevos formatos de modulacion méas
eficientes, que se abordaran en los siguientes capitulos e indispensables para la
transmision a 100 Gbps, se contempla en este apartado la actualizacion a 40 Gbps
bajo modulacion OOK.

Cuadriplicar la capacidad de transmision por canal, de 10 Gbps a 40 Gbps, implicara
ademas de incrementar la OSNR en 6 dB (véase Fig. 2.11(a)), reducir en 16 y 4
veces, respectivamente, la tolerancia a la dispersion cromética y dispersion de
polarizacion del canal (véanse (2.12) y (2.43)). Por este motivo ser& clave un cuidado
disefio del sistema, con una fibra DCF que compense totalmente (al 100%) segun
(2.15) la pendiente de dispersion de la fibra estandar para posibilitar la transmision
WDM. Los primeros estudios y pruebas experimentales a 40 Gbps mostraron la
idoneidad de una codificacion RZ, frente a la tradicional modulacién NRZ, para reducir
la fuerte interaccién no-lineal entre pulsos adyacentes [58]. Esta interaccién sera
adicionalmente minimizada si, como se muestra en la Fig. 2.20, se introduce un

adecuado tramo de fibra DCF al inicio de la transmision para que a la salida de cada
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amplificador EDFA el nivel de potencia de pico sea reducido por la elevada dispersion

ahi acumulada.

Vano amplificado periédicamente

X12

Ultimo
tramo DCF

TX-IM : @ C) leoiy RX-DD

R " 1

Fig. 2.20. Esquema transmisién a 40 Gbps con fibra DCF inicial.

La solucién anterior ha sido la adoptada para el enlace realista mostrado en la Tabla
2.3, obteniéndose para un patron de pulsos gaussianos de anchura Tgyyy = 5 ps un
tramo inicial de fibra DCF 6ptimo de 1 km [22]. Para una transmision multicanal de 16
canales (distanciados en frecuencia 250 GHz) sobre 1000 km, atendiendo a la
evolucion del factor Q del peor canal representada en la Fig. 2.21(a), se resuelve una
potencia 6ptima de transmision de 10 dBm para un Optimo compromiso entre los
efectos lineales y no-lineales del canal. Estos valores coinciden razonablemente con
aquellos obtenidos en otras referencias [59, 60], en los que se constaté ademas la
compatibilidad con rejilla multicanal ITU de 100/200 GHz si se incrementaba la
anchura Tryyy por encima de 8 ps [59]. Como se observa en la Fig. 2.21(b), la
transmision multicanal requerira un elevado porcentaje de compensacion de la
pendiente de dispersién de la fibra estdndar. Como alternativa a las fiboras DCF
comerciales, que ya ofrecen la compensacién de dispersion sobre toda la banda C, es
posible paliar la limitante dispersion residual que pueda darse en los canales extremos

desde un tramo adicional de precompensacién/post-compensacion al inicio/fin del

enlace [22].

Parametros Fibra estandar Fibra DCF(100%)
Longitud en cada vano [km] 75 14.37
Atenuacion [dB/km] 0.22 0.22
Dispersion [ps/(nm-km)] 16.75 -87.4
Pendiente de dispersion [ps/(nm*-km)] 0.06 -0.31
Coeficiente de no-linealidad [(mW-km)™] 0.00126 0.0025

EDFA

Figura ruido EDFA [dB] 45

Tabla 2.3 Parametros del enlace de referencia para transmision multicanal a 40 Gbps.
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14— T
( b) —8— Compensacion perfecta dispersion

12t -+ & -+ Compensacion 80% pendiente dispersion

a” @ Comp. 80% pendiente + pre-compensacion

Factor Q

®  Simulacién peor canal
2r e Limite lineal ruido ASE | 2f 1
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Fig. 2.21 Evolucién del factor Q para transmisién cuasi-lineal a 40 Gps respecto (a) potencia de

entrada (b) nimero de canales WDM.

2.6. Conclusiones desde el estado del arte

En este capitulo se ha satisfecho el objetivo inicialmente propuesto de evaluar la
eficiencia de sistemas realistas IM/DD mediante un detallado modelo del canal 6ptico.
Los resultados obtenidos coinciden con expresiones analiticas y referencias, validando

de este modo el simulador desarrollado en esta Tesis.

Més concretamente, se ha confirmado la potencialidad de los sistemas soliténicos con
manejo de dispersién para la transmision de elevados regimenes binarios a larga
distancia (por ej. enlaces submarinos de hasta 9000 km). Ciertamente, como se
menciond en la introduccion, empresas pioneras como Pirelli y Marconi optaron a
inicios de la década del 2000 por esta estrategia ofreciendo soluciones de sistemas

WDM comerciales con un régimen binario de 10 Gbps por canal.

Finalmente, por lo que respecta a los enlaces troncales del orden de 1000 km, la
imposibilidad de una transmisién solitdnica sobre la infraestructura Optica existente
requiri6 acudir como estrategia de disefio a una transmisién cuasi-lineal. En este
escenario, se ha extendido la transmision multicanal a 10 Gbps bajo modulacién NRZ-
OOK. La transmisiéon a 40 Gbps bajo modulacién RZ-OOK, como se expuso en el
punto 2.5.2, aunque es posible tedricamente, requiere en la practica la minimizacién
de los efectos no-lineales y la completa compensacién de la dispersion cromatica de la
fibra. La imposibilidad de compensar épticamente la aleatoriedad de la dispersion de
polarizacién dificulta su aplicaciéon en la infraestructura Optica mas antigua [61]. Es por
este motivo que la transmision a 40 Gbps/100 Gbps se contempla en la actualidad
desde formatos de modulaciéon de una mayor eficiencia espectral (QPSK o M-QAM por
ejemplo) que, como se vera en los préximos capitulos, ofrecen una mayor tolerancia a

los efectos del canal e incluso posibilitan su ecualizacién dinadmica digital en recepcion.
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en fase y deteccion directa

interferomeétrica

3.1. Introduccion

La busqueda de una mayor capacidad de transmision sobre la actual infraestructura
Optica condujo recientemente a incrementar la capacidad de transmisién por canal de
10 Gbps a 40 Gbps. Mantener el tradicional formato de modulacién en intensidad y
deteccién directa (IM/DD) requeria incrementar el ancho de la rejilla multicanal (de 50
GHz a 100 GHz), duplicAndose uUnicamente de este modo la eficiencia espectral (0.4
bit/s/Hz) mientras se afiadian nuevas exigencias: una electronica en recepcion de
mayor ancho de banda/velocidad de proceso y, especialmente, un estricto control de
los efectos dispersivos acumulados en el canal [22]. En este sentido, los sistemas
IM/DD a 40 Gbps requieren unos niveles de dispersién de polarizacién tan reducidos
que su implementacion en los enlaces de fibra mas antigua resulta muy dificil, si no
imposible [61, 62, 63]. Por este motivo, pronto se contemplé la posibilidad de utilizar
formatos de modulacién espectralmente mas eficientes que pudiesen reducir la tasa
del simbolo mediante la modulacién en fase y cuadratura. Especialmente interesante
es el formato QPSK, en tanto que, mientras mantiene una potencia constante para
cada simbolo (reduciendo los efectos no-lineales del canal), reduce a la mitad la tasa
de simbolo. Esto permite la operaciéon sobre la rejilla de 50 GHz y reduce las
limitaciones impuestas por los efectos de dispersion de polarizacion y croméatica del
canal en un factor de dos y cuatro, respectivamente. A principios de la pasada década
se propusieron dos esquemas para su recepcion alternativos al receptor coherente
homodino (inicialmente propuesto en la década de 1980 [64, 65]): (i) el receptor
coherente digital intradino y (ii) el esquema de deteccion directa interferométrica. La
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Capitulo 3. Sistemas con modulacién diferencial en fase y deteccién directa interferométrica

incorporacién del procesado digital en el receptor coherente permitid solventar la
ausencia a frecuencias oOpticas de un oscilador local de referencia sincronizado con el
transmisor [66]. Ademas, la demodulacion de las componentes en fase y cuadratura
(I/Q) de la sefal posibilitaban la ecualizacion digital de los efectos del canal. Sin
embargo, la indisponibilidad de procesadores digitales DSP con la velocidad de
operacion requerida supuso un evidente freno. Por entonces, cualquier sistema
experimental bajo recepcion coherente digital debia confiar en un procesado
computacional off-line o en diferido [67, 68]. En este escenario, cobr6 inicialmente un
mayor protagonismo la propuesta en el afio 2002 de Griffin y Carter [69] de un
esquema de recepcion basado en un interferometro con linea de retardo para la
conversién en intensidad eléctrica de la variacion de fase en que se modula la
informacion. A diferencia de los esquemas de recepcion coherente, el esquema
propuesto toma como referencia su propia sefial retardada, siendo mas comunmente
conocido como receptor de deteccidn-directa que por su original denominacion
anglosajona asynchronous self-homodyne coherent. De este modo, bajo la aplicacion
de este esquema y de una modulacion diferencial en fase DQPSK (Differential-QPSK),
se dispuso pocos afios después de una tecnologia comercial a 40 Gbps [70, 71]
(véase Fig. 3.1). Como se muestra en la Tabla 3.1, su alcance esta limitado en la
practica a una distancia menor de 1000 km por la distorsién del canal, dada la
imposibilidad de una ecualizaciéon digital al no demodularse, como en recepcién
coherente, las componentes 1/Q de la sefial. Por este motivo, dado su reducido coste,
complejidad y consumo, se consolidé como una interesante alternativa en redes

metropolitanas y troncales.

OOK (D)PSK (D)QPSK
Q .1 Q
RIANC “
L | & | > |
1Tbps | *, O l %
S - - ) T el ws® ‘2
400 Gbps
PM-16QA
100 Gps + 100 Gbps
2bps/Hz || 2 pps/Hz
40 Gps + [ 40 Gbps ] ‘ 40 Gbps PM-DQSK PM-QPSK
0.2 bps/Hz 0.8 bps/Hz
00K DQSK
10 Gps+ (10 Gbps ’ ]
0.2 bps/Hz Deteccidn coherente
QOK Deteccion directa R

1995 2000 2005 2010 2015 Afios

Fig. 3.1. Evolucion cronolégica del régimen binario por canal respecto a las técnicas de

modulacién y deteccion.
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Sin embargo, la inminente amenaza de saturacién en la capacidad de las redes
Opticas de telecomunicacion impulso a finales de la pasada década la busqueda de
formatos de modulacion y deteccion capaces de soportar 100 Gbps por canal [4],
como Unica forma de afrontar con garantias un futuro inmediato (véase Fig. 3.1).
Pronto se descart6 la técnica de modulacion en intensidad por su baja eficiencia
espectral y el agravamiento de los factores que ya dificultaban su aplicacion a 40 Gbps
sobre la infraestructura existente [72, 73]. Con vistas a su aplicacion a corto plazo en
redes metropolitanas y troncales se valoré la adopcion del sencillo esquema de
deteccién-directa interferométrica, ya existente comercialmente a 40 Gbps. Su
potencialidad queddé demostrada entonces en numerosos trabajos de simulacién
numérica [74, 75] y experimentos [76], muchos de ellos de campo [73, 77].
Recientemente se han propuesto diversas modificaciones de este esquema para
reducir a la mitad el régimen de simbolo y simplificar asi las exigencias en ancho de
banda de la electronica de recepcion. En [78] se obtiene la transmision a 112 Gbps
mediante dos subportadoras moduladas a 28 Gbaud/s bajo DQPSK (dual carrier-
DQPSK). No obstante, este esquema es uUnicamente compatible con la rejilla ITU a
100 GHz (alcanzando una eficiencia proxima a 1 b/s/Hz). Por el contrario, la solucién
mas explorada para la transmision multicanal sobre la rejilla de 50 GHz es la adopcion
de la multiplexacién en polarizacion PM (Polarization Multiplexing). Como propuso
inicialmente Koch [79], una sefial PM-DQPSK (DQPSK con diversidad de polarizacion)
se puede demodular usando un receptor de deteccion directa interferométrica por
cada polarizacién tras un dispositivo que controle las variaciones temporales de
polarizacién de la sefial de entrada y un divisor de polarizacion PBS (Polarization
Beam Splitter). Este esquema permite un mayor alcance por la menor degradacion de

la sefial ante los efectos dispersivos del canal [80, 81, 82, 83].

A finales de la pasada década, Telefonica se planted la posibilidad de aumentar a 100
Gbps por canal la capacidad de su infraestructura Gptica troncal existente en Espafia
con esquemas de deteccion directa y modulacion DQPSK. Este interés, compartido
por otras operadoras punteras de Europa, dio lugar al proyecto europeo CELTIC 100-
GET (100 Gbit/s Carrier-Grade Ethernet Transport Technologies, 2008-2010 [16]). La
coordinacion de Telefénica del subproyecto 100-GET-ES en Espafia pronto identifico
las limitaciones de las herramientas comerciales de simulacion existentes para la
evaluaciéon numérica del canal Optico bajo sefiales PM-DQPSK. La posibilidad de
realizar evaluacién numérica del enlace con el simulador desarrollado en esta Tesis
posibilitd la participacion de nuestro grupo de investigacion. En este capitulo se

muestran los principales resultados tras evaluar numéricamente, en un escenario
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realista y desfavorable de enlace, la transmision multicanal a 100 Gbps con
modulacion DQPSK/PM-DQPSK y deteccién directa interferométrica. Los valores
obtenidos [23, 24] mostraron la posibilidad de transmitir sobre 700 km (cubriendo
distancias compatibles con la practica totalidad de las redes troncales europeas) y tres
ROADM intermedios, siempre que se acumule en el enlace una moderada dispersion
de polarizacién o dispersion cromética. Estos resultados estan en consonancia con los
valores expuestos en la Tabla 3.1 a 100 Gbps (extraidos de ensayos de fabricantes de
equipos al final de la pasada década en la red troncal de diferentes paises [76, 84,
85]).

Es de destacar que la alta velocidad de procesado de los DSP actuales ha impulsado
definitivamente en esta década el interés por la recepcién coherente digital a 100
Gbps en enlaces troncales y de larga distancia. Su estudio se realizara en los tres

proximos capitulos de esta Tesis.

Régimen binario Ry, 10G 40 G 100G
Formato OOK/ OOK/ DQPSK/ OOK/ DQPSK/ | PM-DQPSK/ | PM-QPSK/
(modulacién/deteccidn)
Directa Directa Directa Directa Directa Directa Coherente
(MzD1) (MzD1) (MzD1) digital
Constelacion/ bits/si g I , .40 RN
/ bits/simbolo g Q\\I p Q\\I 4R s Q\\I AR L <
/1 /1 /2 /1 /2 /a /a
Régimen de simbolo 10.7 42.8 214 107 53.5 27 27
R, (Gbaud/s) (FEC 7%)
Rejilla (GHz)/ 50/0.2 100/0.4 50/0.8 200/0.5 100/1 50/2 50/2
Eficiencia spectral (bit/s/Hz)
50/0.4
OSNR (dB en 0.1 nm) 11 16 13.2 20 17 16 14.5
@ P.=10"
Max. dispersion residual +600 +38 +160 +6 122 +100 =8
(ps/nm) para 2 dB penalizacién (ecualizable
digitalmente)
Méx. dispersion polarizacion 12 3 8 4 7 11 >>
(ps) para 2 dB penalizacién (ecualizable
digitalmente)
Alcance (km)/Aplicacion <2000/ <1000/ <1000/ <500/ <750/ <1000/ >2000/
Troncal-Largo Metro- Metro- Metro Metro- Metro Troncal-
alcance Troncal Troncal Troncal Troncal Largo alcance
Exento de un oscilador local Si Si Si Si Si Si No
en recepcién
Exento de filtrado 6ptico para No No No No No No Si
la seleccién del canal
Exento control o diversidad de Si Si Si Si Si No No
polarizacion en recepcion

Tabla 3.1 Tabla comparativa de las caracteristicas de diferentes esquemas de transmision y

recepcion. Los resultados mostrados corresponden a una codificacion NRZ.
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Por lo que respecta a la organizacién de este capitulo, en las secciones 3.2 y 3.3 se
detalla la caracterizaciéon y modelado de los bloques transmisor y receptor para
posibilitar la evaluacibn de una transmision DQPSK/PM-DQPSK en el simulador
desarrollado en esta Tesis. Su aplicacion a una transmision a 100 Gbps, objetivo del
subproyecto CELTIC 100-GET-ES, se detalla en las secciones 3.5 y 3.6 tras describir

en la seccién 3.4 el escenario de referencia.

3.2. Transmisor Optico

Se expondran brevemente aqui los conceptos tedéricos y el modelado de los elementos

del transmisor que posibilitan la modulacién de la sefial 6ptica de entrada a la fibra.
3.2.1. Elementos

Ldser

En las fuentes Opticas laser, como resultado del mecanismo de emision estimulada, se
obtiene idealmente una portadora de frecuencia angular w, con una intensidad de

campo eg(t) y envolvente compleja ey ,
er(t) = Re{ere/ ot} er = [P e/%e; (3.1)

donde han considerado constantes la amplitud (\/FS, siendo P; la potencia Optica) y el
origen de fase 6. Se asume un estado de polarizacion lineal ez que podra asociarse a

cualquiera de los ejes de polarizacién ortogonales de referencia (x 6 9).

De cara a la modulacién en fase contemplada en éste y préximos capitulos, debera
incluirse en su modelo un ruido de fase 6,(t) e intensidad AP, (t) introducidos por la
inevitable superposicion de fotones de direccion y fase aleatorias emitidos

espontaneamente,
er = /P:(b) ej(95+9ns(t))§;; P.(t) = P, + AP (1) (3.2)

El ruido de fase puede interpretarse como incrementos aleatorios A6, que se suceden

cada intervalo de tiempo T,

Ons(t) = Ons(t — 7) + ABps(T) (3.3)

Dado que un elevado numero de procesos de emisién espontdnea contribuyen
independientemente al ruido de fase, A6, podra modelarse como una funcién

gaussiana atendiendo al Teorema Central del Limite. Asumiendo un laser de perfil
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Lorentziano, su anchura espectral (o ancho de linea) Afr estara directamente ligada a

la varianza del ruido mediante la siguiente expresion analitica [48],
(8675(7)) = 2mAfpt (3.4)

Al particularizar como intervalo temporal el tiempo de bit (T}), el maximo ruido de fase

admisible por un receptor podra describirse usando como figura de mérito el producto
AfF * Tb'

El ruido de intensidad describe por su parte las fluctuaciones aleatorias en la
intensidad Optica emitida por el laser. Debido al nivel de potencia del laser oscilador
local podra ser muy limitante en un receptor coherente. Se especifica a través de ruido
relativo de intensidad RIN, que define la relacion entre la varianza y la potencia éptica

promedio.

(APZ (1))
RIN = P—SZ (35)

El ruido RIN se describe por unidad de ancho de banda, con valores tipicos de -160
dB/Hz a -130 dB/Hz, pudiendo modelarse en una primera aproximacion con una

respuesta en frecuencia plana mediante un ruido AWGN [48].

Modulador éptico

El objetivo de este elemento es modular 6pticamente las componentes de amplitud y
fase de la fuente laser segun la informacion definida en el dominio eléctrico. Para los
formatos de modulacién avanzados y los altos regimenes binarios contemplados en
este capitulo, la opcion usualmente empleada es el uso de un modulador externo

(frente a la modulacion directa en intensidad aplicable en OOK).

Modulador de fase

Es un elemento que hace posible la modulacion en fase de la luz. El modulador de
fase puede implementarse como un dispositivo éptico integrado basado en una guia
onda compuesta por materiales con un fuerte coeficiente electro-6ptico
(fundamentalmente LiNbOj). Basandose en el efecto lineal electro-optico (o efecto
Pockels), el indice de refraccion efectivo del modo n.rr depende linealmente de la
tension externa aplicada v(t) desde unos electrodos de longitud [, (véase la Fig.
3.2(a)). De esta forma, el desfase 6,,-(t) introducido en el campo eléctrico de entrada

sera

W, v(t)
Oumr(t) = Angsr[v(8)] 7lMF =T (3.6)

T
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3.2. Transmisor Optico

donde An,¢¢[v(t)] describe la variacion del indice de refraccion efectivo con la tension

aplicada y v, es la tension de conmutacién necesaria para obtener un desfase de =
radianes. Esta tension dependera de las dimensiones y caracteristicas del material,
con valores en la practica préximos a 5 v [48]. La evolucion de la envolvente de campo

complejo a su salida permitird resolver la funcion de transferencia del modulador de

fase,
~ io — jm v(t) —
eMF = e] MF(t) . eF =e vr[(t) . eF (37)
(a) - v(t) + (b) o+
MF T ? MZ ? 9
ez

er(t) @ emr(t) er(t % emz(t)
=5 —> R =

=
o o6

AGE 4

Fig. 3.2(a) Esquema de un modulador de fase 6ptico integrado (MF) (b) esquema de un
modulador 6ptico de Mach-Zehnder (MZ) integrado.

Modulador Mach-Zehnder

Basandose en la interferometria, el modulador de Mach-Zehnder (MZM),
implementado con dos moduladores de fase como se aprecia desde la Fig. 2(b),
consigue modular en fase o amplitud el campo de entrada mediante los diferentes
desfases (6,,6,) introducidos en cada uno de sus brazos. De este modo, tras su

recombinacion, el campo a la salida sera

1, . .
€pz = 5(6101 + efez)é‘,; = cos(

92 - 91 _j M —

)e ( 2 )ep (3.8)
Es facil observar que si en cada brazo del interferdmetro se induce un desfase de
signo opuesto podra eliminarse la indeseada variacion en frecuencia del campo de
salida (chirp). Esto puede obtenerse, segun la expresion (3.8), al aplicar tensiones

iguales, pero de signo opuesto,

40)

v1(t) = —v,(0) = (3.9)

De este modo, considerando una misma tension de conmutacion v(t), se obtiene la

siguiente funcioén de transferencia para el campo eléctrico y para la potencia Optica
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. <7T v(t)
epyz = COS E .

i v(t)) 510
3.10

) - €F; Puz(t) = Pscos? <E ”
Vs

i

En la Fig. 3.3 se representan ambas funciones de transferencia y se muestran dos
modos de operacion distintos. En el primero, con una tension de polarizacion v, /2 (6
3v,/2) y excursion v, se polariza en cuadratura y opera en su zona lineal, lo que
permite obtener una modulacion OOK. En el segundo, de interés aqui, se opera con
una tension de polarizacién v, y excursion 2v,, lograndose una modulacién binaria en
fase (0 6 = radianes). Para modulaciones binarias de fase BPSK (Binary Phase Shift-
Keying), esta solucion es preferida frente al uso de moduladores de fase, en tanto que
la relacion no-lineal de la curva de transferencia cosenoidal del modulador MZ reduce

las variaciones que, por el ruido eléctrico superpuesto, pueda inducir la tensién de

modulacion.
4 Funcion transferencia “Potencia
Mach-Zehnder Optica
. TCY O | 7T TCFase
Potencia
Optica U(E) W tiempo
> N >
Campo NRZ-BPSK  NRZ-OOK
eléctrico
Constelacién: _ ~(? Q
Ve N b= IS
/Rl ‘M N2 S
- o> o
> > \ I \ ]
< Vn o w(t) A ’ N 7
~ - ~NL -
— Diagrama de ojos:
= VU
:_D".
3
el
o tiém) ]
v
Fig. 3.3 Modos de operacion en un modulador de Mach-Zehnder.
Modulador IQ

Con un modulador de fase y dos moduladores de Mach-Zehnder puede obtenerse una
estructura clave para generar los nuevos formatos de modulacion avanzada. Como se
muestra en la Fig. 3.4(a), la introduccion de un desfase n/2 en los brazos de uno de los
moduladores MZ permitird modular por separado las componentes en fase (I) y
cuadratura (Q) de la sefial (en la figura representada para un tiempo de simbolo Ty).

De este modo, tras su recombinacién, podra representarse cualquier simbolo en la
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3.2. Transmisor Optico

constelacion 1Q. Este tipo de modulador estd disponible comercialmente en Optica
integrada para la transmision QPSK a elevados regimenes de simbolo como 40 Gbps
y 100 Gbps [86].

(a)

”Il(t) Modulador 1Q

T \ Simbolo Fase

MZ b1 bo (absoluta)
ep(t 00 TE/4

NRZ-QPSK 01 | 3n/4

MZ g 11 5n/4

t H 10 -nt/4

vo(t) £
g TS i 0|

Fig. 3.4 (a) Esquema de un modulador IQ integrado (b) constelacién y diagrama de ojos a su

salida.

En una modulacion QPSK cada simbolo, correspondiente a una secuencia de dos bits
segun el cédigo Gray de la Fig. 3.4(b), modula independientemente la fase de la
portadora. La modulacién QPSK es de especial interés como formato de modulacién
avanzada al permitir reducir a la mitad el régimen de simbolo, duplicando la eficiencia
espectral frente a BPSK y aumentando en transmision la resistencia frente a los
efectos dispersivos del canal. Para una modulacién M-QAM, debera ajustarse el valor
de excursién sobre el valor de tension de polarizacion v, para conseguir una
constelacion uniformemente distribuida en una rejilla cuadrada [87]. La Fig. 3.5
muestra para una simulacion dinamica las transiciones entre simbolos para una

constelacion 16-QAM y el correspondiente diagrama de ojos.

(a) - 16&\-\QA |\/|K (b) 16-OAM
\ > LS :g
\ / \ TE 0.8¢ B
7] oK ’ ‘E’ 0'6 : ‘\«"W( AD
£ 0 \' tiempo

Fig. 3.5 (a) Constelacion 16-QAM y (b) diagrama de ojos de salida de un modulador 1Q.
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Codificacién/Decodificacion diferencial

La codificacion diferencial bajo BPSK, habitualmente descrita como “modulacion
DBPSK” o directamente “modulacion DPSK”, producird un incremento en la fase
modulada de = radianes cuando se produzca un cambio de estado en el bit actual
respecto al precedente. En este caso la codificacion responde a una sencilla operacién
l6gica XOR.

Tanto la codificacion diferencial aplicada a BPSK como QPSK (denominada
habitualmente “modulacion DQPSK"), son compatibles con técnicas de deteccidn
directa, utilizdndose Unicamente bajo deteccién coherente para resolver de forma
sencilla la ambigledad de cuadrante que pueda producirse ante giros en la
constelacion. Para la codificacion DQPSK, en un primer paso, se determina el desfase
gue corresponde a cada simbolo segun la tabla de la Fig. 3.6(a). Posteriormente se
deberd incrementar en este valor la fase del simbolo anterior, de forma que la
informacion se encuentre modulada en la variacion de fase entre simbolos
adyacentes. Por este motivo es necesario codificar los simbolos transmitidos antes de
aplicarlos al modulador I1Q, tal y como se muestra en la Fig. 3.6(b). La Fig. 3.7 muestra
para una secuencia de seis simbolos de ejemplo — 00, 01, 11, 10 10, 11-, los desfases
correspondientes, la secuencia codificada resultante y la representacion de la

evolucion de la constelacion 1Q bajo una condicion inicial de fase de z/4.

(a) (b) Transmisor DQPSK
bl " C(')diﬁcad-or E’Conversién h
Simbolo Datos bO dn;;ir;(;al %’ eléctrica
b, by Desfase o
00 0
= MZ
01 /2 — eF(t)‘( / e
1 ; ' \ DQPSK
10 -7'[/2 Ipvg® 1-[/2
4
- (D) )

Fig. 3.6 (a) Esquema de un transmisor DQPSK (b) desfase aplicado sobre el simbolo

precedente en funcién del simbolo actual.
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(a) (b)

Ejemplo: Secuencia

simbolos de entrada Bits codificados N @
Desfase
b, by d, d 0ne, | N\ @ ‘o
\ ’

@®oo 0 00 +®

@o1 /2 01 L7 |
311 T 10 R

@10 /2 11 N

B 10 -1/2 01

®11 T 10

Fig. 3.7 Ejemplo de codificacion diferencial de una secuencia de entrada.

La decodificacion seguira ldgicamente un proceso inverso, detectando las variaciones
de fase entre cada simbolo y el precedente y, finalmente, decodificando la secuencia

binaria transmitida.

3.2.2. Transmisor DQPSK

El esquema del modulador IQ con un codificador diferencial de la Fig. 3.6 muestra la
forma mas habitual de implementar un transmisor DQPSK que, en consecuencia, se
modelarad en este capitulo. En los sistemas reales los moduladores presentan una
limitacion frecuencial en banda base ante las sefiales eléctricas que contienen la
secuencia de bits a transmitir. Para su modelo realista la sefial eléctrica moduladora
se obtiene habitualmente tras un filtrado paso bajo por un filtro de Bessel de quinto
orden. Como se describe en [5, 48, 75] se obtienen resultados bajo simulacion muy
aproximados a la realidad para anchos de banda eléctrico entre 0.5:Rs y 0.75-R;. Se

tomara aqui un valor intermedio de 0.6-R; [88].

3.2.3. Transmisor DQPSK bajo POLMUX

La fibra Optica monomodo utilizada como canal soporta dos modos degenerados
ortogonalmente polarizados. Como se describié en el apartado 2.2.4, debido a la
birrefringencia del canal su estado de polarizacion podra cambiar con la propagacion,
si bien mantendran su ortogonalidad. La multiplexacién en polarizacion PM (también
denominada POLMUX) de la informacién permitird duplicar la capacidad del canal,
siempre y cuando el receptor pueda realizar adecuadamente la correspondiente
demultiplexion. El esquema de transmision bajo POLMUX, mostrado en la Fig. 3.8,
requiere por lo tanto dos moduladores DQPSK con un estado de polarizacién lineal

ortogonal tras la rotacion de polarizacion (RP) en un bloque dispuesto tras uno de
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ellos, y un elemento que los combine en un Gnico haz de entrada al canal,

denominado combinador de polarizacion PBC (Polarization Beam Combiner).

X
Datos —
atos |

>{ Tx DQPSK ]i[ RP ﬁ

Senial
— PM-DQPSK

=D
-
w
(@)

Laser

>{ Tx DQPSK } 21
2

Fig. 3.8 Esquema de un transmisor Optico para una modulacion PM-DQPSK. RP: Rotador de

polarizacion. PBC: Combinador de polarizacion.

3.3. Esquema del receptor de deteccion directa para PM-
DQPSK

En tanto que un fotodiodo responde Unicamente a la potencia Optica incidente, la
deteccién de la modulacion en fase de la sefial requerira de una demodulacion éptica
previa. Los esquemas de deteccidn coherente requieren de un oscilador local para
detectar las variaciones en fase de la sefal respecto a él, mostrando unas mejores
prestaciones pero una mayor complejidad que la alternativa evaluada en este capitulo,
la deteccion directa. Efectivamente, la demodulacion con la propia sefial 6ptica como
referencia posibilita detectar directamente las transiciones en fase en que se codificara

la informacién.

Los receptores de deteccidon directa para modulacion diferencial DQPSK, sin
multiplexacion en la polarizacion, se implementan habitualmente con un interferometro
de linea de retardo. La principal ventaja del esquema de detecciéon directa frente al
coherente es que no requiere un control de la frecuencia, fase o polarizacion, al utilizar

como sefial de referencia la propia sefial retrasada un tiempo de simbolo:

1- Frecuencia. Porque el simbolo precedente que toma como referencia esta a la

misma frecuencia.

2- Fase. Al tomar el simbolo precedente como referencia, el ruido de fase del laser
puede modificar la fase diferencial entre los simbolos colindantes en que se modula la
informacion. Se estima en 0.5 dB la penalizacion en la ONSR para un maximo
producto Afz - T, de 3-10° y 8-10™ bajo modulacién DPSK y DQPSK, respectivamente
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3.3. Esquema del receptor de deteccién directa para PM-DQPSK

[89, 90]. Estos limites serian al menos cuatro veces mayores que los impuestos por

los receptores coherentes homodinos de la pasada década.

3- Polarizacion. En tanto que el tiempo de simbolo 7 (del orden de 20 ps para QPSK a
100Gbps) es varios 6rdenes de magnitud menor que el tiempo en que se producen los
cambios dindmicos del estado de polarizacion (del orden de milisegundos), tanto la
sefial como la sefal de referencia (retrasada Ts) mantendran un mismo estado de
polarizacion. De este modo se puede prescindir del control de polarizacion de la sefial
de entrada, implementado digitalmente en los actuales receptores coherentes tras una
demodulacion o6ptica previa con diversidad en polarizacion. Sélo en el caso de
recepcion de sefiales PM-DQPSK, con multiplexacion en la polarizacion, debera
introducirse un subsistema O6ptico adicional que redirija dinamicamente cada

componente de polarizacion al correspondiente receptor DQPSK.

Por el contrario, los principales inconvenientes son la necesaria seleccion o6ptica del

canal y su no validez para otros formatos de modulacion:

1. Demultiplexion de canales WDM en el dominio éptico. A diferencia de la recepcién
‘colorless’ coherente, que puede realizar eléctricamente la seleccién de canales (tras
sintonizar previamente la frecuencia del OL a la del canal a recibir), la deteccion
directa requerira un dispositivo 6ptico de filtrado paso banda previo (demultiplexor o

filtro 6ptico).

2. El esquema de recepcion directa depende del formato de modulacién a diferencia
de un receptor coherente, valido para cualquier formato, como por ejemplo M-QAM. La
deteccién directa del formato de modulacién DQPSK permitird demodular Gnicamente
la fase diferencial de la sefial. Formatos de modulacion de mayor orden requeriran de
elementos adicionales [48]. La imposibilidad de demodular en banda base las
componentes de polarizacion, fase y amplitud de la sefial imposibilita, por lo tanto, la
ecualizacién digital del canal propia de los receptores coherentes digitales. No
obstante, la adopcion tras el esquema de deteccién directa de algoritmos digitales
MSPE (del inglés multi-symbol phase estimation), basados en la decision tras largas
secuencias de simbolos apoyados en métodos estadisticos de probabilidad
condicional, permitiria reducir la penalizacion OSNR causada por el canal hasta en 2
dB [91]. Sin embargo estas opciones de post-procesado digital de la sefal se decartan
aqui por su mayor coste y con un claro objetivo de sencillez, clave en el esquema de

deteccion directa bajo estudio.

De manera equivalente al apartado anterior, en este apartado se presentan los nuevos
elementos que componen el receptor éptico. La deteccion coherente, estudiada
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separadamente en los préximos capitulos, compartira Iégicamente algunos elementos

de los aqui expuestos.
3.3.1. Elementos

Filtros opticos (demultiplexor /multiplexor) y eléctricos

El filtrado Optico paso-banda en esquemas de recepcion directa, como los aqui
planteados y aquellos vistos bajo modulacién en intensidad en el capitulo anterior,
tienen la doble mision de seleccionar el canal multiplexado bajo WDM y reducir el

ruido por amplificacion dptica fuera de la banda de sefal.

En la simulacion numérica el demultiplexor de recepcion se compone de filtros paso
banda centrados respecto a cada canal WDM, siendo habitualmente modelado [48,
74] con una funcién de respuesta en frecuencia supergaussiana de segundo o tercer

orden segun
_(w_wo)zn
Hy(w)=e 2w¢" (3.11)
donde w, es la frecuencia angular central, n el orden y w. un valor relacionado con el

ancho de banda 6ptico B, (en Hz) a 3 dB segun
we = (In2)~*"nB, (3.12)

El tercer orden de esta funcién es la indicada por Telefénica para el modelado de los
multiplexores, demultiplexores y ROADM que posibilitan la transmisién multicanal y

reconfigurabilidad de su red.

En el dominio eléctrico, el conjunto formado por los fotodiodos y preamplificador
impondra una respuesta en frecuencia paso bajo que reducira adicionalmente el ruido
proveniente de la amplificacion éptica y del propio el receptor. Los filtros eléctricos de
recepcion se modelaran aqui con un filtro Bessel de fase lineal y quinto orden, en
consonancia con la bibliografia existente [5, 48, 74] y la definicion del modelo de
respuesta en frecuencia del receptor completo definido por los principales estandares
(ITU-T G-691, IEEE 802.3ba). La frecuencia de corte B, debera corresponder a una

fraccion del régimen de simbolo R, tomandose la relacion tipica de 0.75-Rs.

Acoplador a 3 dB

Las relaciones entre los puertos de salida y entrada de un acoplador 2x2 a 3 dB sin

pérdidas pueden describirse matricialmente como
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o] =S 3] = 555 2112
A 90° ideal | g NAVERE (3.13)
Los campos de entrada se combinan en cada uno de los puertos de salida con una

fase relativa de +90° y -90°, por lo que se le denomina también como acoplador
hibrido a 90° [92].

Interferometro de Mach-Zehnder con retardo de linea (MZDI)

Una estructura Mach-Zehnder con linea de retardo MZDI (Mach—Zehnder delay
interferometer) es un elemento clave al posibilitar, por interferometria, la conversion de
las variaciones de fase de sefial en variaciones de intensidad. Como se muestra en la
Fig. 3.9, la sefial recibida se reparte en los dos brazos de un interferometro de Mach-
Zehnder mediante un hibrido a 90°. En el brazo inferior la sefal 6ptica se retarda un
intervalo de simbolo, 7, mientras que en el brazo superior se describe con @p; el
desfase diferencial que pudiera introducirse. Tras su recombinacién en un nuevo
hibrido a 90°, el médulo de la envolvente compleja de los campos de salida (para una

entrada entrada é; segun (3.2)),

€o1
02

|Fés(t — Ty) + &5 (t)el 1| (3.14)

N| —

permite obtener las fotocorrientes, proporcionales a la potencia éptica en cada puerto

de salida,

2

i1 =R |éo1
2 02

R R
= Z(Ps(t) + Ps(t - Ts)) t E\/ Ps(t) : Ps(t - Ts) COS(AQS(t) + Abps + (pDI) + ishotl +ipiv (315)
2

Atendiendo al tercer sumando, se resuelve la fase diferencial A6,(t) = 64(t) —
0,(t — T,) en que se modula la informaciéon bajo codificacion diferencial (y amplitud
constante), con la inevitable superposicion del ruido de fase A8, = 0,,,(t) — 0,,(t — Ty)

de varianza (3.4).

( MZDI ~
e
€in Ppr o ] . .
Z‘S b IDE: h—bk
e .
T 02, ] 2
Bl P I

Fig. 3.9 Esquema de recepcidn directa basado en un interferémetro de Mach-Zehnder con linea
de retardo (MZDI).
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La fotodeteccion balanceada sera conveniente para duplicar el nivel de intensidad de
sefial, cancelando ademas los dos primeros sumandos de la expresion (3.15). Resulta

finalmente proyectada la fase diferencial Ag,; en la componente en fase /pz siguiente,

Ipg = iy = i = R\P,(£) - Pi(t — T) cos(A05(8) + Abng + @p)*+(isnor 1 — Isnor2) +iria  (3.16)

Nétese que la deteccidn balanceada posibilitard adicionalmente cancelar la comun
contribucion de ruido RIN debido a las fluctuaciones en intensidad del laser de sefial.
No sucederd asi con la componente de ruido shot de cada fotodiodo, incorreladas
entre si. La posterior introduccion del ruido térmico ir;4, referido a la entrada de la
posterior etapa de preamplificacion, completa las fuentes de ruido internas que
limitardn la sensibilidad del receptor para sefiales de muy baja intensidad de entrada.
Al igual que se expuso en el anterior capitulo, en un enlace con amplificacion éptica el
ruido en recepcion estara fundamentalmente impuesto por el ruido ASE superpuesto.
Por este motivo, se prescindirda en el desarrollo analitico de siguientes puntos de las

fuentes internas de ruido del receptor.

Un interferometro MZDI puede realizarse en tecnologia de espacio libre [93, 94],
mediante fibra Optica [95] u Optica integrada [96]. En la préactica el retardo de simbolo
se implementa ajustando un diferente camino Optico entre los brazos del
interferémetro. Aunque su ajuste preciso no es fundamental [48, 97], si que lo sera el
desfase ¢p; (idealmente nulo o multiplo de 2m) entre los brazos para el adecuado
funcionamiento interferométrico, por este motivo se puede incorporar un control activo

de temperatura [98].

3.3.2. Recepcion directa DQPSK con MZDI

La Fig. 3.10 muestra el esquema de deteccidn directa habitualmente descrito en la
bibliografia para la demodulacién de sefiales DQPSK. Tras la seleccion del canal a
demodular por un demultiplexor (o filtro 6ptico), se disponen dos interferémetros de
Mach-Zehnder con un retardo de tiempo de simbolo. Para la deteccion de las
componentes en fase y cuadratura (Ipg, Qpg) Se contempla en cada uno de ellos un
desfase de valor (¢p; 1, ¢p; o) con un posible error 6, (fundamentalmente debido a la
variacion en temperatura y que, por simplificar, se considerara igual en ambos). La
figura representa también la fotodeteccion balanceada y la limitacion en banda de la

electronica de amplificacion posterior. Si se considera (¢p,; ; = 0,9p; o = 90°, con

6, = 0) y amplitud constante se resuelve de forma equivalente a (3.16),
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R
Ipg =iy — i = R|éy1|* = Rléqz|* = EPS cos(A6s(t) + Abps)

. (3.17)
Qpg = i3 — is = R|és3|* — R|éoal? = EPS sin(A8s(t) + Abps)

La constelacion demodulada serd como la de la Fig. 3.7(b), con un desfase constante
de 45° si se opta por ¢p; ; = 45°,¢p; o = —45° [75, 99]. Bastara aplicar un proceso de
decodificacion diferencial posterior, mediante la tabla de la Fig. 3.6(b), para resolver

finalmente los simbolos transmitidos.
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Fig. 3.10 Esquema de deteccién directa para sefiales con codificacion diferencial DQPSK

~.
N
v

basado en dos interferémetros Mach-Zehnder con linea de retardo.

La viabilidad de este esquema sera posible siempre que la penalizacién impuesta en
la implementacion por sus no idealidades no sea limitante. De todas las no idealidades
que se pueden contemplar, es especialmente critica el preciso ajuste del desfase
(ppr1 = 45°% ¢p; o = —45°) entre los brazos de cada interferometro [75, 99]. Un
desajuste 6, se transformara en un desplazamiento en frecuencia Afy, de la funcion

de transferencia del interferometro a través de la relacién siguiente
e = 2mAfizTs (3.18)

Para una penalizacion en la OSNR de 1 dB, el méximo desfase admisible es de 20.5°
para DPSK y se reduce en un factor de tres, hasta 6.5°, para DQPSK [48]. Si se
expresa este limite como cociente entre el desajuste en frecuencia y el régimen binario
(Afuz/Rp) [100], para una penalizacion de 1 dB se obtiene una relacion Afy,/Ry
maxima del 1% y del 0.5% bajo DQPSK y PM-DQPSK respectivamente (nétese que
con POLMUX se duplicaria en (3.18) el tiempo de simbolo). Bajo 100 Gbps-NRZ-
DQPSK se admitird por tanto un maximo desajuste en frecuencia Afy, de 1 GHz 6

equivalentemente de 500 MHz con POLMUX. Estos valores son viables en una
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implementacién del interferometro MZDI en espacio libre, que presenta variaciones en
frecuencia menores de 750 MHz en su rango de temperatura, mostrando una
dependencia con la temperatura menor de 20 MHz/°C [93]. La implementacion sobre
fibra u dptica integrada requerird un preciso control y estabilizacion con la temperatura
en una fraccion del °C (por ej, en fibra se produce una variacion del orden de 1.45
GHz/°C [94]).

Recientemente se ha propuesto un esquema alternativo, basado en la combinacién de
la sefial de entrada con su valor retardado en un hibrido a 90° con fotodeteccién
balanceada [48]. Su integracion Optica en una estructura MMI posibilita la operacion en
un amplio ancho de banda de operacién con minimos desbalanceos de fase y

amplitud, evitando el preciso ajuste de fases (¢p; ;, ¥p; ) [96, 101].

Demultiplexacion en polarizacion bajo modulacion PM-DQPSK

La transmision a 100 Gbps sobre DQPSK implica una tasa de simbolo R; de
aproximadamente 53.5 Gbaud/s, una vez se ha contabilizado, como se describi6 en el
apartado 2.3.2, una sobrecarga del 7% por la aplicacion de técnicas de correccion de
errores FEC [5]. Su multiplexacion WDM requerira de un espaciado entre canales
segun la rejilla ITU de 100 GHz, resultando en una eficiencia espectral cercana a 1
bit/s/Hz. Modesta si se compara con la eficiencia de 0.8 bit/s/Hz al transmitir 40 Gbps
sobre DQPSK en la rejilla ITU de 50 GHz [70]. La adopcion de un esquema de
multiplexacion en polarizacion permitird reducir a la mitad el régimen de simbolo,
26.75 Gbaud/s, y por lo tanto el ancho de banda 6ptico utilizado y eléctrico necesario.
Esto se traduce en una doble eficiencia espectral (al ser ya compatible con la rejilla
ITU de 50 GHz) y disponer de una mayor resistencia ante los efectos dispersivos del

canal.

Sin embargo, la multiplexacion en polarizacion aumentara la complejidad del receptor
puesto que, como se aprecia en la Fig. 3.11, se requeriran dos componentes 6pticos
adicionales. Por un lado un control automatico de polarizacion APC (Automatic
Polarization Controller), que ajuste dinAmicamente la polarizacion de la sefial de
entrada a los ejes del receptor, y un divisor de polarizacion PBS, que redirija las
componentes de polarizacién demultiplexadas a cada uno de los receptores DQPSK.
Se descarta de este modo aqui la opcién planteada en [91] de resolver digitalmente,
en sustitucion del APC o6ptico, la demultiplexaciébn en polarizacion siguiendo un

procesamiento idéntico al del receptor coherente digital.
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El esquema planteado en la Fig. 3.11 ha demostrado su capacidad para la recepcién
de regimenes superiores a 100 Ghps transmitidos sobre largas distancias [83, 102,
103, 104].

Receptor PM-DQPSK

( )
( ) -~
e >
—1+ APC (—{ P »| Receptor DQPSK | |
. J g
( ) >
* Receptor DQPSK | |

. h ),

Fig. 3.11 Esquema de un receptor DQPSK con diversidad de polarizacion.

3.3.3. Estimacion tedrica de la probabilidad de error ante ruido de
amplificacién

La atenuacion infringida por la fibra serd periédicamente compensada por los
amplificadores opticos EDFA ubicados a lo largo del enlace. Sin embargo, el ruido
Optico AWGN acumulado degradard la relacion sefial a ruido optica en recepcion
(OSNR) y en consecuencia la probabilidad de error por bit P,. La componente de ruido
mas limitante tras la respuesta cuadratica en fotodeteccion sera la producida por el
batido de la sefial con el ruido ASE, siendo proporcional al producto de la potencia de
ambos. Al igual que en la recepcién del esquema IM/DD, esta componente de ruido
dominaréa sobre todas las demas fuentes de ruido internas (como ruido shot o de
amplificacion), resultando en un receptor limitado por ruido ASE. No obstante, a
diferencia de los esquemas IM/DD y esquemas coherentes (véanse las expresiones
(2.48) y (4.11), respectivamente), no podra volver a asumirse aqui una distribucion
gaussiana de las componentes de ruido sobre la sefial demodulada [5]. Como
consecuencia, desde la derivacién analitica de su P., la deteccion directa de una
modulacion DQPSK sufrird una penalizacion adicional en la OSNR necesaria para
alcanzar una P. de 10°de 1.9 dB respecto a su deteccion coherente. Esto es debido a
que al tomar como referencia la propia sefial retrasada, afectada también por el ruido
del canal, empeorard adicionalmente la probabilidad de error. La probabilidad de error
bajo deteccién directa y modulacion DQPSK en un canal AWGN (con ruido ASE),
incluyendo una variacion de fase 6, del receptor (véase Fig. 3.10), corresponde

analiticamente a la siguiente expresion [75, 99],
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1 1
fe = E{Ql (a4, by) — Ee_(aierer)/zlo (ayby) + Q1 (a_,b_)

1 a2y
2° ( I"(a‘b‘)} (3.19)

ay = JSNR [1 — cos (%J_ree)] ;by = \/SNR [1 + cos (giee)]

Siendo @; e Iy funciones de Marcum de primer orden y Bessel de primera especie y
orden cero, respectivamente. La relacion sefial a ruido por simbolo en recepcion, SNR,
se define como el cociente entre la energia promedio por simbolo demodulado (Eg) y la

densidad espectral de potencia de ruido ASE (Sase) segun

SNR = (3.20)

La OSNR corresponde, de acuerdo a (2.50), al cociente entre la potencia promedia de
sefal P (idéntica a la transmitida si se compensa peridédicamente la atenuacion) y la
potencia de ruido ASE medida en ambas polarizaciones en un ancho de banda de
referencia Af,..r de 12.5 GHz 6 0.1 nm. Segun esto, la OSNR (dB en 0.1 nm) guardara
la siguiente relaciébn con la SNR definida en (3.20) bajo la recepcion DQPSK a
R, = 53.5 Gbaud/s.

P ER
OSNR(dB en 0.1 nm) = 5 S = — SA; = SNR + 3.3 dB (3.21)
ASE ASER ref

En un sistema bajo diversidad en polarizacién o multiplexacién en polarizacién (PM-
DQPSK), la reduccién a la mitad de la tasa de simbolo (para un mismo régimen
binario) compensara el incremento de potencia al multiplexar dos polarizaciones

ortogonales, resultando en una idéntica expresion final,

Psx+Fy _ Eg (3.22)

OSNR(dB en 0.1 nm) = +3.3dB

PASE SASE

La representacion grafica en la Fig. 3.12 de la probabilidad de error respecto a la
OSNR muestra la penalizacion de 1.9 dB (para una P, = 1073) del esquema de
deteccion directa respecto a una recepcion coherente, y la esperada mejora en

aproximadamente 6 dB de esta Ultima respecto al esquema IM/DD.
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Fig. 3.12 Comparacién IM/DD, DQPSK con det. directa y coherente a 40/100 Gbps.

3.4. Modelo numérico del enlace 6ptico de referencia

Una vez actualizada la herramienta numérica con los modelos de transmisor y
receptor necesarios para la generacion y recepcion de sefiales DQPSK/PM-DQPSK,
se usara para la evaluacién numérica de la transmision a 100 Gbps en el &mbito del
proyecto 100-GET-ES [16]. En esta seccion se describird la caracterizacion del enlace
optico que, como escenario desfavorable, hace Telefonica de su propia red troncal. El
enlace 6ptico esta formado por la concatenacion de ocho tramos de fibra Optica de 80
km hasta cubrir una distancia de 640 km (por ej. el enlace Madrid-Barcelona).
Efectivamente, tal y como Telefénica expone en referencia a su red Optica troncal
[105, 106], el 75% de los enlaces Opticos resultantes entre sus distintos nodos
corresponde a una distancia menor de 700 km. La fibra utilizada es monomodo
estandar, cuya atenuacion y elevada dispersion en la tercera ventana requerird su
compensacion periédica con la insercion de un amplificador éptico de dos etapas
EDFA y un mo6dulo de compensacion de la dispersion (DCF). Su ubicacién, cada 80
km, corresponde al maximo distanciamiento entre los anteriores regeneradores
optoelectronicos que sustituyeron. De este modo, la principal limitacion sera la
resultante acumulacién con la distancia de los efectos no-lineales y dispersion de
polarizacién no compensados de la fibra. Notese que frente al aumento en capacidad
obtenido tras esa primera actualizacion de la infraestructura Optica existente,
posibilitando la aplicacion de técnicas WDM, se contempla en la actualidad la
sustitucion de la tradicional técnica de transmision IM/DD a formatos de modulacion de
mayor eficiencia espectral para superar la limitacion en banda impuesta por los EDFA.
Simultaneamente los operadores han iniciado la transiciéon de enlaces WDM punto a

punto a redes troncales reconfigurables (véase la Fig. 3.13 representativa de esta red

77



Capitulo 3. Sistemas con modulacién diferencial en fase y deteccién directa interferométrica

troncal de telefonica), para poder gestionar remota y dinAmicamente el trafico,
proporcionando un mayor ancho de banda a aquellos nodos que lo requieran. El paso
de esta gestion estatica (sOlo configurable manualmente) a otra dinamica y
reconfigurable es posible desde dispositivos ROADM (reconfigurable optical add drop
multiplexor). Aunque hay mudltiples tecnologias para su implementacion — PLC, O-
MEMs (optical micro-electro mechanical systems)-, pueden esqueméaticamente
representarse con multiplexores/demultiplexores que consiguen dirigir mediante
bloqueadores de longitud de onda (WSS, wavelength selective switchers) los canales

WDM para su paso, adicion o extraccion.

A A
Tx 1 X3 1 Rx
Amplificacion de dos Mz Ay
Ay EDFA| etapes con DCF ROADM 14... Ay
X —— oo D Rx
! 1% i
X SM-SF % @ IIII v
80 km L DCF i X
My 2y
Tx A_N | B | /1N Rx
‘ 8 Vanos= 640 km ‘

Fig. 3.13 Esquema del enlace éptico de referencia de Telefonica bajo simulacion.

Es precisamente en la actualizacibn a 100 Gbps de los enlaces troncales de los
operadores europeos sobre las distancias requeridas, menores de 1000 km, donde el
formato de deteccion directa bajo modulacion DQPSK anteriormente estudiado puede
ser una interesante opcion a medio plazo frente a la recepcion digital coherente por

consumo, coste y sencillez (véase Tabla 3.1).

En la Tabla 3.2 se detallan los pardmetros del enlace éptico representado en la Fig.
3.14 y un detalle de la propia red troncal de Telefénica [16]. Es importante apuntar que
la exacta reproduccién periddica del patrén ideal de compensacion de dispersion ahi
descrito, ademas de irreal, supondra una continua superposicion de efectos no-
lineales (como se verd en la seccién 3.6). No serd por lo tanto realista asignar un
preciso valor constante de dispersion en tanto que las propias variaciones estaticas
(variacion del diametro del nucleo de la fibra con la distancia por la fabricacion o
instalacion, desviaciones en la longitud tendida o combinacion de fibras de diversos
fabricantes) o dindmicas (esencialmente variacion con la temperatura [107]) podran
modificar puntualmente a pequefa escala su valor. En consecuencia, un modelo mas
realista de fibra deberia incluir sobre el valor ideal una variacion normal (de desviacion
tipica op) en una pequefia escala del orden de kildmetros (coincidente aqui con el
paso de simulacién de 200m) [55, 108]. Tal y como se representa en la Fig. 3.14, se
ha distinguido para este esquema de compensacion, denominado “mapa de dispersion

A", entre una implementacion ideal (6p= 0 ps) y una mas realista con una desviacion

78



3.4. Modelo numérico del enlace 6ptico de referencia

tipica del 5% respecto a la dispersion nominal de la fibra estandar (op/D=5% 6 op=1
ps/nm/km). En este Ultimo caso habrd que constatar que la dispersién residual
resultante al final del enlace de referencia, de valor tipico 10 ps/nm, sea tolerable para
un esquema de recepcion que no dispone de elemento alguno de compensacién
dinamica adicional [109]. El efecto PMD se simula, tal y como se expuso en el punto
2.2.5, mediante la concatenacion de tramos birrefringentes que siguen una variacion
normal del 20% en su coeficiente de dispersion de polarizacion para modelar asi su
efecto de orden superior (variacion con la longitud de onda) [46]. La fibra se simulara
mediante el método de Split-Step Fourier (SSF), dividiéndola en tramos en los que
superponer los efectos de propagacion lineal y no-lineal. La eleccion de tramos de 200
m para la fibra estdndar y de 100 m para la fibra DCF, del orden de la longitud de
colision (o longitud durante la que simbolos de diferentes canales interactian),
aseguraran que en cada paso de simulacion el maximo desfase no-lineal sea menor
de 1.3 mrad. Estos valores, en consonancia con otros estudios numeéricos similares
[74, 110, 111], mostraron ser los minimos necesarios para la adecuada simulacion del
enlace. Al ser el efecto no-lineal FWM despreciable, dado el alto coeficiente de
dispersion local de las fibras consideradas, podran realizarse simulaciones multibanda
resolviendo por el método SSF la propagacién de los distintos canales con el sistema
de ecuaciones NLSE acopladas (2.44).

Parametros Fibra Fibra
estandar| DCF
Longitud en cada vano [km] 80 16
IAtenuacion [dB/km] 0.35 0.5
Dispersion [ps/(nm-km)] 20 -100 ‘
Pendiente de dispersion [ps/(nm*-km)] 0.06 -0.3 i ::mm
Coeficiente de no-linealidad [(mW-km)™] 0.00165 | 0.003
Coeficiente de dispersién de polarizacion| 0.15 0.15
(PMD) [ps/Nkm]

Tabla 3.2 Parametros de las fibras del enlace de referencia de la red troncal de Telef6nica [16].

Mapa de dispersion A

(a) 4 Dispersion (ps/nm/km) (b) Dispersion acumulada (ps/nm)
1600 Histograma dispersion
==y F~ = T Al 1 acumulada en recepcion
i (ps/nm)
\
SF ba R i
\
80 160 8-80 |
Disfancfa (km) | SF pr I
80 160 8-80
V, Distancia (km)
A
Desviacion tipica dispersién =~~~ op=0 ps/nm/km
80 L L L—J | local respecto a la media op=1 ps/nm/km

Fig. 3.14 Esquema del mapa de dispersion A (a) dispersion local respecto a la distancia (b)

dispersion acumulada con la distancia e histograma en recepcion.
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Cada uno de los amplificadores EDFA (de transmision, linea o pre-amplificacion)
dispone de una ganancia plana en banda-C de 18 dB y una figura de ruido de 5 dB. Es
facil comprobar que la figura de ruido total del amplificador 6ptico de dos etapas segun
la correspondiente Formula de Friis [112] es de 5.4 dB. Dado que su maxima potencia
de salida es de 21 dBm, debera considerarse una méxima potencia por canal de 2

dBm ante la transmision de 80 canales.

El multiplexor y demultiplexor, implementados habitualmente con AWG (array
waveguide grating), se modelan como filtros gaussianos de tercer orden (3.11) con
ancho de banda 75 GHz 6 35 GHz segun se considere una rejilla WDM de 100 GHz 6
50 GHz, respectivamente. Cada ROADM se modela por su parte como la
concatenacion del filtrado paso banda impuesto por el conjunto MUX/DEMUX,
degradando adicionalmente la sefial y por lo tanto su maximo alcance (sus pérdidas
de insercion se compensan con la amplificacién éptica). En este estudio se distinguira
entre dos escenarios: un enlace directo (sin ROADMs) y un enlace con ROADMs
alternos (uno cada dos tramos de fibra, contabilizando un total de 3 ROADMs
intermedios). Aunque no se detalle, la adopcién de una codificacion RZ-DQPSK en
sustitucion de la aqui estudiada NRZ-DQPSK, mostrar4d una mayor resistencia a la
concatenacion de ROADMSs y a la dispersion de polarizacion debido al menor impacto
de la distorsion intersimbolica resultante [23, 113].

La evaluacion del sistema se realizara mediante simulaciones numéricas que, bajo el
método de Monte-Carlo, permitiran resolver la probabilidad de error P,. Se utilizardn
para ello el suficiente nimero de secuencias de 512 simbolos (con un minimo de 50
secuencias o un total de 25600 simbolos) hasta asegurar la convergencia de la P.. Se
fijara para ello una P, minima objetivo de 2.4 - 1073, que se asume corresponde a una
transmision libre de errores cuando se adoptan técnicas de correccion de errores FEC
tras recepcion [73]. Al requerir la codificacion FEC de un incremento de la tasa de
simbolo cercano al 7% para la insercion de sus cédigos de correccion, la transmision a
100 Gbps requerird de un régimen de simbolo R de valor 53.5 Gbaud/s 6 26.7
Gbaud/s segun se utilice una modulacion DQPSK o PM-DQPSK, respectivamente.
Destacar finalmente que el ruido de fase no introducird penalizacion alguna en el
sistema para el ancho de linea Afr =5 MHz considerado en transmision (tipico para

un laser DFB, distributed feed-back), en consonancia con lo indicado en la seccion 3.3.
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3.5. Transmision de un Gnico canal a 100G-NRZ-DQPSK bajo el enlace de referencia

3.5. Transmision de un unico canal a 100G-NRZ-DQPSK bajo
el enlace de referencia

La transmisién 100G-(PM)-DQPSK en el enlace 6ptico de referencia de Telefénica se
estudiarqd en esta seccion para un canal, y en la préxima seccién para mdultiples
canales. Aqui, adicionalmente, se evaluara de forma pormenorizada la penalizacion
infringida por efecto del ruido ASE, los efectos de dispersibn cromatica y de
polarizacion de la fibra, el filtrado por la concatenacion de ROADMSs y la respuesta no-

lineal del canal.

Unicamente en este apartado se tomaréa una P, objetivo de 1072 (ligeramente menor
gue la impuesta por la técnica correccion errores FEC), esto permitira comprobar la
similitud entre los resultados numéricos y aquellos obtenidos experimentalmente o

bajo simulacién en la bibliografia.

3.5.1. Efecto del ruido de amplificacion en el escenario de referencia

La compensacion periddica de la atenuacion de la fibra por los amplificadores épticos
degradard la relaciéon sefial a ruido (OSNR) en recepcion. La Fig. 3.15 muestra en
trazo discontinuo la evolucion tedrica de la P, bajo deteccidn directa en funcion de la
OSNR al considerar diferentes potencias de sefal en las expresiones (3.19)-(3.22). La
correcta configuracion del enlace se justifica facilmente al comprobar la
correspondencia de los resultados con los de un canal AWGN (trazo rojo). Los
resultados numeéricos para el enlace de referencia sin ROADM intermedios de la Tabla
3.2 bajo modulacion DQPSK y PM-DQPSK se representa, respectivamente, en trazo
continuo negro y azul (en todo caso muy préximos como es de esperar segun (3.21)-
(3.22). Se aprecia una razonable penalizaciébn en la OSNR necesaria para una
P, =103 de 1.2 dB y 0.5 dB para DQPSK y PM-DQPSK, respectivamente [114]. El
esquema sin diversidad de polarizacibn muestra una mayor penalizacion al
computarse el ruido en ambas polarizaciones y, especialmente, por la mayor
degradacion del canal como consecuencia de su mayor tasa de simbolo. En ningan
caso se aprecia limitaciéon alguna por los efectos no-lineales de la fibra dado el

reducido nivel de potencia de sefial empleado (en todo caso menor de 2 dBm).
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Fig. 3.15 Comparacién de la estimacién tedrica (trazo discontinuo) y la simulacién numérica de
la probabilidad de error respecto a la OSNR de entrada para la transmision a 100G-DQPSK en

el canal de referencia.

3.5.2. Efecto del desfase entre los brazos del interferometro de Mach-

Zehnder

Como se explicé en el punto 3.3.2, un desajuste en la fase 6, entre los brazos del
inteferometro de Mach-Zehnder (por ejemplo debido al efecto de la temperatura) se
traducird en un desplazamiento en frecuencia Afy; de su funcion de transferencia
segun (3.18). En la Fig. 3.16 se observa la coincidencia numérica con la teérica al
respecto de una penalizacion en la OSNR de 1 dB para un desplazamiento
normalizado por tasa de bit (Afyz/Rp) del 1% y 0.5 % para DQPSK y PM-DQPSK,
respectivamente. El esquema de recepcion con diversidad en polarizacién presenta
una tolerancia menor a desplazamientos en la respuesta en frecuencia del
interferémetro, como se aprecia resumidamente en la Tabla 3.3, requiriendo por tanto
un mejor control activo de la temperatura si ésta es la causa de los errores en el

desfase 6,.
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Fig. 3.16 Efecto del desfase entre los brazos del interferémetro (a) evolucién de la probabilidad

de error para Afy, /R, = 1% (b) penalizacion OSNR respecto al desplazamiento en frecuencia

DOPSK PM-DQPSK
Penalizacion OSNR (dB en 0.1 nm) Afuz/Ry Az Afmz/ Ry Az
(R, = 107 Gbps) (R, = 107 Gbps)
1dB +1.1% +1.2 GHz +05% 600 MHz
2dB +1.7% + 1.8 GHz +0.8% 900 MHz

Tabla 3.3 Penalizacion estimada en la OSNR por desplazamientos en frecuencia del MZDI.

3.5.3. Efecto de la dispersion residual acumulada en el enlace

En la implementacion practica del enlace bajo compensacion de dispersion descrito en
la Fig. 3.14 podr& producirse una dispersion acumulada no nula en los canales bajo
transmision. Si se fija una maxima penalizacién de 2 dB en la OSNR necesaria para
P, =103 se comprueba, atendiendo a la Fig. 3.17, que la méaxima dispersion
acumulada admisible (en valor absoluto) serd aproximadamente de 30 ps/nm bajo
modulacion DQPSK. Bajo multiplexacion en polarizacion, al reducirse a la mitad el
régimen de simbolo, apenas se apreciara penalizacion alguna al incrementarse en un
factor de cuatro su resistencia a la dispersion, tolerando una maxima dispersion
residual (en valor absoluto) de aproximadamente 120 ps/nm. Estos valores coinciden
muy razonablemente con los indicados en la bibliografia [115] o los reflejados en la
Tabla 3.1. Nétese en consecuencia que para la desviacion tipica de la dispersion
residual del mapa de dispersion A realista, proxima a 10 ps/nm segun se aprecia en la
Fig. 3.14 (para op/D=5% o op= 1 ps/nm/km), no se apreciard penalizacion adicional

alguna.
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Fig. 3.17 Efecto de la dispersion residual acumulada del enlace (a) evolucion probabilidad de

error para dispersion residual 30 ps/nm (b) penalizacion OSNR respecto la dispersion residual.

3.5.4. Efecto de la dispersion de polarizacién

La pérdida de la perfecta circularidad en la geometria del nucleo de la fibra ocasionara
la no-degeneracion de los modos ortogonales que componen el modo fundamental.
Como consecuencia de su comporamiento dinamico experimentardn un retardo
diferencial de grupo promedio (DGD), reflejado en un ensanchamiento o dispersion por
modo de polarizacién PMD. Este retardo esta directamente relacionado segun (2.41)
con la distancia de transmision y el coeficiente de dispersion de polarizacion D, de la
fibora. Como se desprende de la bibliografia [115] o la propia Tabla 3.1, se producira
una penalizacion de 2 dB en la OSNR cuando el valor del (DGD) suponga un 35% del
tiempo de simbolo. Esto corresponde ciertamente a los resultados numeéricos
obtenidos para nuestro enlace de referencia en la Fig. 3.18 al incrementar el (DGD)
con el coeficiente D, apreciandose esa penalizacion para los valores de 7.5 ps 'y 10
ps bajo modulaciones DQPSK y PM-DQPSK, respectivamente. Notese que si bien con
POLMUX se aprecia una menor penalizacion por la dispersion de polarizacion, no
alcanza sin embargo el factor de resistencia doble que seria de esperar como
consecuencia de operar a la mitad de régimen de simbolo. Segun las referencias [83,
116] esto puede ser debido a una limitacién adicional por la interaccién no-lineal entre
las componentes ortogonales de polarizacion que no se produciria bajo DQPSK.

Destacar finalmente que para el reducido coeficiente de dispersion de polarizacion
indicado por Telefonica para su enlace de referencia, D, =0.15 ps/vkm

correspondiente a un (DGD) = 4 ps, se producir4 una penalizacibn menor de 0.5 dB

con independencia del formato de modulacion.

84



3.5. Transmision de un Gnico canal a 100G-NRZ-DQPSK bajo el enlace de referencia

10 : : ‘ -
—8— Ref. 100G-DQPSK % 5| |—#— Ref. 100G-DQPSK
as et obemogrek | a® | [ Ref. 1006-PM-DQPSK
§ O DGD=8ps. 100G-PM-DQPSK | @) at
5102 (3) 1z [ (b)
g z
©
x 3f
B zZ
o° n
= 3 o 2
‘810 | 15
Qo =
° 8
a N 1
<
c
10" ‘ ‘ ‘ ‘ e s s ,
10 12 14 16 18 20 0 2 4 6 8 10 12
OSNR (dB en 0.1 nm) Retardo diferencial de grupo DGD (ps)

Fig. 3.18 Efecto de la dispersion de polarizacién en el enlace de referencia (a) evolucion

probabilidad de error para un (DGD) de 8 ps (b) penalizacion en la OSNR respecto a (DGD).

3.5.5. Penalizacion por la insercion de ROADMs

La insercion periddica de ROADMSs en el enlace Optico es necesaria para posibilitar
redes reconfigurables y la gestion del gran ancho de banda resultante de la operacion
a 100 Gbps bajo WDM. Sin embargo introduce una nueva limitacion como
consecuencia del filtrado y paulatina reduccion del ancho de banda efectivo por su
conexion en cascada. Para el modelo descrito de ROADM (como concatenacion de un
DEMUX y MUX para tener acceso a los canales individuales), tras cuatro de ellos se
habra reducido el ancho de banda efectivo en un tercio y producido una penalizacion
proxima a 2 dB, tal como se aprecia en la Fig. 3.19. Notese que el formato PM-
DQPSK, pese a ocupar la mitad del ancho de banda que el DQPSK, mostrara una
similar penalizacién bajo el filtrado de los ROADMs al reducirse también a la mitad su

ancho de banda para posibilitar la compatibilidad con la rejilla multicanal a 50 GHz.

[32]
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Fig. 3.19 Penalizacion por la insercion de ROADMs en el enlace de referencia (a) reduccion
ancho de anda efectivo con la concatenacion de ROADM (b) penalizacién de la OSNR respecto

al nimero de ROADM intermedios.
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3.5.6. Efectos no-lineales en la propagacion de un Unico canal

El elevado coeficiente de dispersidon local del enlace imposibilitar4 la generacion de
productos de intermodulacion por el efecto no-lineal FWM [74]. Asimismo sera
irrelevante, dada la constante intensidad de los simbolos bajo el formato QPSK, el
desfase inducido por los efectos SPM y XPM. De este modo, la principal limitacion en
los formatos de modulacién en fase surge de la interaccién no-lineal en la fibra entre la
sefial y el ruido ASE [72].

La interaccidn no-lineal entre sefial y ruido se manifestara de forma general como una
fluctuacion aleatoria de las caracteristicas de la sefial (amplitud, retardo, fase o
frecuencia) [117]. Por ejemplo, tal y como se describi6 en el punto 2.5.1, la
propagacion soliténica experimentara un retardo o jitter aleatorio dentro de su tiempo
de bit, limitando su propagaciéon a largas distancias (limite de Gordon-Haus [52]).
Ahora, para formatos de modulacion en fase, seran especialmente criticas las
fluctuaciones de fase inducidas por un fenémeno no-lineal descrito en 1990 y conocido

como efecto de Gordon-Mollenauer [5, 118].

El ruido de fase no lineal (NLPN, non-linear phase noise) se produce segun (2.18) por
la transformacion no-lineal de las variaciones en amplitud de la sefial, inducidas por el
ruido ASE, en fluctuaciones aleatorias de fase. Su penalizacion sera doble en un
esquema de deteccion directa respecto a una recepcion coherente, en tanto que el
ruido NLPN estara presente en cada uno de los dos simbolos necesarios para la
estimacion diferencial de fase [119, 120]. La Fig. 3.20 ilustra este efecto y la resultante

constelacion en espiral, reflejo de su naturaleza no lineal.

Potencia 6ptica Potencia ptica Dispersién inducida por Potencia dptica

mapa de dispers'lén
tiempo tiempo

. o

& » Efecto no-ineal Kerr | .ﬁt’ %

s g, © %y Ot
* 3 Potencia o < .

Desplazamiento de fase no lineal por propio canal (SPM) o restantes (XPM)

Fase

Fig. 3.20 Representacion del desplazamiento en fase no lineal experimentado por la sefal

DQPSK e inducido por el propio canal (SPM) o por los restantes canales (XPM).

Al transmitir un Unico canal, el ruido NLPN sélo podra ser inducido por el efecto SPM

de la fibra. Si se considera, en una primera aproximacién, la ausencia de dispersion o
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una exacta compensacion periodica de la dispersion, el ruido NLPN generado por la

superposicion de ruido ASE tras una cascada de N, amplificadores EDFA sera

B = VerrLa {|\/Fs + Nuse 1|2 + [P + ngsp 1 + nASE2|2 +

) (3.23)

+ |\/Fs+nASEl +Nysg2 t '"+nASENA| }

donde nysp i, €s el ruido de amplificacion introducido por el amplificador k-ésimo,
modelado segln (2.49) como un ruido AWGN. Por y.sr =y/F40, con F,, definido en
(2.26), se describe el coeficiente de no-linealidad efectivo en cada vano entre
amplificadores, resultado de la periddica disminucién del nivel de sefial dptica. Merece
destacarse aqui que el caracter determinista del ruido NLPN en la propagaciéon de un
Unico canal permitir4, bajo una recepcién coherente digital y desde el conocimiento del

enlace Optico, la compensacion parcial de este ruido de fase no-lineal [121].

Como se resuelve en [92, 118] para una elevada OSNR, el ruido NLPN describird una

distribucion gaussiana de siguiente varianza (9%, ),

(D) (3.24)

1
2 ) e——————; = LP.
(DxL) 3 Kpormux OSNR (D) Yerrlls

donde el factor Kpo pyx valdra dos bajo multiplexacién en polarizacion (uno en su
defecto) y (@y,) es la media del ruido NLPN. Cuando el ruido NLPN iguale al ruido de
fase lineal, se marcara el inicio de la limitacion no-lineal del canal y de la consiguiente
distorsion en espiral de la constelacion demodulada. En [118] se fija por simplicidad un
valor de referencia (@y;) = 1rad que, para el enlace de referencia de Telefdnica,
corresponde a una potencia de transmision de 5.8 dBm y 2.8 dBm (3 dB menos) para
la modulacion DQPSK y PM-DQPSK, respectivamente. Mientras que en la Fig.
3.21(a)-(b) no se observa ciertamente para 2 dBm el efecto del ruido NLPN en la
constelacion demodulada, si que se aprecia en torno a los anteriores valores en la Fig.
3.21(c) el cambio de tendencia entre la limitacién lineal por ruido ASE a su limitacion
no-lineal. En esta figura se representa la evolucion de la probabilidad de error con la
potencia de sefial inyectada en la fibra por componente de polarizacion y
periddicamente restituida por la amplificacion 6ptica. NG6tese que la introduccion de los
ROADM supondré una penalizacion adicional proxima a 1.2 dB, con independencia del

formato, en correspondencia con la anterior Fig. 3.19.
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a) Transmisién 100G-DQPSK  (b) Recepcion 100G-DQPSK (c)
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Fig. 3.21 Transmisién 100G-DQPSK. Diagrama de ojos para 2 dBm de potencia (a) sin canal
(b) con canal. (c) Evolucién probabilidad de error respecto a la potencia de entrada por

componente de polarizacion.

3.6. Transmision WDM a 100G-NRZ-DQPSK bajo el enlace de
referencia

En una transmision multicanal el ruido NLPN inducido en un canal en concreto podra
verse acrecentado por las fluctuaciones de potencia de los restante canales a través
del efecto no-lineal XPM. En este caso su incidencia dependera en gran medida del
patron de compensacion de dispersion adoptado. El mapa de compensacion periddica
del enlace de referencia, mapa A, ser& idéneo para realizar los procesos de adicion y
extraccion de canales insertando un ROADM en cualquiera de sus extremos (véase
Fig. 3.22(a)). Para este mapa se representa en Fig. 3.22(c) la probabilidad de error
respecto a la potencia de sefial en funcion del nimero de canales WDM. Se observa
en trazo discontinuo que, para una exacta y periédica compensacion periodica de la
dispersion (desviacion tipica relativa de la dispersion op/D=0 %), el efecto XPM
limitara seriamente la transmisién multicanal al reproducirse periédicamente el ruido
ASE vy la cancelacion exacta de la dispersion de cada canal. En trazo discontinuo, con
un mapa de dispersibn mas realista que rompe con esa exacta e ideal periodicidad
(on/D=5 %), se observa por el contrario una importante reduccion de la degradacion
impuesta por el efecto XPM respecto al SPM. Esto Ultimo es de esperar, en tanto que
el efecto XPM entre componentes de sefial es proporcional a la longitud de interaccion
no-lineal entre canales L, (véase (2.35)) [92, 119] que serd muy reducida para los

elevados regimenes de simbolo y coeficientes de dispersion local aqui considerados.
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Fig. 3.22 Mapas de dispersion (a) Ay (b) B. (c) Evolucion de la probabilidad de error respecto a

la potencia de entrada para transmision multicanal WDM en mapa dispersion A.

La dependencia anteriormente observada con el patrén de dispersion permitiria
contemplar un mapa B, representado en la Fig. 3.22(b), en el que la dispersion varie
de forma diferente en cada canal introduciendo una dispersion inicial y residual en el
enlace. El planteamiento de este mapa, disefiado aqui siguiendo las recomendaciones
de [74], se muestra Optimo en laboratorios y experimentos [73, 74], si bien es
incompatible con la insercion directa de ROADMs como sucedia en el mapa A. Al
considerar una potencia de salida por canal de 2 dBm impuesta por los EDFA, se
representa en la Fig. 3.23(a) la evolucién de la 2. con el nimero de canales WDM. Se
observa la esperada reduccion del efecto XPM para el modelo realista de
implementacion del enlace de referencia (mapa A con op/D=5%), que serd adoptado
en adelante, no muy lejano del descrito por el esquema O6ptimo del mapa B. La
evolucién de la P. con el nimero de canales bajo transmisiéon DQPSK (rejilla 100 GHz)
y PM-DQPSK (rejilla 50 GHz), en presencia y ausencia de ROADMSs intermedios, se
muestra para el enlace de referencia (mapa A realista) en la Fig. 3.23(b) y Fig. 3.24(a),
respectivamente. Para cada valor promedio de P. se superpone la banda de valores
correspondiente a su desviacion tipica, lo que demuestra la pequefia variabilidad de
los resultados alcanzados. Ambos formatos de modulacibn operaran
satisfactoriamente a 100 Gbps en el escenario de referencia con ROADMs
intermedios, si bien la transmision PM-DQPSK permitir4 duplicar la eficiencia espectral
y aumentar la resistencia a los efectos dispersivos del canal pese a una mayor
complejidad. Finalmente, tal y como se muestra en la Fig. 3.24(b), podré optimizarse la

potencia transmitida por componente de polarizaciéon atendiendo a la limitaciéon no-
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lineal del canal a una potencia de 4 dBm y 1 dBm para los formatos DQPSK y PM-

DQPSK, respectivamente.
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Fig. 3.23 Evolucién de la probabilidad de error respecto al nimero de canales WDM (a) 100G-
DQPSK mapas Ay B (b) 100G-PM-DQPSK y 100G-DQPSK con mapa A.
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Fig. 3.24 Probabilidad de error con ROADMs intermedios 100G-(PM)-DQPSK (a) evolucién

repecto al nimero de canales WDM (b) evolucion respecto a la potencia de entrada.

3.7. Conclusiones

En el medio y largo plazo se espera que los operadores realicen gradualmente la
sustituciéon de canales 10G-NRZ-OOK por canales a 100 Gbps segun sus necesidades
de ancho de banda. Una interesante alternativa a la recepcion coherente, atendiendo
a razones de coste, consumo y complejidad, es el esquema de deteccion directa
interferométrica disponible comercialmente para la modulacion DQPSK a 40 Gbps. El
estudio de sus prestaciones fue realizado por los principales operadores europeos en
el proyecto CELTIC 100-GET. En este Capitulo, en el ambito del subproyecto 100-

GET-ES, se ha evaluado este esquema de deteccion directa bajo modulacién
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DQPSK/PM-DQPSK en un enlace realista de referencia de 640 km de la red troncal de
Telefonica en Espafia con ROADMSs intermedios. Los resultados muestran que una
adecuada compensacion optica periédica de la dispersion cromética y reducida
incidencia de la dispersion de polarizacion permitiria operar satisfactoriamente a 100
Gbps con ambos formatos de modulacién. Sin embargo, pese a la mayor complejidad
del receptor, la transmision PM-DQPSK posibilita duplicar la eficiencia espectral y
aumentar la resistencia ante los efectos dispersivos del canal. La reducida
penalizaciéon que el escenario realista de referencia muestra ante una transmisiéon
multicanal por el efecto no-lineal XPM es extensible a canales colindantes que
adoptan (bajo una misma potencia promedio) formatos de modulacién NRZ-OOK 6
40G-NRZ-DQPSK [122]. Esto facilitaria la convivencia de distintos formatos de

modulaciéon en una misma fibra.

Los resultados alcanzados bajo simulacibn numérica muestran, como se ha ido
reflejando, gran similitud con aquellos presentes en la bibliografia y son en gran
medida coincidentes con los logrados experimentalmente en las etapas finales del
proyecto CELTIC [16]. Asi las pruebas de campo realizadas bajo el subproyecto
100GET-ER por Ericsson mostraron la viabilidad de transmision 100G-PM-DQPSK y
deteccion directa en un enlace de 630 km entre Nuremberg y Bayreuth, con 4 ROADM
intermedios (caracteristicas similares al enlace de referencia de Telefénica) [85]. Por
su parte, Alcatel-Lucent demostr6 en 2010 la transmisiéon de 16 canales bajo NRZ-
DQPSK y deteccion directa en un enlace Ladenburg-Stuttgart-Nuremberg de ida vy
vuelta sobre 764 km [123]. En ningln caso se aprecié penalizacién alguna por la
transmisién simultanea de canales a 10 Gbps y 40 Gbps bajo condiciones normales de

operacion.

Poco antes, a finales del 2009, en el ambito del subproyecto CELTIC 100G-ES
también se realizaron ensayos a 100G sobre la red troncal de Telefénica. Huawei
anuncio la transmision PM-DQPSK bajo deteccién directa en el enlace Valladolid-
Burgos-Zaragoza sobre una distancia de 600 km. No obstante, merecen también ser
destacadas las demostraciones bajo deteccién coherente del propio Huawei, sobre
este mismo enlace, y de Alcatel-Lucent, en un enlace de 1088 km sobre Madrid-
Sevilla-Mérida, que mostraron su facilidad para lograr un alcance superior a 1000 km.
Pese a la mayor complejidad y coste actual de este esquema de recepcion coherente
digital, destacan sus ventajas adicionales como la posibilidad de una recepcion
‘colorless’, clave en redes reconfigurables, la compatibilidad con formatos de
modulacion de mayor eficiencia espectral M-QAM y una ecualizacion dindmica digital

gue posibilita su aplicacion hasta en redes de largo-alcance. De este modo, es
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razonable que cada operador, en funcion de las caracteristicas de su propia red
troncal, deba realizar estudios actualizados de coste, como aquellos efectuados por

Telefonica en [16, 106], en los que valore en cada caso la eleccion de una u otra

técnica de deteccion.
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4.1. Introduccion

La recepcion coherente se basa en la deteccion resultante de la combinacién de la
sefial de informacion de entrada con un oscilador local (OL) de referencia. La
disponibilidad de laseres semiconductor como OL impulsé en la década de los
ochenta, apenas una década después del desarrollo de los sistemas Opticos basados
en sencillos esquemas de deteccion directa, la investigacibn en esquemas de
recepcion coherentes. El objetivo era incrementar al maximo el alcance de esos
primeros enlaces oOpticos que, bajo deteccion directa, estaban limitados por las fuentes
de ruido eléctrico en recepcion. Ciertamente, en un receptor coherente la sefal
eléctrica de salida es proporcional a la potencia del OL. De este modo, trabajando con
niveles elevados de OL se podrian obtener mejoras en la sensibilidad del orden de 20
dB, resultando en una recepcién limitada unicamente por el ruido shot [62, 108]. Sin
embargo, su desarrollo debia afrontar antes la dificultad de contar con un intenso OL
de referencia sincronizado en fase y alineado en polarizacién con la sefal de entrada.
La mayoria de los esfuerzos, centrados en el desarrollo de complejos y costosos PLL
(phase-locked loop) en el dominio éptico, exigian ademas reducidas anchuras de linea

en las fuentes laser [124].

El desarrollo comercial en la década de los noventa de la amplificacion 6ptica EDFA, y
su disponibilidad como amplificacién en linea y de preamplificacién, detuvo el interés
en la recepcion coherente. Su inicial aplicacibon como preamplificador permitio
entonces a los esquemas de deteccién directa igualar la sensibilidad de los receptores
coherentes, en tanto que la SNR de ambos sistemas pasaria a estar limitada
fundamentalmente por el ruido ASE [48, 124]. Todo ello manteniendo un esquema de

detecciébn mas econdémico y sencillo en el que no era necesario control alguno de la
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fase y polarizacion del OL. Comenz6 asi un largo periodo de 20 afios en el que se
abandond todo interés en la recepcion 6ptica coherente debido a las posibilidades
brindadas por la amplificacion EDFA para desarrollar sistemas IM/DD de largo alcance

y alta capacidad desde la aplicacion de la técnica de multiplexacion WDM.

En la pasada década, ante la incesante demanda de ancho de banda y la
imposibilidad de incrementar el ancho de banda de amplificacion EDFA (limitado
fundamentalmente a la banda C, excepcién hecha de los esquemas hibridos Raman-
EDFA), se plante6 el desarrollo de otros formatos de modulacién que permitiesen
sobre la infraestructura 6ptica existente superar la baja eficiencia espectral de la
codificacion OOK (proxima a 0.2 bit/s/Hz). Una interesante opcion, planteada en el
anterior capitulo, fue implementar un sencillo esquema de deteccién directa basado en
un interferémetro de Mach-Zehnder con linea de retardo. Se posibilitaba asi, con
formatos de modulacién de fase y codificacion diferencial DQPSK o PM-DQPSK,
duplicar o cuadruplicar respectivamente la tasa de bit bajo una misma tasa de simbolo.
Estas opciones, como se vi6 en el anterior capitulo, se han contemplado
recientemente como una soluciébn a corto-medio plazo para incrementar las
capacidades de transmision de las redes troncales y metropolitanas hasta 100 Gbps
por canal y alcanzar asi eficiencias espectrales proximas a 2 bit/s/Hz [78, 79, 96].

El desarrollo en esta década de la recepcion coherente, como clara sucesora de los
esquemas de deteccién directa, ha requerido encontrar solucién practica a los dos
principales problemas que surgen en su implementacion (i) la disponibilidad de un OL
como sefal de referencia sincronizada en fase y frecuencia con la fuente de sefal (i)
la continua alineacién del estado de polarizacion de la sefial recibida con la del OL
referencia, aun cuando aquella no adopte multiplexaciéon en polarizacién. El primer
problema, frente a la imposibilidad practica de disponer de un PLL 6ptico, encuentra
solucion en la estimacion digital de la fase mediante la demodulacion de las
componentes ortogonales en fase y cuadratura de la sefial [66, 125] obtenidas en un
downconverter 1Q (DIQ). Respecto al segundo problema, frente a la igualmente
costosa y poco fiable resolucion éptica de un control automatico de polarizacion, podra
abordarse digitalmente. Para ello, se necesitara una red de diversidad de polarizacion
gue separe las dos componentes ortogonales de polarizacion la sefial de entrada y las
dirija su correspondiente DIQ simple. Tal y como se representa en la Fig. 4.1, las
salidas de este downconverter con diversidad de polarizacién seran digitalmente

procesadas en un DSP, posibilitando la demultiplexacién en polarizacién de la sefial.
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Fig. 4.1 Diagrama de blogques simplificado de un receptor coherente digital intradino.

Como se puede deducir de lo anterior, la recepcion coherente digital intradina ha
recuperado definitivamente el foco de atencion como alternativa a la deteccion directa
al posibilitar (i) incrementar la capacidad de la red Optica existente mediante nuevos
formatos de modulacion de elevada eficiencia espectral (por ej. POLMUX y M-QAM,
gque combinan la modulacion en amplitud, fase y polarizacion), (i) desarrollar redes
reconfigurables en las que es clave la recepcidn ‘colorless’ ofrecida por la deteccion
coherente, posibilitando demodular cualquier canal desde la simple sintonizacion del
OL (sin recurrir a ningun elemento de filtrado éptico adicional) y beneficiarse asi de
una mayor selectividad en frecuencia sobre la sefial demodulada en banda base (iii)
ecualizar digitalmente los efectos dinamicos del canal tras el completo acceso a la
informacion de la sefial demodulada (amplitud, fase y polarizacion) sirviéndose de la
alta velocidad de procesado de los DSP actuales y algoritmos muy similares a

aquellos empleados en radiocomunicacion MIMO [66, 126, 127].

El formato de modulacién PM-QPSK bajo deteccién coherente es de este modo
contemplado en la actualidad [11] como el principal candidato para incrementar sobre
las actuales redes todo-Opticas la capacidad de canal a 112 Gbps (100 Gbps mas el
incremento del 4% de cabecera de las tramas Ethernet/IP y 7% para técnicas de
correccion de errores FEC, lo que corresponde a una tasa de simbolo de 28 Gbaud/s).
La integracién monolitica en un mismo chip de los necesarios componentes Gpticos y
eléctricos (con excepcion del OL, conversores analdgico-digital y DSP) del receptor
con diversidad de polarizacion y fase es clave para reducir el coste, tamafo,
complejidad y consumo [128] respecto a su implementaciéon con Optica discreta. Las
inevitables no-idealidades que pueda presentar el receptor en la banda de frecuencias
de operacion, propias de la tecnologia o inducida por errores de fabricacién, podran
ser parcialmente compensadas en el DSP.
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Tras el modelado del canal y del transmisor de las secciones 2.2 y 3.2,
respectivamente, se presentan aqui los diferentes subsistemas que componen el
receptor coherente intradino. En la seccién 4.2 se describird el ‘front-end’ Optico o
downconverter con diversidad de polarizacién y en la seccion 4.3 se modelaran los

algoritmos del necesario procesado digital de sefial posterior.

4.2. Downconverter IQ con diversidad de polarizacion

En esta seccion se describirdn los subsistemas y componentes fundamentales del
downconverter con diversidad de polarizacion. Asimismo, se presentaran las
expresiones que definen la probabilidad de error por bit para una implementacion ideal

y se compararan con las correspondientes a una deteccion directa interferométrica.

4.2.1. Conceptos basicos de la deteccion coherente

La Fig. 4.2 muestra un esquema basico de recepcién coherente en el que la entrada
se combina con un oscilador local de idéntica frecuencia w, en un hibrido a 90°. La
intensidad de campo eléctrico de sefal es(t) y OL e;o(t) se podran representar en
funcion de su respectivos estados de polarizacion, é; y é;, Y sus correspondientes

envolventes complejas lentamente variables, é; y €,

es(t) = Re{ég e/ @0t - &}

) (4.2)
epo(t) = Re{éLO el @ot . éLO}
definiéndose las envolventes complejas como
é’s — \/Fsej(95+9ns)
(4.2)

éLO — /PLOejAwtejenLO

donde P, y P,, son las potencias épticas de sefial de entrada y oscilador local. La
modulacion de la sefial en fase esta contenida en 8, siendo 6,5 y 8,0 €l ruido de fase
debido respectivamente a las fuentes laser de sefial y OL empleadas (se desprecia asi
cualquier contribucién no lineal introducida por el canal Optico). El término Aw

introduce la posible diferencia entre las frecuencias de OL y sefial.

96



4.2. Downconverter IQ con diversidad de polarizacion
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Fig. 4.2 Esquema basico de recepcion coherente basado en un hibrido a 90°.

La sefial y OL se combinan en el hibrido a 90° ideal, con pardmetros de scattering

So0° ideal definidos a través de (3.13) entre sus dos puertos de entrada y de salida. De
este modo, las fotocorrientes (i3, i,) que se obtienen a la salida de cada uno de los
fotodiodos (modelados idealmente con respuesta cuadratica y responsividad R)
podran describirse, tras definir con A8,, = 0, — 6,,;0 la diferencia entre los ruidos de

fase de sefial y OL, segun
. _R . s 4
i3 = E{PS + Py + 2/ Py P sin(Awt + AB,, + 6;) - é; - eOL} (4.3)
4

Los dos primeros sumandos corresponden a la interferente deteccién directa de sefial
y OL, pudiendo cancelarse por la electronica posterior (amplificacion o condensador
de desacoplo) o en la propia deteccién balanceada mostrada en la Fig. 4.2. Esta
dltima opcion es especialmente interesante para constelaciones que no presentan
médulo constante (por ej. M-QAM), ademas de que, como se comentd en el punto
3.3.1, se cancelara el ruido RIN debido fundamentalmente aqui a las fluctuaciones en

intensidad del OL. Efectivamente se obtiene tras la deteccion balanceada,

[DE = i3 - i4_ = ZRW,POLPS Sln(Aa)t + Agn + 95) . éS . éOL (44)

Notese como, aunque el fotodiodo genera una corriente proporcional a la potencia
Optica, su combinacion con una sefal de referencia permite trasladar las variaciones
de la informacion en cuadratura a variaciones de corriente eléctrica. La amplitud de la
informacion demodulada podrd incrementarse aumentando P,;, o que demuestra la
ventaja de la deteccidén coherente frente a los esquemas de deteccion directa. De este
modo, en ausencia de amplificacion Optica, la fuente de ruido limitante sera

ciertamente el ruido shot al depender de la potencia éptica total recibida.

Llegados a este punto se puede distinguir entre tres tipos de técnicas de recepcién

coherente en funcion del valor Aw (véase la Fig. 4.3):

® Deteccion homodina, donde para la demodulacion a banda base de la
sefal, el laser de sefial y OL mantienen una misma frecuencia y desfase

(Aw = 0). Ese es precisamente el principal inconveniente para su
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(i)

(iii)

implementacién practica, al requerir el OL un control activo de la frecuencia
y fase. Su implementacion con un PLL Optico en 1984 [64] puso pronto de
manifiesto la dificil consecucion de las restrictivas anchuras de linea
requeridas para su funcionamiento con sencillos laseres de semiconductor
DFB. Efectivamente, valores de tan sélo 140 kHz para 112 Gbps bajo PM-
QPSK [129], unicamente serian alcanzables con los mas complejos y

costosos laseres ECL (external cavity laser).

Deteccion heterodina, en la que se elige una frecuencia de OL distinta de la
de sefal, de tal modo que es necesaria una demodulacion eléctrica
adicional de la sefial paso banda resultante de frecuencia intermedia
w;r = Aw. Se posibilita asi el uso de PLL eléctricos y se relaja los
requerimientos en la anchura de linea de los laseres. Sin embargo la
deteccion heterodina, ademas de la previsible reduccion a la mitad de la
energia de sefal recibida (lo que reduce en 3 dB su sensibilidad), presenta
una importante limitacién adicional en tanto que la frecuencia intermedia
debe superar al ancho de banda de la sefial demodulada [130]. Esto
imposibilita considerar esta opcién como alternativa para soportar altos
regimenes binarios al requerir de una electrénica y fotodiodos con el doble

de ancho de banda respecto a las otras opciones.

Deteccion intradino, similar al homodino al mantener una minima diferencia
entre las frecuencias de sefial y OL, en todo caso menor que el régimen de
simbolo [131] (Aw < Ry). Como consecuencia, la fase de la sefial
demodulada se incrementard con el tiempo, describiendo el simbolo
demodulado una rotacién en el plano IQ, sobre la que se superpondra el
ruido de fase Ag,, . Para compensar la rotacién serd necesario detectar las
componentes en fase y cuadratura de la sefial recibida para, partiendo de
las sefiales eléctricas obtenidas, implementar un algoritmo de estimacién
de fase digital como el inicialmente propuesto en [131, 132] o mas
recientemente [125]. De este modo, con la correccion digital de las
diferencias en frecuencia y fase de los laseres de sefial y OL, podran
relajarse las exigencias al respecto de la anchura espectral del laser. Se
podran tolerar hasta 28 MHz para 112 Gbps bajo PM-QPSK [133]
(facilmente obtenible con sencillas fuentes laser DFB). Las evidentes
ventajas de este esquema para su implementacion practica justifican su

interés actual, siendo sobre el que se centre el posterior estudio.



4.2. Downconverter IQ con diversidad de polarizacion

a) Homodino b) Heterodino c) Intradino
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Fig. 4.3 Técnicas de deteccion coherente: (a) homodina, (b) heterodina e (c) intradina.

La extension del esquema de la Fig. 4.2 para la demodulacion de las componentes en
fase y cuadratura de seial (Ipz, Qpg) define al downconverter 1Q que, representado en

la Fig. 4.4, deber& obtener a su salida
Ipel_ 0 o5 cos(6)] ,
[QDE] = RyPouks [Sin(es) "5 CoL (4.5)

Por sencillez se omite, ademas de los términos de ruido, la diferencia de frecuencias
Aw que podra ser compensada digitalmente en el receptor intradino, tal y como se
vera en el apartado 4.3.5. Es evidente comprobar ahora que la demodulacién adicional
de la componente en cuadratura introducird una penalizacion de 3 dB en la
sensibilidad del receptor intradino y homodino, tal y como se aprecia en el coeficiente
(4.5) respecto a (4.4). Por este motivo, para constelaciones QPSK se equipara la

sensibilidad de los esquemas homodino, heterodino e intradino.

es(t) | Do,
e o(t) Downconverter 1Q O

v

LO

Fig. 4.4 Esquema elemental de un downconverter 1Q.

La implementacién convencional del downconverter 1Q, basada en hibridos a 90°, se
estudiara en el apartado 4.2.3. Su integracion Optica presentard unas limitaciones que,
como se evaluaran en el préximo Capitulo 5, se podran resolver desde la propuesta de

unos esquemas de recepcion alternativos.

4.2.2. Esquema de deteccion coherente con diversidad de polarizacion

Atendiendo a la expresion (4.5) de salida del downconverter 1Q, sera necesario igualar
las polarizaciones de sefial y OL para maximizar la componente de sefal en las

fotocorrientes obtenidas (evitando su variacion temporal e incluso su cancelacién).
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Para ello puede ser preciso un control activo de polarizacién [103], como el mostrado
en el capitulo anterior para el esquema de deteccion directa, o implementar un
esquema con diversidad de polarizacion adicional al de fase antes contemplado como
el propuesto en 1987 [134]. Las Fig. 4.5(a) y Fig. 4.5(b) muestran los diagramas de
bloques del downconverter con diversidad de polarizacion recomendados por el OIF
para la recepcion de sefales PM-QPSK a 100 Gbps [11]. Las dos alternativas de red
de diversidad de polarizacion se basan en divisores de polarizacion PBS que separan
la sefial en dos componentes de polarizacion ortogonales de entrada a cada
downconverter 1Q. Asumiendo que el OL presenta inicialmente un estado de
polarizacion lineal respecto a los ejes de referencia del receptor (X o y), éste debera
proyectarse con una inclinacién de 45° para un reparto equitativo de potencia en cada
polarizacién. Es inmediato comprobar que al aplicar un PBS al OL, segln el esquema
de la Fig. 4.5(a), se demodular4d en banda base la envolvente compleja de cada
polarizacién de entrada (usandose el superindice ‘X’ e 'y’ para cada una de ellas),

Ipg +jQpe

EAN A
roe) = 12 + 0%

La sustitucién de un PBS por un divisor de potencia (BS, Beam Splitter) en el camino

(4.6)

ejef]
067

del OL, segun el esquema de la Fig. 4.5(b), reducira a la mitad el nivel de la sefal
demodulada, al disminuirse en 3 dB la potencia de OL aplicada a la polarizacion de

interés de cada DIQ simple.

es(t) @ £
Downconverter IQ

Downconverter IQ

g
Downconverter IQ

Fig. 4.5 Esquema del receptor coherente digital con red de diversidad de polarizacion implementada

con (a) dos divisores de polarizacion PBS (b) un divisor de polarizacion PBS y un divisor BS.

A diferencia de la habitual integracion 6ptica del downconverter IQ (recurriendo a
estructuras MMI en la red de diversidad de fase), la integracion de la red de diversidad
de polarizaciébn es aun un tema bajo estudio [135]. En la préactica se recurre
habitualmente a la dptica discreta para obtener divisores de polarizaciébn con un
comportamiento cercano al ideal [136]. Ante la ausencia por parte del OIF de una

especificacion de funcionamiento de los PBS, el proximo Capitulo 6 se centrara en la
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4.2. Downconverter IQ con diversidad de polarizacion

evaluacién tedrica y numérica de la penalizacion infringida por una construccion no
ideal de los componentes de la red de diversidad de polarizacion. De este modo, al
fijar una méxima penalizacion admisible, se podran resolver ahi por primera vez las

especificaciones de disefio de los PBS.

Bajo POLMUX las dos componentes ortogonales de polarizacion de cada canal
experimentardn una inevitable dispersién temporal y rotacion arbitraria en su
propagacion por la fibra. Como se verd en el apartado 4.3.4, la recepcion de las
componentes de amplitud, fase y polarizacion de la sefial demodulada posibilitard su

ecualizacién digital en el DSP [68].

4.2.3. Downconverter IQ convencional basado en hibridos a 90°

En la Fig. 4.6(a) se muestra el esquema mas habitual de recepcién con diversidad de
fase basado en un hibrido a 90° y deteccion balanceada o diferencial. Este tradicional
esquema de conversor inferior o downconverter 1Q (DIQ) se denominard en adelante
downconverter convencional. Pese a su propuesta por el OIF [11] para la recepcion de
sefiales PM-QPSK a 100 Gbps, se emplea para constelaciones mas densas M-QAM
[8, 66, 137]. Tal y como se estudiara en el proximo capitulo, este esquema estara

fuertemente condicionado en sus prestaciones por sus no-idealidades.

Downconverter 1Q convencional

Fig. 4.6 Esquema del downconverter IQ convencional.

El hibrido a 90° es un elemento clave para la deteccidon coherente de las componentes
en fase y cuadratura de la sefial de entrada. Los pardmetros de scattering de un
hibrido ideal a 90° sin pérdidas establecen la siguiente relacion entre las envolventes

complejas de sus cuatro puertos de salida respecto a los dos de entrada,

ég ef<P31 ef(P32

€4 = é1 elP11  _piPa é1

~ = S o ~ == ) . g ~

és 90°ideal | 5, eJos1  jel¥?s2 ||e, (4.7)
é6 |_ef<P61 _jef(PGZJ

donde la fase de los coeficientes debe satisfacer la siguiente condicién
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P31 = P32 = Pa1 — Paz2 = P51 — P52 = Pe1 — P62 = Py (4.8)

Es evidente la diferencia relativa de desfases mdltiplo de 90° que se establece
respecto a las entradas en los puertos de salida, lo que le da el nombre de hibrido a

90°. Si py=0, la matriz de transformacién (4.7) se reduce a

1
-1
j (4.9)

—J

So0° ideal =

N| —
=R

Se podra realizar un analisis similar al desarrollado en el anterior apartado 4.2.1,
considerando ahora entre sus seis puertos la matriz ideal de scattering Soge ideal
definida en (4.9). Es facil comprobar que la combinacion de la sefial con los cuatro
estados en cuadratura de la sefal de referencia OL permite, tras su deteccion
diferencial, el acceso a sus componentes en fase y cuadratura definidas por la

expresion (4.5).

En el hibrido a 90° podran producirse desbalanceos en fase y amplitud, al operar lejos
de la frecuencia central de disefio o por errores en su fabricacion. Como
consecuencia, la matriz de scattering del hibrido a 90° podr& describirse introduciendo
un escalado distinto (I,,1, Impg) Y Un desfase adicional @ entre sus puertos de salida
[138],

1 1
_ 1[1mb1 —Ipr ]
Saoe =5l 1 eiops ‘ (4.10)
Imbe —jlmeejQ)PE

Como se mostrara en el apartado 4.3.2, los desbalanceos del hibrido ocasionaran una
pérdida de ortogonalidad entre las componentes 1Q demoduladas que podra

resolverse digitalmente mediante algoritmos de ortonormalizacion.

Aungue el hibrido a 90° puede realizarse en espacio libre [125, 139] o sobre fibra, su
implementacién en dptica integrada junto a los fotodiodos o amplificadores posibilita
una importante reducciéon en tamafio y coste [128]. En la Fig. 4.7 se muestran dos
posibles implementaciones en éptica integrada para el hibrido 2x4 a 90°. La primera,
con acopladores a 3 dB y un desfasador a 90° corresponde a la matriz de
transferencia (4.9) [48]. Otra opcion, que asegura las relaciones deseadas de fase en
una banda ancha de operacién (ideal para WDM), es una estructura de interferencia
multimodal MMI (multimode interference) 2x4. Notese que en este segundo caso sera
necesaria una red de salida para disponer en el mismo orden los puertos de salida que

en el hibrido a 90° ideal.
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(a) Hibrido a 90° (b) Hibrido a 90° Re _g]e
salida
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Fig. 4.7. Implementaciones en Optica integrada del hibrido a 90° (a) dos acopladores a3 dB y
un desfasador a 90° (b) un MMI 2x4.

4.2.4. Comparacion entre los esquemas de recepcion coherente y

deteccion directa

La recepcion coherente de las componentes de sefial con un OL como referencia, en
sustitucion del simbolo precedente de la deteccion directa, conlleva una apreciable
mejora en la sensibilidad una vez pueda hacerse frente a las dificultades de
implementacion a frecuencias 6pticas. Para comprobar esto basta con comparar la
probabilidad de error tedrica presentada en (3.19) para el esquema de deteccidn
directa, con la que se espera de un receptor coherente. El ruido ASE introducido por la
amplificacion Optica permitira, en ausencia de distorsién, modelar la fibora como un
canal AWGN, para el que bajo una modulacién M-QAM y receptor ideal (sin relevantes
fuentes de ruido internas) corresponde la siguiente probabilidad de error por bit [126,
140,

2
3

1 1
Pe = lngM 1—-11- (1 - \/_ﬁ) €TfC mSNR (4.11)

donde SNR corresponde aqui, como en (3.20), a la relacién sefial a ruido por simbolo.
Por otra parte, la OSNR describe segun (3.22) la relacion a la entrada del receptor
entre la potencia de sefial en ambas polarizaciones y la potencia de ruido ASE en un
ancho de banda optico de referencia de 0.1 nm (12.5 GHz en 1550 nm). De este
modo, bajo un régimen de simbolo R, de 26.7 Gbaud/s (que posibilitaria transmitir a
107 Gbps bajo modulacion PM-QPSK), se obtendra aqui una misma relacién que se

vuelve a reproducir por mayor claridad,

Pix+Py  2ER; K

OSNR(dB en 0.1 nm) = = =
Pase 2SpseBDfrer  Sase

+3.3dB 4.12)
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Nétese que el ruido ASE introducido por la amplificacion dptica condicionara la minima
OSNR necesaria para satisfacer una minima probabilidad de error en un receptor ideal
sin fuentes internas de ruido. Ciertamente, como se estudiara en el siguiente capitulo,
la probabilidad de error podra ser superada para muy bajos niveles de sefal por las
fuentes internas de ruido eléctrico del receptor, lo que condicionara en Ultima instancia
su sensibilidad [124]. Por encima de esos valores podra considerarse tedricamente un

receptor libre de ruido como el que se describe aqui.

La Fig. 4.8 representa la evolucion teédrica de la probabilidad de error con la ONSR
para el esquemas de recepcion coherente (trazo continuo) bajo un régimen de simbolo
de 26.7 Gbps. La codificacion diferencial, descrita por DQPSK, empleada en la
deteccion directa puede utilizarse bajo deteccion coherente cuando pueda darse una
ambigliedad de cuadrante en deteccion por el algoritmo de estimacion de fase digital
seguido. En este caso, la probabilidad de error (en trazo discontinuo) se duplica, lo
gue se traduce en una penalizacion en la OSNR préxima a 0.6 dB [68]. Se observa
asimismo que la deteccion directa interferométrica (trazo punteado) presenta una
importante penalizacion de 2.5 dB en la OSNR necesaria para una P, = 1073 respecto
al esquema de deteccion coherente [126]. Ademas de esta mejora, es de destacar que
la adopcion de un esquema de recepcion coherente, tal y como se veréa en el siguiente

apartado, posibilita la ecualizacién digital del canal.
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OSNR (dB en 0.1 nm)

Fig. 4.8 Evolucion de la probabilidad de error respecto a la OSNR para diferentes esquemas de

deteccion (coh: coherente; DD: deteccion directa interferométrica) y transmision 100G-QPSK.
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4.3. Algoritmos de procesado digital de sefial

El procesado digital estard fuertemente condicionado por la velocidad de cémputo
necesaria para procesar en tiempo real los elevados regimenes de simbolo requeridos
en la actualidad. Es por ello fundamental recurrir al 6ptimo fraccionamiento en bloques
algoritmicos, lo que supone un campo muy activo de estudio e investigacion. Los
algoritmos aqui presentados responden a aquellos mas ampliamente referenciados y
han sido incluidos en la herramienta de simulacién para posibilitar la deteccion
coherente digital. Los resultados numéricos obtenidos bajo el procesado digital
descrito concuerdan con los presentados en la bibliografia mediante algoritmos
similares, mostrando en todo caso la correcta ecualizacién digital de los limitantes
efectos del canal 6ptico [68]. De este modo, bajo un adecuado procesado digital, si los
efectos no-lineales no son relevantes, las prestaciones del sistema equivalen a las
obtenidas bajo un sencillo canal AWGN de idéntico OSNR segln las expresiones
tedricas presentadas en (4.11). Asi, en capitulos posteriores se asumira un canal
AWGN sin distorsion al asumir un procesado digital de sefial ideal posterior. Entonces
podré centrarse el estudio en evaluar el efecto de las no-idealidades del receptor y las

posibles correcciones que digital o analégicamente puedan introducirse en el mismo.

El bloque de conversién analdgica-digital (CAD) es la puerta de entrada al procesado
digital en el DSP. La velocidad de muestreo debera fijarse al doble de la tasa de
simbolo, capturando dos muestras por simbolo, para cumplir el criterio de Nyquist. No
obstante, algunas referencias plantean la posibilidad de reducir esta tasa mediante la
recuperacion digital previa del reloj que posibilite un instante éptimo de muestro [68,
126], produciéndose una inevitable penalizacion en las prestaciones de los algoritmos
de compensacion digital. En todo caso, los principales fabricantes muestran ya la
disponibilidad de procesadores capaces de capturar y procesar la sefial a un ritmo

suficiente de hasta 55 Gmuestras/s [141].

Como se aprecia en la Fig. 4.9, las cuatro sefiales anal6gicas de salida del
downconverter con diversidad de polarizacion seran discretizadas con una resolucion
gue introduzca una minima penalizacion por el ruido de cuantificacion. Serd necesario
para ello que los CAD dispongan de un control automatico de ganancia para adaptar
su rango dindmico a las variaciones en el nivel de sefial. Para modulaciones QPSK es
habitual recurrir a CAD de 4 a 6 bits de resolucion, infringiéndose con tan sélo 4 bits
una reducida penalizacién de apenas 0.5 dB [142]. En consecuencia, al duplicar el
nuamero de simbolos en cada componente 1Q, sera conveniente duplicar del mismo

modo la resolucién del CAD, incrementando en un bit su resolucion (esto es, 5 bits
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para 16-QAM 6 6 bits para 64-QAM) [137]. La figura muestra asimismo un esquema
de los blogues de procesado digital habituales [66, 143] que seran integrados en la
herramienta de simulacibn numérica. Tras la deteccion y cuantificacion, se procedera
a aplicar un algoritmo de ortonormalizacion que corrija la posible pérdida de
ortogonalidad y consiguiente distorsion lineal en la constelacion I1Q de los simbolos
demodulados como consecuencia de los desbalanceos en fase y amplitud del hibrido
a 90°. A continuacion se ecualizar4 mediante filtros digitales de repuesta impulsional
finita (FIR) la dispersién cromética estatica que pueda haber introducido el enlace. La
demultiplexacion en polarizacién, asi como la ecualizacién adaptativa de la dispersion
en polarizacion y croméatica residual del enlace tiene lugar en una estructura en
mariposa de filtros FIR, de longitud Neup, con un algoritmo que persigue una amplitud
constante en cada polarizacion. Los desajustes dindmicos introducidos por el laser de
sefial y OL en cada simbolo se cancelardn en un algoritmo de estimacion digital de
fase sirviendose de un promedio de los N simbolos colindantes. Finalmente, el
decisor y un bloque de decodificacion diferencial, este necesario si la sefial presenta
una modulaciéon diferencial, resolveran los bits recibidos. El conocimiento de las
probabilidades de error minimas sobre las que poder aplicar exitosamente las técnicas
de correccion de errores FEC permitira evaluar en este punto las prestaciones del

receptor.
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Fig. 4.9 Evolucion de la constelacion IQ por componente de polarizacion en los diferentes
blogues de procesado digital de sefial en un receptor coherente digital intradino.
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4.3.1. Evaluacién numérica de la recepcion coherente digital bajo

modulacién 107 Gbps-PM-DQPSK para un enlace de referencia.

En este apartado se evaluard la recepcion coherente digital intradina bajo una
modulacion PM-DQPSK a 107 Gbps en el enlace 6ptico de referencia definido por
Telefonica segun la Tabla 3.2 y Fig. 3.13 de la seccion 3.4. Para lograr probabilidades
de error P, de hasta 10~ se requeriran niveles de potencia inferiores a 2 dBm para los
que, tal y como se demostré en el apartado 3.5.6, no seran relevantes los efectos no-
lineales del canal. Por este motivo, el DSP sera capaz de ecualizar la totalidad de
efectos lineales infringidos por el canal. Para los niveles de sefal considerados, el
receptor coherente estard limitado por la superposicion del ruido ASE introducido por
la amplificacion Optica, y no por el ruido interno del receptor, al igual que sucedi6 en

los esquemas de deteccion directa contemplados en el capitulo anterior.

El receptor coherente se corresponde con la implementacién ideal descrita en la
anterior seccién con un OL de potencia 20 dBm. El ancho de linea del laser en
transmision y OL es de 5 MHz, valor razonable para un laser DFB. Dada la
compensacion optica de la dispersién cromatica realizada en el enlace mediante fibras
DCF, el procesado digital prescindira del bloque de compensacion de la dispersién
croméatica. En consonancia con el analisis de los proximos apartados, se considerara
aqui un bloque de demultiplexion en polarizacion y compensacion dinamica de la
dispersion, de longitud Newvp=>5, y un bloque para la estimacion digital de fase con
Ngr=5.

La Fig. 4.10(a) representa la evolucién de la probabilidad de error P, con la OSNR de
entrada al receptor. Al comparar la prediccion tedrica, calculada desde (4.11) para un
receptor ideal, se aprecia en la OSNR necesaria para una P, = 10~3 una razonable
penalizacién de 1.4 dB, valor que coincide con el obtenido en otras referencias al
considerar la limitacion en banda del receptor real [115]. La adecuada ecualizacién de
los efectos del canal se aprecia en la practica superposicion de los resultados para un
canal limitado Unicamente por ruido ASE (canal AWGN). En estas circunstancias, tal y
como muestra la Fig. 4.10(b) para una potencia en transmision de 2 dBm, podra
multiplicarse en un factor de 2.5 el alcance respecto a un esquema de deteccion

directa interferométrica.

El efecto de desviaciones puntuales en la caracterizacion del enlace de referencia y la
eficiencia de su compensacion digital en el correspondiente bloque del DSP se vera en

detalle en los préximos apartados.
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Fig. 4.10 Evolucién de la probabilidad de error para una transmisién 107Gbps-PM-DQPSK en
el enlace de referencia de Telefénica con deteccién coherente (a) respecto OSNR (b) respecto

la distancia en comparacion con deteccién directa con/sin ROADMSs.

4.3.2. Algoritmo de ortonormalizacién (GSOP)

Los desbalanceos en fase y amplitud de los hibridos, y de responsividad entre los
fotodiodos balanceados, ocasionardn una pérdidas de ortogonalidad entre las
componentes 1Q demoduladas. La aplicacion de algoritmos de ortonormalizacion
permitira corregir la distorsién ocasionada y relajar asi las condiciones de disefio del
downconverter 1Q. Aqui se implementa el extendido algoritmo de ortonormalizacion de
Gram-Schmidt [66, 142, 144], que transforma un conjunto de sefiales no ortogonales
en ortonormales calculando la correlacion entre sus componentes 1Q. Este algoritmo
es habitualmente implementado en el DSP para corregir tanto los desbalanceos en
fase y amplitud que se puedan producir en el downconverter 1Q (en el propio hibrido o
por diferentes responsividades entre los fotodiodos balanceados) como la desviacién
respecto al desfase ideal de 90° al generarse la componente de sefal en cuadratura

en el transmisor.

Para derivar las expresiones que describen a este algoritmo se consideraran

diferentes responsividades (R4 Yy Rg) entre cada par de fotodiodos balanceados y la

matriz de scattering Syp- de (4.10) para un hibrido a 90° con desbalanceos de fase y
amplitud. Procediendo del mismo modo que en la anterior seccidén 4.2.1, se obtiene la

siguiente expresion que describe las componentes demoduladas por polarizacién en

funcién de una matriz de transformacién My,

[[DE] _ P+ P [RA - RBIrzan] + gm ) M=1-1 [cos(Awt +05)] .

QDE 4 RA + RBlrzan Sln(A(L)t + 95) ’
(4.13)
e 1 Ry + RglZy, 0
H7 2R |—(Ra + Rpllpg)sin®pe  (Ra + RplZpg)cosDp
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Es facil comprobar que la matriz M, se corresponde con el producto de matrices
causantes del debalanceo en amplitud (con escalado distinto en cada eje) y un

desbalanceo en fase (rotacion @, adicional en uno de los ejes),

[Ra + Relip 0 |
=l 2R | 1 0
H [ Ry + RB meJ —sin@pg  COSOpg (4.14)
0

Como consecuencia de los desbalanceos del downconverter IQ convencional, tal y
como se representa de forma simplificada en la Fig. 4.11 para una constelacion QPSK,

se producira una pérdida de ortogonalidad en la constelacion 1Q de los simbolos

demodulados.

desbalanceo desbalanceo
amplitud

Procesado
digital GSOP

Fig. 4.11 Representacion de la correccion efectuada por el algoritmo GSOP de la distorsion en

la constelacién QPSK demodulada por un downconverter IQ con desbalanceos.

La definicion de una responsividad promedio R = 0.5- (R, + Rp), permite constatar
como, bajo una implementacion ideal del receptor,Ry = Rg = R; Ly = Impg =

1y @pr =0, la matriz My se reduce a la matriz unidad y la expresién anterior se

reduce l6gicamente a (4.5).

El término de deteccion directa (primer sumando de la ecuacién (4.13)), sera
constante bajo una modulacion QPSK, pudiendo cancelarse en la electronica
precedente (condensador de desacoplo o etapa de amplificacion). Como se estudiara
en el proximo capitulo, bajo modulacion M-QAM, la variacion temporal de la potencia
de los simbolos ocasionara una interferencia que sélo puede reducirse incrementando

la potencia del OL.

El objeto del algoritmo GSOP debera obtener el inverso de la matriz M ,

_ (Ra + Rpl2pg) " 0
My =2R 1 sin® 1
(Ra + Rplip) SQPE (Ra+ Rp me) cosrp
(4.15)
(Rs + RBI;,,Q) 0

~ 2R -1 -1
(Ra+ Rplipr) “sin®pp  (Ra+ Rpling)
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donde se ha asumido en la aproximacién un moderado error de fase, cos '@p; ~ 1

(aproximacion valida, con un error inferior al 10%, para errores de fase de hasta 25°).

La matriz de transformacién del algoritmo GSOP, Mg;g,p, deberd conseguir
adicionalmente que las componentes demoduladas de sefial estén normalizadas a
potencia unidad (base ortonormal), para lo que es preciso afadir un factor de

proporcionalidad,

1539F _ 7 [IDE] V2 M=—1 IDE] _ [cos(Awt +6;)

Q5°F @SOP 1Qpel R P, + Py " 1Qpe sin(Awt + 65) (4.16)
Partiendo de las componentes en fase y cuadratura de la sefial (4.13), e
independientemente del conjunto de valores 6 que puedan presentar los simbolos de
la modulacion utilizada (por ej. M-QAM), se resuelven las siguientes potencias (P, Py)

y factor de correlacién (p),

+PLO +PL0

= (Ifg) = (RA + Rp mbl) Py =(Qfg) = (RA + Rp me)

P, + Py (4.17)
p =(Ipg - Qpg) = —(RA + Rplhp) (Ra+ Rp me) sin@pg

gue permitirAn implementar digitalmente la matriz de transformacion (4.16) del
algoritmo GSOP [142].

(4.18)

o
I

MGSO
7

La Fig. 4.12 muestra para el escenario de referencia, la eficiencia del algoritmo de

© %‘| =
o
I————I

ortonormalizacion GSOP ante un desbalanceo en fase del hibrido, tanto bajo
modulacion QPSK como 16-QAM. En ausencia de GSOP y ante un desbalanceo de
hasta 5° no se aprecia penalizacion alguna bajo QPSK, pudiendo liberar de este modo
al DSP de este bloque, sin embargo, si que se aprecia 1 dB de penalizacion bajo una
constelacion de mayor densidad como 16-QAM [124]. Los propios desbalanceos que
presentan con la frecuencia los hibridos a 90° en su banda de operacién aconsejan sin
duda alguna el empleo de este algoritmo para su correccién. Las constelaciones
QPSK y 16-QAM demoduladas bajo un desbalanceo de 15° en el hibrido se
representan en la Fig. 4.12(b) y (c), respectivamente, en ausencia (izquierda) y

presencia (derecha) del algoritmo GSOP.
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Fig. 4.12 Efecto del desbalanceo del hibrido a 90° (a) degradacién de la OSNR (para P, =
10~3) por desbalanceos en fase con/sin GSOP. Constelacion sin (izquierda) y con (derecha)

algoritmo GSOP para un desbalanceo de 15° ante modulacién (b) QPSK y (c) 16-QAM.

4.3.3. Compensacion de la dispersion cromatica.

La dispersién cromatica de un canal determinado podra ecualizarse digitalmente si se
conoce la funcién de respuesta en frecuencia de la fibra dispersiva utilizada en su
propagacion. A diferencia de la dispersion de polarizacion, que varia dinAmicamente
en una escala de tiempo de milisegundos, la dispersion cromatica se mantendra
constante. Aunque la ecualizacion de la dispersion introducida por el canal pueda
resolverse junto a la demultiplexacién en polarizacion en un dnico subsistema, es
conveniente realizar primeramente en dos filtros digitales iguales (uno por cada
componente de polarizaciébn y de coeficientes fijos) la ecualizacion de la, por lo
general, mayor dispersion cromatica. Frente a la posibilidad de ecualizar una elevada
dispersién en el dominio frecuencial con un importante coste computacional, es mas
habitual su implementaciéon en el dominio del tiempo. De este modo podra resolverse
posteriormente, mediante filtros adaptativos en configuracibn de mariposa, la
demultiplexacién en polarizacién y la cancelacion de la dispersién croméatica residual o

de la dispersion de polarizacion variable con el tiempo.

La compensacién de la dispersion requerira modelar la funcién de respuesta en

frecuencia inversa del canal dispersivo de longitud L, Hcomp(w), haciendo uso de la

Disp
aproximacion de primer orden presentada en (2.4) y (2.7),
Bar
Heomp(w) = ¢/ 2 (@70t (4.19)

Disp
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La sefial debera multiplicarse por la correspondiente respuesta al impulso obtenida de

su transformada inversa de Fourier [145],

jc (—j nc2t2>
hep(8) = Me LA (4.20)

para la que ha considerado la relacion entre el parametro de dispersion D y el

coeficiente de dispersion de segundo orden B, presentado en (2.11). En tanto que la
respuesta al impulso es de duracion infinita y no causal, ésta deberd truncarse antes
de proceder a muestrear la respuesta temporal para evitar aliasing y obtener la
respuesta al impulso del filtro FIR digital. Aunque pueden contemplarse distintos tipos
de enventanado [143], aqui se considera una sencilla ventana rectangular. Si el
muestreo se realiza segun el criterio de Nyquist al doble del régimen de simbolo,

T,, = T/2, se obtiene el siguiente filtro FIR hp[k] de longitud N¢p,

Nep—1
heol] = hep ((k -=2=). Tm) e € [0,Nep — 1] @.21)

El nimero necesario de coeficientes complejos, N-, mantendra una relacion directa de
proporcionalidad con la dispersion acumulada y el cuadrado régimen de simbolo, en

consonancia con el ensanchamiento temporal ya derivado en (2.12) [145],
225 5
Nep =2 TLIDIRS +1 (4.22)

donde el simbolo | ] define un redondeo al entero mas préximo hacia menos infinito

para asegurar un nimero entero de coeficientes.

Como referencia, para compensar 1000 ps/nm a un régimen de simbolo R, (Gbaud/s),
se precisaran Np = 0.032 - RZ(Gbaud/s) coeficientes del filtro FIR. La Tabla 4.1
describe los coeficientes necesarios para compensar diversas fracciones de una fibra
DCF a 107 Gbps bajo modulacion PM-QPSK y PM-16QAM. De este modo, bastara
con realizar por cada componente de polarizacion la convolucion entre la sefial
compleja de entrada I;5op[n] Yy la respuesta al impulso discreta h;p[n] para obtener,
segun se representa en la Fig. 4.9, y con mas detalle en la Fig. 4.13, una sefal de
salida ecualizada I p[n]. La Fig. 4.14(a) muestra bajo modulacion PM-QPSK la
eficiente compensacién de la dispersion cromética que se obtiene para los valores de
la anterior tabla, describiendo la probabilidad de error una gran similitud con la del
canal de referencia. Ciertamente, tal y como se aprecia en la Fig. 4.14(b), esta

compensacion digital, siempre que cuente con el nimero de coeficientes N.p
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necesarios, introducira una reducida penalizacion en la OSNR (en cualquier caso
menor de 0.5 dB).

Dispersion cromatica residual | PM-QPSK 107 Gbps | PM-16QAM 107 Gbps
200 ps/nm 5 -
400 ps/nm 9 3
800 ps/nm 19 5
1600 ps/nm 37 9

Tabla 4.1 NGmero de coeficientes N, del filtro FIR necesario para la ecualizacion de la

dispersion cromatica residual.

FIR N¢p etapas

h[0]

1

Tosop[n — 1]

Nep-1
FGSOP[n] FIR NCD etapas 1—‘(,‘D[n] = Z h[k] Tesop [n - k] >< | Z.l I
h[n] k=0

h[2]

Z.l

Tsop[n — Nep)

Fig. 4.13 Esquema del filtro digital FIR con N.,coeficientes fijos a implementar en cada

componente de polarizaciéon demodulada.
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Fig. 4.14 Efecto de la ecualizacion digital de la dispersion croméatica bajo modulacién 107 Gbps
PM-DQPSK (a) probabilidad de error respecto a la OSNR de entrada al receptor

(b) penalizacion del OSNR (P, = 1073) en presencia y ausencia de ecualizacion de dispersion.
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4.3.4. Demultiplexacién en polarizacion y compensacion dinamica de la
dispersion.

El canal 6ptico es incapaz de mantener el estado de polarizacion de las componentes
de sefal inicialmente transmitidas sobre cada uno de los modos ortogonales de la
fibra, aunque si conserva la ortogonalidad existente en transmision. Este fenbmeno, tal
y como se presentd en la expresion (2.39) del apartado 2.2.4, puede describirse
mediante una matriz de Jones M, que modela la concatenacién de giros y desfases
arbitrarios que experimenta la sefial en su propagacion por la fibra [44, 45, 145]. Las
componentes en fase y cuadratura demoduladas en cada componente de polarizacién
s6lo podran corresponder con las inicialmente transmitidas una vez se resuelva y
aplique el inverso de la matriz de Jones del canal. Dada la patente similitud con un

sistema MIMO [145], podr4 aplicarse el esquema en mariposa mostrado en la Fig.

4.15 para resolver el inverso del canal My, Yy realizar asi la demultiplexacién en

polarizacion,
Mpup = [z Zy] (4.23)
yx Iy
r 211) h,, :CD r ;g/m
hyy
| Ry,
Teol [ éé_rim

Fig. 4.15 Esquema 2x2 de filtros FIR adaptativos en configuracion mariposa para la

demultiplexacién en polarizacion y compensacion de la dispersién de polarizacion (PMD).

En vez de sencillos coeficientes escalares, deberan introducirse filtros FIR de Npup
coeficientes complejos para poder compensar adicionalmente la dispersion en
polarizacién introducida por la birrefringencia de la fibra. Asimismo, y a diferencia de la
compensacion de la dispersidbn cromatica, estos coeficientes deberdn ajustarse
adaptativamente para poder seguir la variacion temporal que, en una escala de tiempo
de milisegundos, muestra M. La adaptacién de los coeficientes de los filtros puede
realizarse con secuencias periddicas de entrenamiento 0 mas convenientemente

mediante algoritmos ciegos como el extendido CMA (Constant Modulus Algorithm). El
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algoritmo de gradiente estocastico descendiente CMA se basa en perseguir un médulo
constante en los simbolos de cada salida que, como es de esperar, se produce en
formatos de modulacion M-PSK o QPSK. El propio algoritmo CMA, o una modificacion
suya [146], ha demostrado ser igualmente véalido para constelaciones que no
preserven su modulo (M-QAM). De este modo, la actualizacion de los coeficientes de
los filtros digitales puede realizarse desde un sencillo algoritmo adaptativo que opera

sobre los Npp Ultimos valores de entrada (T¢y, TE)) segun [143],
hyx = hyy + ﬂEngMDFL{lD

hxy = hxy + ngr}?’cMDFCED
y n (4.24)
hyx = hyx + ueyToypTen

_ y B*
hyy = hyy + peypypTep

donde u corresponde al parametro de convergencia (habitualmente del orden de 0.001
[66]), mientras que los coeficientes (&, &) describen el error en modulo cometido sobre

los simbolos de cada componente de polarizacion,

& =1-— IFIgCMDIZ
(4.25)
_ y 2

gy =1- |FPMD|

En el proceso de adaptacién deberd controlarse que la ecualizacibn no presente un

matriz de Jones Mpyp Singular, para prevenir asi la convergencia a una misma

solucion. Esta singularidad puede prevenirse actualizando segun [145] los coeficientes

de los filtros cuando se aproxime la cancelacién del determinante de Mp,,,. Tras este
blogue se habra resuelto la demultiplexacion en polarizacion y, adicionalmente,
compensado otros efectos como la dispersion de polarizacion, pérdidas dependientes
de la polarizacién y la dispersion cromética residual no ecualizada en el bloque
anterior. Convendra recordar que los dos modos ortogonalmente polarizados de la
fibra experimentaran un retardo diferencial de grupo (DGD) en su propagacion por la
fibra. Debido a su comportamiento dinAmico experimentaran una media (DGD) que,
segun (2.41), sera proporcional a la longitud del enlace y el coeficiente de dispersion
de polarizacion de la fibra. Ciertamente, como se observa en la Fig. 4.16 para el
enlace de referencia contemplado en este capitulo, diferentes valores de (DGD) en el
enlace podran ecualizarse usando un suficiente nimero de etapas de los filtros FIR en

mariposa.
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Tal y como se aprecia en la Fig. 4.9, la salidas ecualizadas y demultiplexadas en
polarizacién de este bloque presentaran adn una distorsion de fase introducida por el

desajuste en frecuencia y fase entre la sefial y OL. Convendra de este modo proceder

a estimar y compensar esta fase previamente al bloque de decision final.
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Fig. 4.16 Efecto de la demultiplexacion en polarizacion digital bajo modulacion 107 Gbps PM-
DQPSK en funcién de (DGD) y nimero de etapas de los filtros FIR. (a) Probabilidad de error
respecto al OSNR de entrada al receptor (b) penalizacion del OSNR (P, = 1073) .

4.3.5. Estimacion digital de la fase

Como se menciond en la introduccion de este capitulo, el desarrollo de un esquema
de recepcion coherente intradino fue posible cuando pudo resolverse digitalmente la
desviacion en frecuencia y fase entre la sefial y el oscilador local. El tradicional
algoritmo de Viterbi-Viterbi [147] para modulaciones M-PSK es un método extendido
para la estimacion digital de la fase, compatible con razonables desviaciones de
frecuencia en el laser de sefal y OL (hasta 400 MHz segun [68]). El algoritmo aqui
empleado, el algoritmo ‘feed forward’ de Viterbi-Viterbi [66], se basa en eliminar
primeramente la informacion codificada en la fase de cada simbolo al elevarlo a la M-
ésima potencia (M=4 para QPSK). Dada la presencia de ruido, convendra estimar la
fase en cada componente de polarizacion (¢*, $¥), tal y como se representa en la Fig.

4.17, tras realizar el promedio de los simbolos colindantes con una ventana movil de

longitud NVgr,
. [ = M]
¢[n] =Ma7‘g z (FPMD) | (4.26)
ln:_NEp—l
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omitiendo el correspondiente superindice, que corresponderia en cada caso a ‘X’ 0 'y,

el simbolo procesado segun la Fig. 4.17 correspondera a

Tgr[n] = Tpyp[nle /¢ (4.27)

Fig. 4.17 Representacion esquematica del algoritmo digital de estimacién de fase para M=4.

El valor de Nz simbolos sobre el que realizar el promedio resultard de un compromiso
entre un valor elevado, para promediar la contribucion del ruido ASE/shot (de
distribucion gaussiana y media nula), y un valor reducido, para que no sea limitante la

acumulacion del ruido de fase introducido por el laser de sefial y OL. En tanto que la

fase estimada se restringe a un rango de valores 0 < ¢[n] S% (por ejemplo, para

M=4), podra producirse una ambigiedad de cuadrante, para solucionarlo debera
seguirse la evolucién de ¢[n] y corregir sus saltos de fase (phase unwrapping segin
[124]). La Fig. 4.18 muestra el compromiso existente entre el tamario de la ventana Nz
y el ruido de fase introducido por una elevada anchura espectral de las fuentes
Opticas. Esto muestra que pueden utilizarse laseres semiconductor DFB para la sefal
y OL, con anchuras de linea habituales de unos MHz, sin necesidad de recurrir a
costosos laseres ECL de ancho de linea préoximos a 0.1 MHz [133]. Tal y como se
muestra en la Fig. 4.9, a la salida del correspondiente bloque de estimacion de fase,
las componentes de sefial en cada polarizacion podran ser adecuadamente

identificadas.

Aqui se ha presentado este bloque como independiente del bloque de
demultiplexacién en polarizacion. Sin embargo, con una mayor complejidad de
implementacién, podria contemplarse su integracién conjunta para adaptar con mas
exactitud los coeficientes de los filtros FIR en configuracion de mariposa. Esto es
posible mediante un algoritmo de gradiente estocastico de decision dirigida DD-LMS
(Least Mean Square, de minimizacion del error cuadratico medio) asistido en fase, con

una sefial de error compleja que corresponde a la diferencia entre los simbolos
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4.3. Algoritmos de procesado digital de sefial

procesados y el simbolo I'; proveniente del decisor (ajuste ciego) [143] o de una
secuencia de entrenamiento [127],

& = FL%CF - FI.J)C
(4.28)
_ry y

gy =Igp =T
La estimacion de fase ante modulaciones M-QAM confia en esta Ultima opcién [137] o
en la aplicacién del algoritmo de Viterbi-Viterbi en exclusiva sobre los simbolos de

igual amplitud de la constelacion [87].
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Fig. 4.18 Degradacién de la OSNR por efecto del tamafio de la ventana del algoritmo de

estimacion de fase digital en presencia de ruido de fase

4.3.6. Decision y decodificacion diferencial

Tras la compensacion de la fase digitalmente estimada se decidiran, segun las
fronteras de decision de la constelaciébn empleada, los bits correspondientes a cada
simbolo demodulado. Si para los parametros del sistema, el algoritmo de Viterbi-
Viterbi fuese incapaz de resolver la ambigiiedad de cuadrante en las constelaciones
QPSK y QAM demoduladas (por la no correccion de los saltos de fase), convendra
adoptar una codificacion diferencial de la sefial de entrada que debera aqui ser
resuelta. El inconveniente de este procedimiento es que se duplica la probabilidad de
error [68], lo que ocasiona una penalizacion préxima a 0.6 dB en la OSNR. Una
penalizacion similar se apreciaria al codificar diferencialmente los dos bits menos
significativos de modulaciones M-QAM [148] para resolver la incertidumbre de
cuadrante. No obstante, otras implementaciones de la estimacion digital de fase

basadas en secuencias de entrenamiento, introduccion de simbolos piloto, o basados
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Capitulo 4. Receptor coherente digital intradino

en algoritmos de decision dirigida permiten prescindir de esta codificacion diferencial
[149, 150].

4.4. Conclusiones

En este capitulo se ha constatado y verificado numéricamente como el procesado
digital de las componentes de amplitud, fase y polarizacion de la sefial Optica
demodulada es clave en un receptor coherente digital intradino. Por una parte,
posibilita el necesario control en polarizacion y fase de la sefial de entrada respecto al
OL de referencia, lo que facilita la multiplexacién en polarizacion de la informacion. Por
otra, permite la eficiente correccion digital de las imperfecciones introducidas por el

sistema (el receptor y, principalmente, el canal).

La correcta implementacion de algoritmos digitales de estado del arte en el simulador
desarrollado en esta Tesis se ha validado, para el enlace de referencia del anterior
capitulo, atendiendo a las expresiones tedricas y resultados de un canal AWGN sin
dispersién. De este modo, asumiendo la existencia de un adecuado procesado digital
de sefal posterior, podra adoptarse un sencillo modelo de canal AWGN sin distorsiéon
en la caracterizacion de nuevas propuestas de esquemas de recepcion de los dos
préximos capitulos. Esto permitira centrar el estudio en la identificacién de las no-
idealidades de cada receptor y evaluar la eficiencia de las correccién analdgica o

digital ahi planteada.
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

5.1. Introduccion

Como se deduce de los dos anteriores capitulos, es de esperar que la transmision
digital en las redes épticas existentes pronto se vaya actualizando a nuevos esquemas
de transmisidén coherentes. Esto es asi en tanto que, debido a su mayor eficiencia
espectral y posibilidad de ecualizacién digital del canal, permiten incrementar la tasa
de transmisioén y reutilizar la infraestructura 6ptica existente. En este sentido, conviene
recordar que recientemente el Optical Internetworking Forum ha propuesto la
modulacion QPSK con diversidad de polarizacion para la transmision a 100 Gbps por
canal [10] con un esquema de recepcion coherente digital intradino basado en el
downconverter convencional [11]. No obstante, de cara a un futuro inmediato, se
contempla incrementar la capacidad de transmision recurriendo a formatos de
modulacion como 16-QAM [9], 64-QAM o incluso 512-QAM [25]. Estos nuevos
formatos pueden simultanear un mayor régimen binario por canal con una menor tasa
de simbolo, permitiendo asi: i) una mayor tolerancia a los efectos dispersivos de la
fiora (cromatica y de polarizacién), ii) una reduccibn en la exigencia de
velocidad/ancho de banda de los dispositivos electronicos (asociado también a un
menor consumo de potencia). Por otra parte los recientes avances en amplificacién
Optica, que ofrecen un amplio ancho de banda de transmisién disponible [7, 8]
(abarcando las bandas C+L o incluso S+C+L), impulsan un renovado interés en
disponer de receptores Opticos coherentes eficientes que operen en un amplio rango
de longitudes de onda.

Por otro lado existe un claro interés en la integracion de los receptores con tecnologias
como Fosfuro de Indio (InP) [128] o Silicon-on-Insulator (Sol) [151], debido a que

permiten una importante reduccion de coste, tamafio y consumo (necesario en
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

aplicaciones comerciales). Por ejemplo, en el marco del programa MIRTHE [9], se
implementd un downconverter convencional haciendo uso de hibridos MMI 2x4 a 90° y

fotodiodos integrados en el mismo chip.

En este capitulo se estudiaran y evaluardn diferentes implementaciones del
subsistema downconverter IQ (DIQ). Su objetivo, como se mostré en el anterior
capitulo, es la demodulacion de las componentes en fase y cuadratura (IQ) de la sefial
incidente tras su combinacién con una sefial de referencia u oscilador local (OL) de
igual frecuencia. Como se vi6 entonces, el desajuste que en la practica pueda darse
en frecuencia o fase entre ellos se corregird en un bloque de procesado digital
posterior que aqui se asumira ideal. Este bloque digital, asistido desde una red de
diversidad de polarizacién 6ptica, solucionara asimismo el desalineamiento entre la
polarizacién de la sefial de entrada y OL, tal y como se abordard en el siguiente
capitulo. Para mantener acotada la complejidad de este capitulo, se supondra en todo

momento que el estado de polarizacién de la sefial recibida y el OL son coincidentes.

La Fig. 5.1 describe el esquema general de un downconverter 1Q que agrupa tanto la
solucién convencional como otras propuestas que se evaluaran aqui. EI combinador
2xN representado permite obtener N fotocorrientes de los fotodiodos situados en sus
puertos de salida. A continuacion, las fotocorrientes se operaran linealmente en el
dominio analdgico o digital (en este caso tras su paso previo por conversores
analégico-digital, CAD) para calcular las componentes IQ del canal demodulado. Este
tipo de receptores podra ser implementado monoliticamente haciendo uso de hibridos
MMI 2xN (por ej. MMI 2x3 6 MMI 2x4) con fotodiodos integrados en el mismo chip. El
principal inconveniente es que los hibridos reducen notablemente sus prestaciones al
incrementar el ancho de banda de operacion, produciéndose desbalanceos al trabajar
lejos de la frecuencia de disefio [152, 153]. El efecto de estos desbalanceos seran
mas acusados ante modulaciones de orden superior, M-QAM, en los extremos de la
banda de operacion y, especialmente, ante la presencia de posibles errores en el
proceso de fabricacién. Dada la linealidad de los algoritmos de ecualizacion digitales
implementados en el DSP, el bloque de recuperacion IQ debera minimizar la distorsion
no-lineal o interferencia que pudieran ser causadas por las no-idealidades del
receptor. En la seccién 5.2 se evaluaran las limitaciones de una implementacion
monolitica en InP del downconverter convencional con recuperacién analdgica de las
componentes 1Q desde una fotodeteccion balanceada. Para superar sus importantes
restricciones, en la seccion 5.3 se evaluara la adopcion a frecuencias oOpticas de un
esquema de recepcion ‘five port’ conocido a frecuencias de microondas y basado en

un acoplador 2x3 a 120° [14, 154]. Su interés radica en que, como es bien sabido en el
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ambito de los receptores de seis puertos [155, 156], es hecesario un minimo de tres
medidas de potencia para recuperar tras su operacion lineal las componentes IQ sin
distorsion, pese a las no-idealidades o desbalanceos del receptor. Esta es la
caracteristica determinante que distingue a este esquema de receptor tanto de sus
primeras implementaciones, con acopladores 3x3 a 120° implementados en fibra en la
década de 1980 [65, 157], como de las mé&s recientes, con acopladores también
implementados en fibra [158, 159] o integrados en Sol (Silicon on Insulator) [12]. Se
demostrara que el receptor propuesto tiene idealmente la misma sensibilidad (limitada
por el ruido eléctrico interno y el ruido del canal) que el receptor convencional. En
ambos casos se podra adoptar el modelo de un sencillo canal AWGN sin distorsiéon

asumiendo un bloque de procesado digital de sefal ideal.

Adicionalmente, en el desarrollo de las futuras redes Opticas reconfigurables, sera
clave la disponibilidad de receptores coherentes que no estén limitados a la
demodulacién de un canal a una longitud de onda especifica impuesta por la salida de
un demultiplexor. Estos receptores acromaticos, definidos habitualmente bajo el
calificativo anglosajon ‘colorless’, deben poder seleccionar y demodular un canal
concreto de una transmisién multicanal tan sélo sintonizando la frecuencia del
oscilador local (sin la asistencia de ningun dispositivo Optico de filtrado o
demultiplexién). En una recepcion ‘colorless’ el rechazo del modo comiun CMRR del
DIQ se utiliza habitualmente como figura de mérito para describir su capacidad para
suprimir las interferencias generadas en banda base por los canales adyacentes [50,
160, 161]. Para mantener un alto CMRR en el ancho de banda de operacion ‘colorless’
serd necesario nuevamente reducir las no-idealidades o desbalanceos del DIQ, lo que
impone unos margenes muy estrechos a las tolerancias de fabricacién. Ante la
imposibilidad de trabajar en la practica con elevados niveles de sefal, y la
consiguiente reduccion en el margen dinamico de operacion, el OIF ha propuesto
recientemente integrar en el receptor convencional un atenuador 6ptico variable (VOA,
Variable Optical Attenuator) en el camino Optico de la sefial de entrada junto a un
necesario circuito de control [11, 162]. En la seccién 5.4 se evaluaran las ventajas que
esquemas multipuerto, distintos al anterior DIQ convencional pero igualmente asistidos
desde un bloque de recuperacion analégica de las componentes 1Q, ofrecen para una
recepcion ‘colorless’ libre de interferencias de los canales adyacentes en un amplio

ancho de banda de operacion.
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Fig. 5.1. Esquema general del downconverter IQ de un receptor coherente digital.

5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90°

Como esquema de referencia para la recepcion coherente digital, el downconverter
convencional ha sido ampliamente estudiado en la bibliografia. No obstante, en esta

seccion se presentan algunas aportaciones interesantes:

)] Expresién analitica bajo modulacién M-QAM de la probabilidad de error del
receptor al considerar fuentes internas de ruido con un factor de
penalizacion al considerar sus desbalanceos. Esta expresion ha sido
adecuadamente verificada desde la simulacion numérica.

i) Simulacion de un downconverter convencional monoliticamente integrado
en InP en un escenario realista de fabricacion.

iii) Constatacion numérica de la importante penalizacién infringida para altos
niveles de sefial bajo modulaciones M-QAM por la distorsién no-lineal
inducida por las no-idealidades del downconverter (por trabajar lejos de la
frecuencia central de disefio o por las tolerancias del proceso de
fabricacion). Esta penalizacion limita en dltima instancia el rango dindmico y

ancho de banda de operacion del downconverter convencional.

5.2.1. Teoria del downconverter convencional

En la Fig. 5.2(a) se muestra el esquema del downconverter convencional, basado en
un hibrido a 90° con cuatro fotodiodos en configuracion diferencial (Fig. 5.2(b)) o
balanceada (Fig. 5.2(c)), para detectar las componentes 1Q de la sefial recibida. Estas
componentes son amplificadas y digitalizadas como paso previo a su procesado
digital. Los campos eléctricos escalares incidentes de sefial de entrada y OL podran
describirse en funcién de sus envolventes complejas, de forma equivalente a como se

hizo en (3.1), pero considerando aqui un mismo estado de polarizacion (é; = é,.),
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5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90

es(t) = Re{é; e/®ot} (5.1)
eOL(t) = Re{éOL ejwot} (52)

Bajo la deteccion homodina aqui contemplada, el OL (de potencia Py, = |é5.|? al
considerar una expresion de campo eléctrico normalizada) tendrd la misma frecuencia
gue la sefial recibida. La envolvente compleja de la sefial de entrada podra incorporar
una componente de ruido nys; superpuesta a la deseada de sefal Sry, describiéndose
como

€ = Stx + sk (5.3)

donde nygp representa la contribucion de ruido ASE producido por la amplificacion
Optica del enlace que, como se vio en la seccion 2.4, sera modelado como un ruido
AWGN de densidad espectral de potencia S,sz. La incorporacién de éste y de las
distintas fuentes de ruido de interés en recepcion tendra lugar mas adelante, por lo
que la envolvente lentamente variable de sefial, de potencia promedio P, = |&;|?, se

describira por ahora Unicamente en funcion de sus componentes 1Q,

Srx = /B +jQ) (5.4)

donde | y Q son las componentes normalizadas en fase y cuadratura de la sefial de

entrada, de modo tal que {I?) + (Q?) = 1, definiendo <> al operador promedio.

(b) (c)

e; + égr - ~DSP Ideal—
D~ ’ ;E Ipefepp) | gQ Q
% & + égLel™ ol . } 5
TasE | Hipridd * : [Recuperacon . losop /[\_
: IQ Y [ N o

90° - . E s 3] ;
e, + €5, 7 | is | analégica T P
ex | 2xa 5 —?—5 g B
oL . R - 2% PO I | R Pt
M%S g |[490° conv] ] =

.
L
3
|

ishotr iTlAr iRIN
Fig. 5.2 Esquema del receptor convencional : (a) esquema general, (b) detalle del bloque de
recuperacion 1Q diferencial, (c) detalle de bloque de recuperacion 1Q con fotodiodos

balanceados.

La sefial y OL se combinan en un hibrido a 90°, con parametros de scattering S;,,

definidos entre sus seis puertos

€3 S11 Si2
é'4‘ — c [éS ] — 521 522 [éS ] 5 5
és| =50 (o] = (S50 S levo 53
€6 Sa1 Saz
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

De este modo, las fotocorrientes que se obtienen en los fotodiodos de salida (de

responsividad R; y respuesta cuadrética ideal) pueden describirse como

2

i; = Ri|&;|* = R{|Si1 & + Si2 60| 5i=3,..,6 (5.6)

Implementando a continuacion una red analdgica que reste las fotocorrientes dos a

dos, como muestra la Fig. 5.2(b)-(c), segun

1-10 07 |5
l4 -
= [ ] s 90° Conv " L (5.7)

00 1-1

I
N

o]
QDE 90° Conv

se obtienen las siguientes componentes demoduladas 1Q de la sefal recibida,

descritas en forma matricial como

IDE

il == rlal 2Py willo]+Rlelar e e

i5 - i6 1
En el miembro derecho de la ecuacion (5.8) se introducen tres términos que, segun la

Tabla 5.1, pueden describirse facilmente en funcion de los parametros de los
fotodiodos e hibrido a 90°: desplazamiento en continua (a;, «y), transformacion de los
ejes de referencia (u,v) y distorsion no-Iineal(y,,yQ). Como se muestra en [163] para
un receptor de seis puertos a frecuencia de microondas, los dos primeros términos
causan una traslacion, giro y falta de ortogonalizacion de los ejes de referencia,
compensable en el DSP siguiendo el extendido algoritmo de ortogonalizacion GSOP
(véase apartado 4.3.2) [142]. No obstante, este algoritmo lineal es incapaz de
compensar el Ultimo término, responsable de una distorsion no-lineal en la
constelacion de sefial recibida y proporcional a la relacion P;/P,,, lo que limitara

considerablemente la eficiencia del receptor.

Transformacion 1Q

Componente continua | Coeficiente distorsion no-lineal ] ]
U=u;+jug, v=1v;+jvg

a; = R3|532|2 - R4|542|2 Y = R3|531|2 - R4|S41|2 u= R35325§1 - R4S42511
g = R51S521* — RelSe2|? Yo = Rs|Ss1/* = Re|Se1 V = R5S52551 — ReS62561

Tabla 5.1. Parametros que caracterizan al receptor convencional

Lo descrito en el anterior parrafo puede visualizarse graficamente en la Fig. 5.3(a)
para una constelacion 64-QAM, en donde se aprecia que los simbolos demodulados
experimentaran un desplazamiento y una transformacion descrita por los dos primeros
términos de la ecuacion (5.8) cuando se anulan los coeficiente de distorsion no-lineal

(y, =yg = 0). Por el contrario, en presencia de distorsion no-lineal y ausencia de
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errores lineales (a; = ag = 0,u = —jv), la constelacion demodulada se situara en una

rejilla curva.
a) Qpk || D) Qe .
~22Z : #G#J-"":’
rZZ22s | TWFamaW
r 522222 Pepgsen®
’;" r.‘::-"‘" '**ﬁi‘ﬁ‘.’*luls
5"4’5 z» Ipg|® tit...«@*” ””””” I
W7 T Toawinw
Aol ey o oo
h g ypo® d

Fig. 5.3. Constelacion 64-QAM detectada por un downconverter convencional considerando

Unicamente: (a) distorsion lineal (y; = y, = 0); (b) distorsion no-lineal (y;, vy # 0,a; = ay = 0,u=-v).

De este modo, se puede concluir que los desbalanceos del hardware del
downconverter convencional pueden ocasionar un limitante término de distorsién no-
lineal en la sefial demodulada que obedece, segun el tercer término de (5.8), a la
componente de deteccion directa que no es completamente cancelada en la deteccion
balanceada. Su importancia en las constelaciones que no presentan médulo constante
(M-QAM con M=4) aumenta con la relacién de potencia entre sefial y OL, limitando de

este modo el rango dindmico disponible en recepcion.

Interpretacion geométrica de la distorsion no-lineal introducida en los simbolos

recibidos

Una aproximacion grafica al origen de la distorsion no-lineal se puede obtener desde
la interpretacion de la ecuacion (5.6), reescrita en funcion del simbolo recibido
normalizado, I'S = é,/€,,, y de los centros del hibrido q; = — S;,/S;; como:

. 2 2 .
i, = R[Syl Plo Fs—qi‘ ;i=3,..,6. (5.9)

Geométricamente, la ecuacién (5.9) representa cuatro medidas proporcionales al radio
definido por una circunferencia que discurre por el simbolo I'’ y centrada en cada uno
de los centros g;. Definiendo ese factor de proporcionalidad como §&; = R;|S;;|%P.0,
dependiente del desbalanceo de amplitud respecto al puerto de entrada de sefial, se

obtiene ciertamente la ecuacion de una circunferencia de radio d;
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13
M —ql*=5=d (5.10)

Para una implementacion ideal, con §; =& y los centros ubicados segun (4.9) en
{g5 = —1; q4 = 1; q5 = —J; q¢ = j; }, las componentes demoduladas de sefial (Ipg, Qpr)
podran obtenerse facilmente desde la diferencia analégica de cada par de
fotocorrientes de las que se dispone:

o l= [ 2 il =0l 2 a] = 40 g 5.11)

Esto se observa graficamente en el trazo verde continuo de la Fig. 5.4, para la
resolucion sin distorsién de la componente en fase desde la diferencia de distancias
d;, siempre que se mantenga en ellas un mismo factor de proporcionalidad &§; = 4.
Ante la presencia de desbalanceos de amplitud, por ej. 63 = ké,, es facil observar en
el trazo rojo discontinuo que se producira una distorsion en la medida Alpp =
(1 —k)&8IT%|? que, dada su dependencia con |T'¥|?, no podra resolverse por métodos

lineales.

Fig. 5.4. Representacion grafica de la distorsion no-lineal en el downconverter convencional.
Cruz azul: simbolo correctamente demodulado. Cruz roja: simbolo demodulado con distorsion

Al debido a desbalanceos en el receptor.

5.2.2. Estimacion analitica de la probabilidad de error bajo una

implementacion ideal del downconverter convencional
En este apartado se detallan el procedimiento y las expresiones que conducen,
primeramente, a la obtencion de la relacién sefal-a-ruido (SNR) del downconverter

convencional bajo una implementacién ideal e introduccion de sus fuentes internas de

ruido. Relacién que, a continuacion, definird la probabilidad de error ante formatos de

128
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modulacion M-QAM de orden elevado. Esto determinara en Ultima instancia la
sensibilidad del esquema de recepcion. Los resultados de este mismo estudio, que
pueden encontrarse sin dificultad en la bibliografia [49, 92], permitiran, por una parte,
validar las simulaciones numéricas y, por otra, comprobar mas adelante que el
downconverter a 120° no infringe penalizacion alguna en cuanto a la sensibilidad de

recepcion.

Se empezard evaluando la potencia de la sefal eléctrica recibida bajo una
implementacion ideal del DIQ, para ello consideraremos: i) ausencia de ruido, ii)

recepcion perfectamente balanceada (fotodiodos de idéntica responsividad R = R;), iii)

hibrido a 90° ideal caracterizado por la matriz de scattering Sop- j4.q; Presentada en
(4.9).

Bajo las condiciones anteriores, desde la ecuacion (5.8) y la Tabla 5.1, se obtiene que

los ejes de referencia mantienen la condicion de cuadratura ideal (a, =ag=0u=
—jv) sin que se produzca distorsion no-lineal (y, =yg = 0). De este modo, la ecuacion

(5.8), en ausencia de ruido, se reduce a la esperada relacion (4.5),

IDE

] =R POLP
Qo 90° ideal

X

Si se desarrolla ahora la expresion (5.6) segun (5.3), y se introducen ademas las
fuentes internas de ruido del receptor, se obtendran las siguientes fotocorrientes para
una implementacion ideal (definiendo los operadores real e imaginario por Re() y

Im(), respectivamente):

i = —{P (I + Q%) + Poy + Pasp £ 24/Po Re(Srx + nygp) + 2Re(Sixnase)} +
Sh0t3 + lRIN + l

4

(5.13)

g = —{P (I + Q%) + Py + Pysp £ 24/ Por Im(Spx + nysg) + 2Im(S7xnase)} +

l 5+I’R1N+I’

shot IA
6

donde se han utilizado diferentes subindices para describir las componentes de ruido
incorreladas entre si. Los tres ultimos sumandos en cada expresion introducen los
términos mas relevantes de ruido shot, ruido RIN y ruido térmico de los amplificadores
de transimpedancia (ruido TIA), respectivamente. Nétese que para una deteccion
balanceada ideal se cancelaran las componentes comunes de deteccién directa, ruido

RIN y ruido ASE resultante del batido con la sefial. Ciertamente, la deteccion
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balanceada segun (5.7) es una forma sencilla de duplicar la componente de sefial

mientras se cancelan las anteriores componentes comunes de ruido,

IDE] 1 01[Re(Stx + nusk )] [NDE_,]
= R.,/P, +
[QDE oL [0 1] [m(STX + nASE) NDE_Q (514)

donde se han definido las componentes en fase y cuadratura del ruido eléctrico interno

del receptor (Npg 1, Npg ¢) COMO
Npg 1 = (ishot 3 = Ushot 4) + (ir1a3 = ir1a4) (5.15)

Npg o = (shot s — ishot6) + (ir1as —it1ae)

Se partird de estos resultados para resolver la relacion de potencias entre las
componentes de sefial y ruido (SNR) de downconverter convencional. A la sefial
demodulada compleja, definida como Sy = Ipg + jQps 0 Spr = R/ Pp€s (EN ausencia
de fuentes internas de ruido), le correspondera el siguiente valor cuadratico medio

(descrito en adelante por el operador { 2)),

(ISDE|2> = RZPOLPS (5.16)

A continuacién, se enumeran brevemente las fuentes de ruido relevantes en
recepcion, que podrdn modelarse como ruido AWGN. Aunque ya fueron descritas
brevemente con anterioridad en el punto 2.3.1, se resolvera su varianza para este
esquema de deteccion. Para la evaluacion de su valor se considerara que el receptor

dispone de un ancho de banda efectivo de ruido B,.

1. Ruido 6ptico ASE (n4sg). Introducido junto a la sefial segun la expresion
anterior (5.3), siendo limitante el batido que se produce en cada fotodiodo
con el OL. Su contribucién tras recepcion, apreciable en el primer término
de (5.14), es equivalente a la expresion (5.16), en la que la potencia

incidente de sefal debera ser sustituida por la de ruido P,sz = SiseBe,
aiSE_OL) = R*Py,Pasg (5.17)

2. Ruido eléctrico shot o cuéantico (is,:)- La fotocorriente generada por cada
fotodiodo ante la sefal Optica incidente (resultante de la contribucion de
sefial y OL), irA acompafiada de unas fluctuaciones como consecuencia
de la llegada aleatoria de fotones, de valor cuadratico medio proporcional

a su fotocorriente promedio (i;) [39, 49],
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5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90

(ihot 1) = 2qBe(iy); i = 3,....6. (5.18)

Ante una implementacion ideal, la potencia de sefal y OL se repartira
equitativamente entre los cuatro puertos de salida del hibrido a 90°,
resultando

Ps+Por _ , PoL

R-2L (5.19)

(i;) =R 7 2

donde se ha asumido que para un bajo nivel de sefial (Unica situacion en
la que el ruido interno es relevante) se cumplird P, » P,. NOtese que
aqui se ha contemplado Unicamente el ruido shot asociado a los
fotodiodos PIN, al no ser emplearse habitualmente fotodiodos de
avalancha APD en receptores Opticos coherentes. El motivo es que en
los esquemas coherentes hay ya un factor de amplificacion suministrado
por el propio OL que no hace necesario recurrir a la ganancia
suministrada por un fotodiodo APD més complejo y ruidoso (recordemos

que en ellos el ruido shot se amplifica en exceso sobre la sefial).

Ruido relativo de intensidad (ig;y). Debido fundamentalmente a las
fluctuaciones en intensidad del OL, deberd considerarse en cada
fotodiodo un ruido de intensidad relativo a la fotocorriente media (i;)
segun el pardmetro RIN (descrito habitualmente en unidades dB/Hz) que

se asumira constante con la frecuencia [49]:

(iRin i) = RIN B (i;)? (5.20)

Ruido térmico de amplificacién (ir;4). EI amplificador de transimpedancia
(TIA) aplicado a cada una de las componentes de sefal introducir4 un
limitante ruido identificado con la electronica de preamplificacion [49, 50].
Esto es asi en tanto que, al ser de ganancia razonablemente alta, segun
la féormula de Friss su ruido serd mas limitante que el introducido en
etapas de amplificaciobn posteriores. Su origen estd en la agitacion
térmica de los portadores en la electrénica de recepcion. Se considerara
un ruido equivalente, referido a sus entradas y dependiente de la
densidad espectral de ruido ar;4 del TIA, tal y como se definié en (2.47) y

gue se repite aqui para mayor claridad,

(if14) = aF14Be (5.21)
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

5. Los laseres de sefal y OL requerirdn en la practica de un reducido ancho
de linea para poder despreciar su ruido de fase. La incidencia del ruido
de fase serd especialmente critica en modulaciones M-QAM de orden
elevado exigiendo, por ejemplo, el uso de laseres ECL (de ancho de linea
del orden de 100 kHz) para la recepcion 16-QAM [137].
Afortunadamente, en la linea del algoritmo digital de estimacién de fase
propuesto en 4.3.5, se han propuesto recientemente algoritmos digitales
(feedforward carry recovey algorithm) [148, 164] que han demostrado la
reducciébn de esta exigencia para constelaciones QAM, mostrando
incluso la compatibilidad de laseres DFB para una transmision 256-QAM.
Por este motivo, desde la suposicion de un bloque DSP ideal, se ignorara

el ruido de fase.

6. Otras fuentes de ruido, como el ruido de corriente de oscuridad o

superficial de fugas, podran despreciarse en relacién a las anteriores.

En demodulacién ideal de una constelacion M-QAM, se obtendrd para un receptor
Optimo la probabilidad de error por bit P, mostrada en (4.11), que vuelve a reproducirse

aqui por mayor claridad,

2
3

1 1
Pe = lOgZM 1—-11- (1 - \/_ﬁ) €TfC mSNR (5_22)

donde SNR corresponde segun (3.20) al cociente entre la potencia de sefial y de ruido
recibidas en un ancho de banda equivalente al régimen de simbolo. Para el
downconverter convencional ideal, la SNR de las componentes en fase en cuadratura

serd idéntica, pudiendo expresarse, al considerar las fuentes internas de ruido, como

(ISpel®) (ISpe!?) (5.23)

SNR = — == ; -
(l/%SE_L0> + <NI§E_I) + <NI§E_Q> (l/%SE_LO> + 4(lszhot i)+ 4<l72‘1A>

Si se define la relacién sefal a ruido Optica a la entrada como OSNR = P, /P, la

expresion anterior puede describirse equivalentemente como,

1 1 2qB. 1 4(if14)
SNR OSNR R P, RZ2P,.P;

(5.24)

Este resultado es muy importante, puesto que permite constatar como el maximo SNR

(y por lo tanto la minima probabilidad de error), vendra impuesto por la OSNR [92].

Las Fig. 5.5(a)-(b) muestran en trazo negro continuo la evaluacion numérica de las

anteriores expresiones respecto a la potencia de sefial P, (dBm) para la recepcion de
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5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90

una sefial a 112 Gbps modulada bajo 64-QAM (considerandose ar;4 = 20 pA/vHz y
una responsividad R = 0.89 A/W). La Fig. 5.5(a) representa, en ausencia de ruido
ASE, la probabilidad de error para las potencias de OL, 15 dBm y 5 dBm. En la Fig.
5.5(b) se plantea otra representacion habitual ante la presencia de ruido en el canal
AWGN (ruido ASE), que se utilizard frecuentemente en este capitulo. En ésta, la
OSNR de entrada se fija para asegurar una probabilidad de error en un receptor ideal
sin ruido, habitualmente P, = 107%, y se resuelve para cada potencia de sefal la
reduccion que aquella debe experimentar (penalizacién de la OSNR) para mantener
esa misma probabilidad en presencia del ruido del receptor. En ambas figuras se
constata que, para bajos niveles de sefial, la sensibilidad del receptor estara limitada
por sus fuentes internas de ruido: para una potencia de OL de 15 dBm limitado por el

ruido shot y para 5 dBm limitado fundamentalmente por el ruido térmico.

25
v PSgsop = 0dB
n® 2 %.’ 2 PSgsop = 1dB ||
= 10 t 1 o PSgsop = 2dB
s LO 5dBm ® 1015d
o x 15
i %
3 o
S pt 1dB —>
= s 1
2 g
S 10'44 PSgsop = 0dB : E
a PSGSOP = 1dB % 05
PSgsop = 2dB &
-40 -35 -30 -25 -20 -%0 -20 -10 0
P (dBm) P, (dBm)

Fig. 5.5 Evaluacion tedrica del downconverter convencional respecto a la potencia de sefial
(a) probabilidad de error y (b) penalizacion de OSNR (para una P, = 10~*). En trazo negro, receptor ideal.

En trazo azul y rojo se introduce una penalizacion en la sensibilidad de 1 dB y 2 dB, respectivamente.

5.2.3. Estimacion analitica de la penalizacidon en sensibilidad por no-

idealidades del downconverter convencional

En este punto se propondra una métrica para la estimacion de la penalizacion en
sensibilidad ocasionada por las no-idealidades del receptor. El punto de partida sera la
relacién de los simbolos demodulados (Ipg, Qpr) con las componentes de informacién
de la sefial (I,Q) de acuerdo a (5.8), asumiendo el desacoplo de la componente en
continua y la ausencia de distorsion no-lineal (para el célculo de sensibilidad, se

cumplira en cualquier caso P, < P,p),
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

o]
QpE 90° Conv

= R\/Po,P, - My - [(12] + [NDE‘I] (5.25)

Npg ¢

donde R representa la responsividad promedio de una deteccién que, por simplicidad,
se considerard igual en cada par de fotodiodos (R, = R; = Rs; Ry = Ry = Ry),
resultando R = 0.5- (R4 + Rg). Las fuentes de ruido interno del receptor ya fueron
definidas en (5.15). El downconverter convencional queda descrito por una matriz de
sistema My;, definida por los pardmetros de la Tabla 5.1,

— 2 [u, uQ]

v vg (5.26)

Idealmente, para una misma responsividad en los fotodiodos y pardmetros de

scattering  Sope jgeq; definidos en (4.9), la matriz My de este downconverter

=~

convencional se reducird a una matriz identidad M=Hideal =

Los desbalanceos que pueda presentar este receptor con diversidad de fase se
compensaran digitalmente mediante algoritmos de ortonormalizacién (como el
algoritmo GSOP), permitiendo asi resolver las componentes IQ de sefal del sistema
(5.25). Tal y como se justifica en el Apéndice A, la norma de Frobenius ||-|| de la
matriz del sistema permitird estimar el incremento en la potencia de ruido de la
solucion y, por lo tanto, la penalizacion en potencia de la sensibilidad del receptor

PS¢s0p(dB), resultando asi

2

]

I 7 l? + [o?

PSgsop(dB) = 10log———5 = 10log —2|M=|2 (5.27)
H

MHL'deal

F

En las anteriores Fig. 5.5(a)-(b) se representa el desplazamiento que se producir en
el eje de abscisas (potencia de sefial), con independencia de la potencia del OL, al

considerar penalizaciones en la sensibilidad de 1 dB y 2 dB.

Es necesario mencionar que, tal y como se muestra en la Fig. 5.6, la aplicacion de un
algoritmo de ortogonalizacion (como el GSOP aqui contemplado) ocasionard que el
ruido eléctrico superpuesto a las componentes 1Q demoduladas entrantes deje de
estar incorrelado a su salida. No obstante, para errores razonables de implementacion
y tasas de error reducidas podra considerarse que la correccién de los desbalanceos
del hibrido resolvera la ubicacion de los simbolos y no alterara sustancialmente la
distribucion gaussiana del ruido superpuesto, validando la estimacion del anterior
punto sin necesidad de recurrir a formulaciones analiticas mas complejas [163, 165].
De este modo, en los préximos apartados se verificara numéricamente la validez de

este estimador para caracterizaciones realistas del downconverter convencional.
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Q , Q
Simbolo .
. Ruido receptor
Ruido ASE
. / ‘Dowconverter /4 Procesado
simple+ruido digital (GSOP)

| 1 .

Fig. 5.6 Representacion de la transformacion realizada por el algoritmo digital GSOP sobre las

componentes de ruido optico (ruido ASE) y eléctrico del receptor.

5.2.4. Modelo del downconverter convencional monoliticamente

integrado para su simulacién numérica

Implementacién monoliticamente integrada del downconverter convencional

La gran mayoria de receptores coherentes que se pueden encontrar en la bibliografia
hacen uso del downconverter convencional. El hibrido de 90° puede ser realizado en
Optica discreta “bulk” [139], en fibra Optica [145] o en Odptica integrada [128]. Esta
tltima solucién posibilita la integracion monolitica de los hibridos a 90° (con
estructuras MMI 2x4) con fotodiodos en un mismo chip y es idénea para aplicaciones
comerciales por su menor coste y tamafio. Sin embargo, al incrementar el ancho de
banda de operacion o ante errores de fabricacion, aumentara el desbalanceo de los
hibridos construidos mediante estructuras MMI [152, 153]. Estos desbalanceos
introduciran, segun la prediccién teérica de (5.8), una distorsion lineal y no-lineal en la
constelacion 1Q de los simbolos recibidos. El downconverter convencional confia en
algoritmos de ortogonalizacion, como el extendido GSOP, capaces de corregir
Gnicamente la distorsion lineal introducida por los desbalanceos del receptor. En este
apartado se describird brevemente la estructura del MMI 2x4 utilizada y la evolucion
de su comportamiento al trabajar lejos de la frecuencia central de disefio o por las

desviaciones introducidas por las tolerancias habituales del proceso de fabricacion.

En la Fig. 5.7(a) se representa la geometria del MMI 2x4, a fabricar en InP, lo que
posibilitara la integracién monolitica con los fotodiodos PIN. Los componentes pasivos
(guias de entrada/salida, tapers, estructura MMI y cruces) se basan en guiaondas rib,
como la representada en la Fig. 5.7(b), de profundidad de grabado nominal D=0.5 um
y ancho del nacleo A=1 um. En la seccién de entrada y salida se hace uso de
guiaondas monomodo de anchura W = 2 um. La geometria de la estructura multimodo
MMI se ha disefiado cuidadosamente para minimizar los desbalanceos en amplitud y

fase a una longitud de onda central de operaciéon de 1550 nm, obteniéndose una
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

anchura 'y longitud nominal de Lypyjeee =1379um 'y  Wyyioee = 25.2 um,
respectivamente. En la Fig. 5.7(a) se aprecia también la necesidad de una red de
salida para posibilitar la fotodeteccidén balanceada directa de las componentes en fase
y cuadratura. La simulacién con herramientas comerciales, FIMMWAVE & FIMMPROP

de Photon Design y BeamPROP & FullWave de Rsoft Inc., permitird obtener los

parametros de scattering de la estructura, So., para este disefio nominal. El disefio y
simulacién electromagnética de estas estructuras MMI no han sido objeto del autor de
esta Tesis, pudiendo encontrarse mas detalles y justificacién en [9, 29]. En la Fig. 5.8
se pone de manifiesto su buen comportamiento alrededor de la frecuencia central del
disefio nominal, y su degradacion al alejarse de ella, en términos del desbalanceo en

amplitud DA;(1) y fase DF;(1) respecto a su respuesta ideal,

_(|S2@®]| _|S2
DA;(M) = ( Sa@| ISy ideal)
(5.28)
(. S2e@) Siz
DF;(A) = (45”7)_ 5_11 ideal>

Podra obtenerse el maximo desbalanceo en amplitud (MDA = max; DA;(1)) y maximo
desbalanceo en fase (MDF = max; DF, (1)) de salida, valores que se utilizaran junto a
la penalizacién en sensibilidad PS;s0r(dB) de (5.27) como figuras de mérito del
receptor, reproduciéndose su valor para las distintas bandas de operacién en la Tabla
5.2.

&)X]}g jﬁb (b) Wt | Ew|
A

S

;lEDi | &p|

5 5 1'5 InPGaAsP
« 625

Fig. 5.7 (a) Esquema del MMI 2x4 a 90°, red de salida y fotodeteccién del downconverter

convencional (b) geometria transversal guia rib.
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a) Desbalanceo de amplitud (dB) b) Desbalanceo de fase (grados)
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Fig. 5.8 Desbalanceos de (a) amplitud y (b) fase obtenidos desde el modelo

electromagnético del hibrido a 90° mediante un MMI 2x4 bajo disefio nominal.

Longitud de onda/banda de operacién | MDA (dB) | MDF (°) | PSgsop(dB)
1550 nm (frecuencia de disefio) 0.2dB 0.1° 0.4 dB
Banda C (1530 nm-1570 nm) 0.6 dB 0.4° 1.4dB
Banda C+L (1530 nm-1620 nm) 7 dB 9.74° 6.8 dB

Tabla 5.2 Maximo desbalanceo en amplitud y fase del hibrido a 90°, implementado con un MMI 2x4,
en distintas bandas de operacién bajo su disefio nominal. Se indica ademas la maxima penalizacion
en la sensibilidad infringida en cada caso por la correccidon digital GSOP de sus desbalanceos.

Una vez se han cuantificado los desbalanceos al operar lejos de la frecuencia central
de disefo, se evaluard el efecto de las inevitables desviaciones introducidas respecto
al disefio nominal por las tolerancias en el proceso de fabricacién. Para el estudio de
las tolerancias se ha tenido en cuenta el efecto conjunto de los principales errores que
se suelen producir en la fabricacién de circuitos de Optica integrada bajo tecnologia
InP (véase Fig. 5.7(b)): errores en el ancho de las guias (6y,) y en la profundidad de
grabado (6p). No es necesario considerar variaciones respecto al ancho del nacleo (H)
de la guia rib, dada la habitual precisién en el crecimiento epitaxial de capas en
INPGaAsP/InP que lo determina. De entre los componentes pasivos, los errores de
fabricacion afectaran significativamente al comportamiento en frecuencia del MMI. Se
han considerado tres casos diferentes segun las tolerancias introducidas en el proceso

de fabricacion:
Caso I: Implementacién segun disefio nominal
Caso Il. Error tipico de fabricacion (8, = —150 nm, 6, = 45 nm)

Caso lll. Apreciable error de fabricacion (6, = —250 nm, 6, = 100 nm)
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El efecto de un signo opuesto entre 6, y 8, deteriorard notablemente las prestaciones
de la estructura multimodo MMI respecto al disefio nominal, al modificar su anchura
efectiva y desplazar la respuesta en frecuencia del MMI [166, 167]. En la Tabla 5.3 se
resumen los valores de MDA, MDF y PS;s,p(dB) que caracterizan al hibrido del

downconverter convencional para cada uno de los tres casos anteriores en banda C.

MDA (dB) MDF (°) | PSgsop(dB)
Caso |: Implementacion segin disefio nominal 0.6 dB 0.4° 1.4 dB
Caso II: Error tipico de fabricacién 2.7dB 20 2.8dB
Caso Ill: Apreciable error de fabricacion 9.6 dB 17° 4.9 dB

Tabla 5.3 Maximo desbalanceo en amplitud y fase del hibrido a 90°, implementado con un MMI
2x4, en la banda C de operacion (1530 nm-1570 nm). Se indica la maxima penalizacion en la

sensibilidad infringida en cada caso por la correccion digital GSOP de sus desbalanceos.

Modelo de receptor para su simulacion numérica

Un objetivo importante de este capitulo es el de evaluar numéricamente, bajo una
implementacion realista, distintos esquemas de DIQ ante una sefial con modulacién
M-QAM. El canal éptico podrd aproximarse como un canal AWGN, sin la distorsién
temporal con la que se model6 en los tres capitulos anteriores en tanto que, como se
ha constatado en el Capitulo 4, el procesado digital de sefial sera capaz de ecualizar
sus efectos lineales. Esto dltimo, unido a que las imperfecciones del hardware se
introduciran como desbalanceos en fase y amplitud constantes en el ancho de banda
de cada canal, permitira evaluar numéricamente el downconverter usando una Unica
muestra por simbolo, simplificando asi la decisiéon y evaluacién de la probabilidad de
error por el método de Monte-Carlo. Esto independiza los resultados de la forma de los
pulsos o filtros en recepcién y permite la verificacion directa con las expresiones
analiticas al ser equivalente al tradicional modelo de receptor 6ptimo habitualmente

utilizado en comparativas similares [168, 169].

La validez del modelo propuesto se observa en la Fig. 5.9(a) para la recepcién de una
sefal a 56 Gbps modulada bajo 64-QAM y un OL de potencia 10 dBm. La OSNR de
entrada ha sido fijada en cada caso para una P, = 10~* en un DIQ ideal sin ruido
interno. La linea discontinua muestra la estimacion tedrica segun (5.22) al considerar
las siguientes fuentes de ruido con valores realistas [49, 50]: i) ruido de amplificacién
TIA (a4 = 20 pA/+/Hz), ii) ruido relativo de intensidad RIN (RIN = —150 dB/Hz), iii)
ruido shot segun (5.18) de fotodiodos de responsividad media 0.89 A/W. Cada par de
fotodiodos en configuracion balanceada presenta un desbalanceo de valor
|[(Ry —Ry)|/(Ry + R;)x100% = 5% [170]. En trazo continuo y simbolos rellenos se
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muestran los resultados de un modelo dindmico del receptor, desde 16 muestras por
simbolo, idéntico al descrito en la seccion 4.3. Se contempla aqui, ademas de un
modelo ideal de hibrido a 90°, la operacién en los extremos de la banda-C (1570 nm) y
banda-L (1620 nm) del disefio nominal. Se observa la correspondencia con el modelo
aqui seguido (simbolos vacios), equiparable a un receptor 6ptimo de ancho de banda
equivalente al régimen de simbolo desde el procesado de una muestra por simbolo.
Aungue no se aprecia en la grafica, el valor de OSNR necesario para obtener una
P, = 10~* se incrementara ligeramente en el modelo dindmico de receptor dado su
limitacion en banda (recepcién no-6ptima): 2.7 dB para 64-QAM, 2 dB para 16-QAM vy
1.4 dB para QPSK (en consonancia con la Fig. 4.10(a)). Estos valores concuerdan con
los indicados en la bibliografia [48]. La Fig. 5.9(b) muestra alternativamente el
incremento en la OSNR de entrada al receptor que deberia darse en cada potencia

para obtener una misma probabilidad de error P, = 107,

Ciertamente, segun los resultados mostrados y como también se deduce de la Fig.
5.5(b), por debajo de una reducida potencia de sefal P, el receptor pasara a estar
limitado por su ruido interno en vez de por el ruido ASE. Por el contrario, y como se
describira en detalle en el préximo apartado, el rango dindmico de recepcion se vera
fuertemente limitado para altos niveles de potencia de sefial por los desbalanceos del
downconverter. Esta distorsion se aprecia claramente en la Fig. 5.10, atendiendo a la

evolucion de la constelacion 16-QAM demodulada al incrementar la relaciéon Ps/P,; .

—o—Rx dinamico ‘ ‘ i A ‘
P Banda- (b —@—Rx.dinamico

-ropune ] v | Smiopimo |Beneet
o’ —0—Rx 6ptimo OlBand W4T Rx dinamico | Banda-C 1
— Pu ° ——Rx. 6ptimo
S —8—RX qmamlcolldeal o —€—Rx.dINAMICO | |4z
510 | :9:$exd?|};tlmo ® —O—Rx.6ptimo | ea
e % Q ———-Teoria
3 )
: g
5
S S
o } ©

10t GGG k2
Q
-30 -20 -10 0 10 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

P, (dBm) P_(dBm)

Fig. 5.9. Comparacion de distintos modelos de simulacion del downconverter convencional bajo
modulacién 64-QAM considerando una implementacion ideal, operacion en limite de la banda-C y

banda-L, (a) probabilidad de error (b) penalizacion en la OSNR (para una P, = 107%).
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(a) Transmision (b) P,/Pp = —15dB (c) P,/P,p = =5 dB

Amplitud (normalizada)

1
Periodo de simbolo

|
Fig. 5.10 Diagrama de ojos y constelacion IQ en un downconverter convencional bajo
modulacién 16-QAM en el extremo de la banda L (a) sin canal (b) P,/P,, = —15 dB (c)
P;/Py, = —5dB.

5.2.5. Evaluacion numérica de las prestaciones del downconverter

convencional

En este punto se evalla en detalle la degradacion de las prestaciones del
downconverter convencional debido al empeoramiento de su respuesta al incrementar
su ancho de banda de operacién o por los desbalanceos introducidos en su proceso
de fabricacion. Se considerara que la sefial Optica de entrada corresponde a un Unico
canal (la distorsién por otros canales, bajo una recepcion ‘colorless’, se evaluara en la

seccion 5.4).

Evaluacion de las prestaciones en banda C+L bajo disefio nominal

Aqui se cuantificarg, bajo un disefio nominal, el empeoramiento del rango dindmico del
DIQ como consecuencia de trabajar en banda C o banda C+L. La Fig. 5.11 muestra la
penalizacion en la OSNR (para una P, = 10~*) respecto a la potencia de sefial, para
diferentes potencias de OL, a las longitudes de ondas superiores de cada banda C
(1570 nm) y L (1625 nm) en las que el hibrido a 90° presenta su peor respuesta. Como
es de esperar, el ruido eléctrico interno del receptor (shot y térmico) limita la
transmision para bajos niveles de sefial. Como puede deducirse de la expresion
(5.24), al incrementar la potencia de OL el receptor mejoraré su sensibilidad, pasando
de estar limitado por ruido térmico a estarlo por ruido shot. Sin embargo este
incremento estarA necesariamente limitado ante importantes desbalanceos del
receptor por el ruido RIN de OL no cancelado, que condicionara en la practica un
maximo valor de OL [49]. Para bajos niveles de sefial se observa en trazo discontinuo

el correcto ajuste de los resultados numéricos con la estimacion analitica del
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5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90

comportamiento del receptor segun (5.22) y (5.24), corregida por la penalizacion en
sensibilidad PS;s,,(dB) al considerar en cada caso sus imperfecciones ecualizadas por
el algoritmo GSOP. Para niveles altos de sefial, por el contrario, se aprecia claramente
la degradacion debido a la distorsion no-lineal, cuantificable por el parametro (y,,yQ)
de la expresion (5.8) y Tabla 5.1. Esta distorsién, producida por los desbalanceos del
DIQ y proporcional a la relacion Ps/Py,, limitara el rango dinamico del receptor al no
poder ser compensada digitalmente desde el algoritmo GSOP [29]. Esto puede
apreciarse graficamente en la Fig. 5.12, donde se representa la constelacion recibida a
1625 nm tras su paso por el algoritmo GSOP para P,, = 10dBm y diferentes
potencias de sefial. En la Fig. 5.12(a), para una relacion Pg/P,, = —20dBm, la
distorsién no-lineal es despreciable mientras que la distorsién lineal (similar a la
representada en la Fig. 5.3(a)) podra ser compensada por el algoritmo GSOP. Por el
contrario, en la Fig. 5.12(b), para una relaciébn P;/P,, = —5dBm, es evidente la
distorsion no-lineal responsable del aumento de la probabilidad de error para altos
niveles de sefial. Este efecto serd tanto mas limitante cuanto mayor sea el orden de la
modulacion M-QAM.
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Fig. 5.11. Penalizacién en la OSNR (para P, = 10~*) respecto a la potencia de sefial en funcion
de la potencia de OL para un downconverter convencional bajo modulacién 64-QAM y 256-

QAM al operar en el extremo de banda-C y banda-L. Estimacion teérica en trazo discontinuo.

141



Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

Fig. 5.12 Constelacion 64-QAM tras la correccién GSOP de un downconverter convencional operando en
el extremo de la banda L con Po,=10 dBm bajo (a) P;/P,, = —20 dB (b) P;/Py, = —5 dB.
Alternativamente, bajo una misma relacion Pg/P,, , el coeficiente de distorsion no-lineal
(y,,yQ) aumentara con los desbalanceos del receptor al trabajar fuera de su frecuencia
de disefio. La consiguiente limitacion en el ancho de banda de recepcion puede
observarse en la Fig. 5.13 bajo modulacion 64-QAM y 256-QAM para P,; = 10dBmy
diferentes relaciones Pg/P,;. El DIQ Unicamente presentara un buen comportamiento
en la proximidad de su frecuencia central de operacion y para reducidos niveles de
seflal donde, como se ha demostrado, se minimiza la distorsién no-lineal. Como
consecuencia, incluso bajo el disefio nominal aqui contemplado, el downconverter

convencional estara limitado en su operacién a un reducido ancho de banda de
operacion y margen dinamico.

(&

T (@) p4-RA 3

o o

— —

fy.w 4r fﬁl.w

® ®

x x

=z 3r P4

n n

@] @]

S 2 S

& &

N N

< 1f ©

c c

[J) ()

o o

19100 1450 1500 1550 1600 1650 1700 19100 1450 1500 1550 1600 1650 1700
Longitud de onda (nm) Longitud de onda (nm)
—O—PS/POL:'ZO dB _O_PS/POL:']_O dB
——P /P, =-15dB —o—PJP,=-5dB

Fig. 5.13 Penalizacion en la OSNR (para una P, = 10™*) en un downconverter convencional

con Py,=10 dBm bajo modulacién 64-QAM y 256 QAM en banda S+C+L.
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5.2. Downconverter convencional basado en hibridos a 90

Evaluacion de las prestaciones en banda C bajo errores de fabricacién y ruido de
cuantificacion

Como es de esperar, segun lo visto en el punto anterior, la introduccién de los
desbalanceos en la respuesta del DIQ por tolerancias en el proceso de fabricacion
empeorara ain mas sus prestaciones. El modelo de receptor podrd completarse aqui
al considerar que los conversores analdgico-digitales (CAD) de entrada al DSP
introduciran un ruido de cuantificacion en funcidon del nUmero de bits de resolucion.
Para conversores de 10 bits, la Fig. 5.14 muestra como la limitacion por ruido eléctrico
y distorsién no-lineal (para bajo y alto nivel de sefal, respectivamente), incrementan la
penalizacién en el OSNR conforme las tolerancias de fabricacion se relajan segun los
casos contemplados en la Tabla 5.3. Se ha considerado una potencia de OL de 5
dBm, pudiendo comprobarse por lo tanto la similitud con el disefio nominal (Caso )
evaluado en la Fig. 5.11(a)-(b). La sucesiva reduccion del rango dinamico del receptor
ante unas tolerancias de fabricacibn menos rigidas imposibilitar4d incluso la
representacion, dentro de los ejes de la Fig. 5.14(b), de la demodulacién 256-QAM

bajo las tolerancias definidas por el Caso lll.

Como se indica en [137], el downconverter convencional experimentara una pequena
penalizacion en su OSNR (menor de 0.1 dB para una P, = 10™%) para un CAD de al
menos 7 bits de resolucion bajo modulacién 64-QAM y 8 bits bajo 256-QAM
(mostrando un comportamiento muy parecido al antes descrito). Sin embargo, la
penalizacibon aumentara a 0.5 dB al reducir la anterior resolucion en un bit.
Ciertamente, esto se comprueba en la Fig. 5.14, practicamente con independencia del

escenario de fabricacion y modulacion contemplada.
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Fig. 5.14. Penalizacién en la OSNR respecto a la potencia sefial para el downconverter
convencional en banda C bajo modulacién (a) 64-QAM y (b) 256-QAM para los casos |, Il y IlI.
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

5.3. Downconverter basado en un acoplador a 120°

Ante la inevitable distorsién no-lineal que se produce en la recepcion de modulaciones
de orden superior M-QAM en un downconverter convencional, se propone y evalla
numéricamente aqui una interesante alternativa. Se estudiara la adaptacion del
conocido esquema de recepcion ‘five port’ de frecuencias de microondas [14] a
frecuencias Opticas desde una implementacion monoliticamente integrada.
Primeramente, se constatara analiticamente que no hay penalizacion alguna en la
sensibilidad respecto al downconverter convencional para una construccion ideal. A
continuacion, para una implementacion monoliticamente integrada realista, se
comprobara que los desbalanceos de este downconverter a 120° podran ser
compensados en el bloque de recuperacién 1Q tras una sencilla operacion lineal, que
podré realizarse digital o analégicamente tras la calibracion previa del receptor. Esta
es ademas la principal caracteristica frente a otras soluciones recientes de receptor a
1200°, carentes de calibracién, implementadas en fibra [158, 159] o integradas en Sol
[12].

5.3.1. Teoria del downconverter a 120°

La Fig. 5.15 muestra el esquema propuesto de DIQ basado en un acoplador 120° y
tres fotodiodos. El bloque de recuperacién de las componentes IQ se representa en
las Fig. 5.15(a) y Fig. 5.15(b) implementado analdgica y digitalmente, respectivamente.
La recuperacion 1Q digital, contemplada en detalle en esta seccion, posibilitara, a
diferencia del algoritmo digital de ortonormalizacién del downconverter convencional,
la compensacion adicional de la distorsion no-lineal inducida por las imperfecciones
del receptor. Un mismo objetivo se lograria con una adecuada implementacion
analégica, con unas ventajas adicionales que lo haran especialmente interesante para
la recepcidn ‘colorless’ estudiada en la préxima seccion. Pese a que bajo cualquiera
de estas dos opciones habra una mayor electrénica respecto al downconverter
convencional (en la solucién de la Fig. 5.15(a) se puede apreciar la complejidad
adicional de la recuperacion IQ analdgica y en la Fig. 5.15(b) se observa la existencia
de un conversor CAD adicional), deben valorarse también las siguientes ventajas: (i)
un menor namero de interconexiones éptico-eléctricas, (i) la ausencia de una red de
salida como la mostrada en la Fig. 5.7(a) y (iii) la fotodeteccion balanceada o
diferencial serd, respectivamente, sustituida por estructuras mas simples de
fotodeteccion o amplificacion [12]. Adicionalmente, como se vera en el siguiente
apartado, la construccién del acoplador a 120° mediante una estructura MMI mas
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5.3. Downconverter basado en un acoplador a 120

sencilla se beneficiara implicitamente de una mayor tolerancia a la fabricacién y mejor

respuesta en frecuencia.

e, +e~me"z"/32$-"
€5 + €1 #
—

e + ey et
e + ége” ™)

Lshots rias tRIN

Fig. 5.15. Esquema del downconverter IQ basado en un acoplador 120°.

Siguiendo un analisis similar al mostrado para el downconverter convencional, la sefal
de entrada y el OL se combinan ahora en un acoplador a 120° con una matriz de

parametros de scattering S;,,, definidos entre sus cinco puertos

_ 511 512
S120° = |S21 S22 (5.29)
531 532
A su salida, se obtienen las siguientes fotocorrientes
2
i; = R|Si1 & + Siz 01| 51 = 3,4,5. (5.30)

que podrén expresarse, en ausencia de fuentes de ruido, de forma equivalente a la

expresion (5.8) del downconverter convencional en forma matricial como

Y1 Uiy Uig
[14] Py, az + Py V2| (I? + Q) + /Py P u21 UZQ] [Q (5.31)
Y3 Uzr  Uszq

La Tabla 5.4 define los nuevos parametros introducidos en la descripcion de las
fotocorrientes de salida: desplazamiento en continua (a;), deteccion directa de la
potencia de sefial (y;) y combinacién lineal de las componentes IQ de sefal segun el

parametro (uy, u;q).

Componente continua Coeficiente de deteccién directa Transformacion 1Q

a; = R;|S;|? v, = Ri|S;1]? Uy +jul.Q = 2RSS

Tabla 5.4. Parametros que caracterizan al downconverter a 120°

Es facil comprobar que el sistema de ecuaciones descrito por (5.31) corresponde a un
sistema determinado que permitird resolver la potencia normalizada [I? + Q2] y las
componentes 1Q de sefial sin distorsion. De este modo, siguiendo un sencillo
procedimiento ya implementado en un esquema similar a frecuencia de microondas
[14], las componentes IQ de la sefial demodulada podran obtenerse desde la siguiente

operacion lineal de las fotocorrientes de salida
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i
IDE] [A13 A14 A[S] .3 = =
= sl = Aqgp0 - i (5.32)
[QDE 120° AQ3 AQ4‘ AQS ls 120

donde los coeficientes de calibracion (A,L-,AQL-) se determinan resolviendo el sistema
anterior al transmitir tres simbolos conocidos [155, 156], en un procedimiento descrito
con mas detalle en el Apéndice B.1. Obsérvese que se ha prescindido de la correccion
de la componente en continua del simbolo demodulado al asumir que es eliminada por
condensadores de desacoplo o por la propia amplificacion eléctrica. La matriz de
calibracién A;,,-, Obtenida mediante un proceso de calibracién previo independiente
de la modulacion de la sefial de entrada, permitir4 resolver aqui las componentes 1Q
sin distorsién. Esto es asi por la operacion de una Unica entrada adicional puesto que,
recordemos, en el esquema convencional la operacion equivalente implementada
digitalmente en el algoritmo GSOP operaba sobre sélo dos entradas de medida

diferencial.

Interpretaciéon geométrica de la demodulacion sin distorsion de los simbolos recibidos

Siguiendo un razonamiento geomeétrico equivalente al realizado para el downconverter
convencional, la ecuacion (5.30) representa ahora tres circunferencias como las
descritas en (5.10), con centros ubicados en g; = — S;,/S;; que discurre por el simbolo
I'* bajo un radio d;. Como entonces, cada radio es proporcional a la fotocorriente en
un factor de proporcionalidad §; = R;|S;;|?P,,. Tal y como se representa en la Fig.
5.16, con independencia de los desbalanceos existentes en el receptor (que
modificarian la ubicacibn de los centros y factor de proporcionalidad §&;), las
componentes (Ipg, @pg) del simbolo recibido podran obtenerse sin ambigiedad tras la

operacion lineal de las tres fotocorrientes.

Fig. 5.16. Representacion grafica del principio de deteccion del downconverter a 120° desde la

combinacion lineal de sus medidas de potencia 6ptica.
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5.3. Downconverter basado en un acoplador a 120

5.3.2. Estimacién analitica de la probabilidad de error bajo una

implementacion ideal del downconverter a 120°

En esta seccidon se obtendran las expresiones que definen la relacién sefial-a-ruido
(SNR) del downconverter a 120° siguiendo un procedimiento equivalente al del punto
5.2.2 del downconverter convencional. Se demostrara que, para una implementacion
real, su sensibilidad no se vera penalizada respecto al downconverter convencional.
Mas aun, como se vera en los siguientes apartados tras la introduccion de los
desbalanceos del receptor, el rango dinamico no se verd mermado como en el

esquema convencional por la resultante distorsion no-lineal.

Se buscara evaluar primeramente la potencia de sefial eléctrica recibida bajo una
implementacién ideal, considerando: i) ausencia de ruido, ii) fotodiodos de idéntica

responsividad (R = R;), iii)) acoplador a 120° ideal caracterizado por la matriz de

scattering Si,¢° igeq Siguiente:
B 1 1 eJ120°
120°ideal \/§ [1 e—j<120°l

Nétese que los campos de entrada se combinan en cada uno de los tres puertos de
salida con una fase relativa de 120°, denomindndose en consecuencia este acoplador

hibrido a 120° o directamente acoplador a 120°.

Bajo las condiciones anteriores y teniendo en cuenta la Tabla 5.4, el sistema (5.31) se

reduce a
s 1 1 -1 —/3

Es facil comprobar que, para esta situacion ideal, la cancelacién de los términos de
deteccidén directa y obtencién de las componentes 1Q podran lograrse tras la siguiente

operacion lineal sobre las fotocorrientes de salida

I o Y _ ]
[Q ] = \/5/ 0 — \/5/ |l = A120° idear " (5.35)
DE1120° ideal 2 2 is

De este modo se obtendra una solucién idéntica a la mostrada en la ecuacion (5.12)
para el downconverter convencional, con la eliminacién de los términos de deteccién

directa,
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IDE

= A1200 idear - 1 = Ry[PoLP; [(1) (1)] [é] (5.36)

correspondiendo por lo tanto a la sefial compleja demodulada el mismo valor

QDE] 120° ideal

cuadratico medio que el deducido entonces en (5.16).

El desarrollo de la ecuacién (5.30) segun (5.3), junto a la introduccion de las fuentes
de ruido descritas en 5.2.2, conduce en recepcion a las siguientes fotocorrientes bajo

una implementacion ideal:

R T 1500
i3 = E{Ps(lz + Q?) + Py, + Pase + 2 /Py, Re ((STX + nysp)e 120 ) + ZRG(S;anSE)}
5
+ ishotg +lrv iTIAg
(5.37)

R
iy = g{Ps(lz + Q%) + Py + Pasp + 2 V PorLRe(Srx + nysg) + 2Re(5;an55)}

+ Lsnota + lriv Tt 7144

Al igual que bajo una deteccion balanceada, al aplicar ahora (5.35) el simbolo
demodulado vera cancelado las componentes comunes de deteccion directa, ruido

RIN y ruido ASE tras su batido con la sefial, obteniéndose

Ipe] _ 5 -_ 5 /1 0 Re(5+nASE)] [NDE_I]
[QDE] B A120° ideal "L = R POL [0 1] [[m(S + nASE) + NDE_Q (538)

donde las componentes de ruido en fase y cuadratura del ruido eléctrico interno del

receptor (Npg 1, Npg ) seran independientes entre si correspondiendo ahora a

Npg 1= — 1/2 (ishot 3+ Ushot 5 + irraz + irras) + isnot 4 + iraa
Npg ¢ = \/§/2 (ishot 3 — Ishot s T iT1a3 — iTIAS) (539
y presentando en consecuencia un valor cuadratico medio descrito por
(NBg_1) = (Npg o) = 3/2 ((ihot o) + (iF14)) (5.40)

donde el ruido shot generado por cada fotodiodo, segun (5.18), sera proporcional

ahora a una fotocorriente promedio de valor (i;) = RP;,/3.

La relacién sefial-a-ruido (SNR) bajo la implementacién ideal aqui contemplada para el

downconverter a 120° resulta finalmente
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(ISpg1?) (ISpel*) (5.41)

SNR = — =— ; -
(ljSE_L0> + <ND2E_1) + <N5E_Q> (ljSE_L0> + 3(lszhot i)+ 3(iF1a)

Esta expresion puede describirse de una forma practicamente idéntica a la del

downconverter convencional, segun (5.24), como

1 1 2qB. 1 3(if1a)

= (5.42)
SNR OSNR' R P, R2P,.P,

En correspondencia con la Fig. 5.5 del downconverter convencional, las Fig. 5.17(a) y
Fig. 5.17(b) muestran ahora en trazo negro continuo para la recepcion de una misma
sefial la evaluacion tedrica de la probabilidad de error y penalizacion en la OSNR (para
una P, = 10™%), respectivamente. La limitacion en sensibilidad por ruido shot ante una
potencia de OL elevada (15 dBm por ej. en las anteriores figuras), tal y como se
deduce analiticamente desde el mismo segundo sumando en el segundo término de
(5.24) y (5.42), es equivalente en el downconverter convencional y downconverter a
120°. Sin embargo, ante una limitacion por el ruido térmico descrito por el
correspondiente tercer sumando, apreciable a menores potencias de OL (por €j. 5
dBm en las figuras), el downconverter a 120° presentara idealmente una mejora en
sensibilidad de 101log(4/3) = 1.25 dB (aproximadamente 1 dB en la figura). Esto es asi
por el menor nimero de puertos de salida entre los que se ha de repartir la potencia
Optica de entrada.

10" 25 ‘ ‘ ‘ ‘
. ( b) — PS,p=0dB
o* 4 5 o ——PSap =145
5 ao PSppp = 2dB
@ ®
% x 1.5+
5 10°} & 1015dB
& o)
o c
= s 1
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© -4 ®©
|8 10 N
£ —— S = 1dB £05
——— PSyp = 2dB g
10° : , , 0 N ,
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Fig. 5.17 Evaluacion tedrica del downconverter a 120° respecto a la potencia de sefial de (a) probabilidad
de error y (b) penalizacion de OSNR (para una P, = 107%). En trazo negro, receptor ideal. En trazo azul y

rojo se introduce penalizacion en la sensibilidad de 1 dB y 2 dB, respectivamente.
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5.3.3. Estimacion analitica de la penalizacién en sensibilidad por no-

idealidades del downconverter a 120°

En este punto, de forma equivalente al punto 5.2.3 del downconverter convencional, se
propondra una métrica para la estimacion de la penalizacion en sensibilidad
ocasionada por las no-idealidades del downconverter a 120°. El punto de partida sera
el sistema que relaciona ahora las fotocorrientes de salida con las componentes de
sefial (I,Q) de acuerdo a (5.31), asumiendo nuevamente aqui el desacoplo de la
componente en continua y la ausencia de distorsion no-lineal (que aunque se
cancelara en este esquema, es irrelevante al cumplirse para el calculo de sensibilidad
P, < Pyp),

(5.43)

i3 R 1l
[1:4] =3V Po B - Myz00 [Q] +
i

5

IN3
INa
INs

donde R representa la responsividad promedio (R = (R; + R4 + R5)/3) y el segundo
sumando el ruido eléctrico superpuesto en recepcion (iy; = isnori + lriv + itrais i =
3,4,5). Por otra parte, el DIQ queda descrito por una matriz M;,,- de orden 3x2,

definida con los parametros de la Tabla 5.4,

_ 3 Uyr Ugg
Miy00 = —|U21 U2q

Uzr Uszg

(5.44)

Las desbalanceos que pueda presentar este DIQ se compensaran tras la operacion,
analégica o digital, de una matriz A, de orden 2x3 (5.32) que cumplird
A0 - Myy0r = I. Se recuerda que una matriz rectangular no tiene inverso, y que A;,o-
se correspondera con la “inversa por la izquierda” de M,y [171]. Ciertamente, para la

implementacion ideal de (5.34), su célculo conducird a la matriz A;,¢° 40, definida en
(5.35).

Desde la norma de Frobenius definida en el Apéndice A, y asociando a A;,4- el papel
de la matriz inversa del sistema, podra estimarse ahora la penalizacion en la
sensibilidad de este downconverter, PS;,,-(dB), resultando

2

||171120°
PSy50:(dB) = 10log— £~ =10log

_=
4120 ideal”F

Y (Alzi + Aéi)
— (5.45)

En las Fig. 5.17(a) y Fig. 5.17(b) se representa la penalizacidon en sensibilidad que,
independientemente de la potencia del OL, se producird en la evolucion de la

probabilidad de error y penalizacién en la OSNR del downconverter a 120°. En los
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préximos apartados se verificara numéricamente la validez de este estimador para

caracterizaciones realistas del downconverter a 120°.

5.3.4. Modelo del downconverter 120° monoliticamente integrado

para su simulacién numérica

Implementacién monoliticamente integrada del downconverter a 120°

El acoplador a 120° puede ser realizado en Optica discreta “bulk” o con un acoplador
por fusién sobre fibra 3x3. Esta ultima solucién ha sido ampliamente documentada
para la implementacion de receptores multipuerto con buen comportamiento en banda
ancha [158, 159], en la que las componentes IQ de la sefial se obtienen segun la
relacion descrita por (5.35) sobre las fotocorrientes de salida. Entre sus inconvenientes
esta la necesidad de tener un control muy preciso de las longitudes de los tres tramos
de fibra de entrada a los fotodiodos (del orden del milimetro para regimenes
superiores a 20 Gbaud/s), para evitar una diferencia significativa en el retardo de
grupo que afecte a la temporizaciéon (skew). En esta tesis se contempla la integracion
monolitica en un mismo chip del MMI 2x3 (como acoplador a 120°), fabricado en
tecnologia InP para posibilitar su integracion con los fotodiodos PIN. Esta solucion,
aunque idonea para aplicaciones comerciales de recepcion por su menor coste,
acusara, como en la implementacion equivalente del downconverter convencional,
desbalanceos al incrementar el ancho de banda de operacion o ante errores de
fabricacion.

En la Fig. 5.18(a) se representa la geometria del MMI 2x3, donde los componentes
pasivos se basan en guiaondas rib (representada en la Fig. 5.18(b)) de profundidad de
grabado nominal D=0.5 ym y ancho del nucleo H=1 um. NOtese aqui la mayor
sencillez de la red de salida respecto a la del downconverter convencional, sin
presencia de cruces (ni reales ni dummies para emularlos). Las dimensiones de la
zona multimodo del MMI, optimizadas para una longitud de onda de operacién de

1550 nm, son ahora de longitud Ly 1200 = 1034 um y anchura Wy 1200 = 18.8 um.

La respuesta en frecuencia de sus pardmetros de scattering S;,,- obtenida de la
simulacion con herramientas comerciales esta representanda en la Fig. 5.19. Debe
indicarse que el mejor comportamiento en frecuencia del MMI 2x3 respecto al MMI 2x4
se debe a que la anchura del MMI es menor que la del 2x4 lo que, como es bien
conocido de la teoria de operacion de los MMI [166], aumenta su ancho de banda. A
través unas definiciones equivalentes a (5.28), podra definirse aqui el maximo

desbalanceo en amplitud (MDA) y maximo desbalanceo en fase (MDF). Sus valores se
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muestran para este disefio nominal en la Tabla 5.5 en funcién de la banda de

operacion y junto al valor PS;,,-(dB) estimado segun (5.45).

(a) ) Wt |Gul
—>

;lEDi | 8o

MMI 2x3 4 2§Ii INPGaAsP

%l@

Fig. 5.18. (a) Esquema del MMI 2x3 y fotodeteccién del downconverter a 120° (b) geometria

transversal guia rib.

a) Desbalanceo de amplitud (dB) b) Desbalanceo de fase (grados)
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Fig. 5.19 Desbalanceos de (a) amplitud y (b) fase obtenidos desde el modelo

electromagnético del acoplador a 120° mediante un MMI 2x3 bajo disefio nominal

Longitud de onda/banda de operacién MDA (dB) | MDF (°) | PS13¢-(dB)
1550 nm (frecuencia de disefio) 0.01dB 0.05° 0.23dB
Banda C (1530 nm-1570 nm) 0.05dB 0.1° 0.72 dB
Banda C+L (1530 nm-1620 nm) 1.12dB 3.1° 3.44 dB

Tabla 5.5 Maximo desbalanceo en amplitud y en fase del acoplador a 120° desde un MMI 2x3
en distintas bandas de operacién bajo su disefio nominal. Se indica la maxima penalizacién en

la sensibilidad infringida tras el proceso de recuperacion de las componentes 1Q.

El efecto de las tolerancias de fabricacion se ha estudiado basandose en los tres
mismos escenarios del downconverter convencional. La reducciéon de tamario del MMI
2x3 posibilita que éste logre también tedricamente un mejor comportamiento ante

errores de fabricacion [12]. Esto se aprecia resumidamente en la Tabla 5.6 atendiendo
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5.3. Downconverter basado en un acoplador a 120

a los parametros MDA, MDF y PS;,,-(dB) obtenidos para cada caso en la banda-C de

operacion.
MDA (dB) MDF (°) | PS;20-(dB)
Caso I: Implementacion segun disefio nominal 0.05dB 0.1° 0.72 dB
Caso lI: Error tipico de fabricacion 0.2dB 5.50 3.7dB
Caso lIl: Apreciable error de fabricacion 1dB 16.5° 5.6 dB

Tabla 5.6 Maximo desbalanceo en amplitud y en fase del acoplador a 120° desde un MMI 2x3
en la banda C de operacion (1530 nm-1570 nm). Se indica la maxima penalizacion en la

sensibilidad infringida tras el proceso de recuperacion de las componentes 1Q.

Modelo de receptor para su simulacion numérica

Bajo las mismas justificaciones expuestas en el correspondiente apartado del punto
5.2.4, se seguira aqui una evaluacién numeérica simplificada del receptor propuesto,
equivalente a un receptor 6ptimo con el que comparar y verificar las expresiones
analiticas anteriormente derivadas. La validez del modelo propuesto para el
downconverter a 120° se observa en la Fig. 5.20(a) para la recepcién de una sefial a
56 Gbps, modulada bajo 64-QAM, un OL de potencia 10 dBm y misma caracterizacion
realista de las fuentes internas de ruido descrita en 5.2.4. La linea discontinua muestra
la estimacion tedrica segun (5.22) y (5.42), mientras que en trazo continuo y simbolos
rellenos se muestran los resultados de un modelo dinamico del receptor, con 16
muestras por simbolo. Se contempla el modelo ideal del acoplador a 120° y la
operacién en los extremos de la banda-C (1570 nm) y banda-L (1620 nm) de su
disefio nominal. Los respectivos simbolos vacios superpuestos confirman la validez de
los resultados obtenidos mediante el modelo que usa una muestra por simbolo. La
limitacién en banda del modelo dinAmico de receptor (recepcidon no-éptima) requerira
incrementar el valor de OSNR necesario para lograr una P, = 10~* en unos valores
practicamente idénticos a los del downconverter convencional: 2.7 dB para 64-QAM, 2
dB para 16-QAM y aproximadamente 1 dB para QPSK. La Fig. 5.20(b) muestra
equivalentemente el incremento en la OSNR de entrada al receptor necesaria para

obtener en cada potencia de sefial una misma probabilidad de error P, = 1074,

Como se describird a continuacion en detalle, se dispondra de un mayor rango
dindmico por la compensacion de los desbalanceos del receptor, tal y como se aprecia
en la Fig. 5.21, obtenida bajo las mismas condiciones que la Fig. 5.10 del

downconverter convencional.
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Fig. 5.20 Comparacion de los distintos modelos de simulacion del downconverter a 120° bajo
modulacién 64-QAM considerando una implementacion ideal, operacion en limite de la banda-

C y banda-L, (a) probabilidad de error (b) penalizacion en la OSNR(para una P, = 10™%).

(&) Transmision (b) B;/Pp = —5dB

Amplitud (normalizada)

[ [
Fig. 5.21 Diagrama de ojos y constelacion IQ para el downconverter a 120° bajo una

modulacién 16-QAM en el extremo de la banda L (a) sin canal (b) P,/P,, = —5 dB.
5.3.5. Evaluacion numérica de las prestaciones del downconverter a

120°

Evaluacién de las prestaciones en banda C+L bajo disefio nominal

En este apartado se evallan las prestaciones del downconverter a 120° propuesto
bajo un disefio nominal, contemplando los desbalanceos resultantes de incrementar su
ancho de banda de operacion a la banda C y banda C+L. Las fuentes internas de ruido
seguiran la misma caracterizacion que para el downconverter convencional. Se
adoptara el esquema de downconverter a 120° con recuperacion digital mostrado en la
Fig. 5.15(b), asumiendo que se dispone de la matriz 4,5, a la longitud de onda de
operacion. La Fig. 5.22 muestra la penalizacion del OSNR (para una P, = 107%)

respecto a la potencia de sefial para diferentes potencias de OL en la recepcion de un
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canal en el extremo de la banda C (1570 nm) y banda L (1625 nm) (longitudes de
onda a las que corresponde la peor operacion en cada una de las bandas). Siempre y
cuando se opere con un adecuado nivel de OL (que no limite al receptor por la
componente no cancelada de ruido RIN), se verifica la estimacion analitica en trazo
discontinuo de las prestaciones del receptor obtenida de las expresiones (5.22) y
(5.42) con el factor de correccidn PS;,,.(dB) correspondiente a cada caso (véase Tabla
5.5). Si se compara con la Fig. 5.11 equivalente del downconverter convencional, se
aprecia una similar limitacion por ruido eléctrico para niveles bajos de sefial, como es
de esperar segun las expresiones (5.24) y (5.42). Para niveles altos de sefial, no
obstante, se aprecia como el procesado lineal descrito por la expresion (5.32) permite
ahora eliminar la distorsién no-lineal causada por los desbalanceos del receptor (como
consecuencia de trabajar lejos de la frecuencia de disefio), alcanzandose un rango
dinamico mucho mayor, incluso para elevadas relaciones P,/P,,. Ciertamente, si se
observa la Fig. 5.23, y se compara con Fig. 5.12, puede visualizarse la menor

distorsiébn no-lineal de la constelacibn 64-QAM tras su correccion lineal con
independencia ahora de la relacién P,/ P,.
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Fig. 5.22 Penalizacion OSNR (para P, = 10™*) respecto a la potencia de sefial en funcion de la
potencia de OL para el downconverter a 120° bajo modulacién 64-QAM y 256-QAM al operar

en el extremo de banda-C y banda-L.
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@}

Fig. 5.23 Constelacion 64-QAM tras un downconverter a 120° operando en el extremo de la
banda L con Pp,=10 dBm bajo (a) P,/P,, = —20dB (b) P,/P,, = —5 dB.

El esperado mayor ancho de banda de operacion debido a la robustez ante los
desbalanceos del receptor se aprecia en la Fig. 5.24 para un OL de potencia Py, =
10 dBm, modulacién 64-QAM y 256-QAM. La Tabla 5.7 resume en su primera fila,
para el disefio nominal y operacién en banda C, el mayor rango dinamico del
downconverter a 120° propuesto respecto al convencional al considerar una maxima
penalizacion en la OSNR de 1 dB y una potencia de OL de 5 dBm. Se muestra
asimismo el maximo ancho de banda de operacién que posibilitaria la recepcion de

una potencia de sefial de hasta 0 dBm.
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Fig. 5.24 Penalizacion en la OSNR (para una P, = 10~*) de un downconverter a 120° con

Py, =10 dBm bajo modulacién 64-QAM y 256 QAM en banda S+C+L.

64-QAM 256-QAM
DIQ 90° DIQ 120° | DIQ 90° | DIQ 120°
Sensibilidad -19.6 dBm | -19.2dBm | -14 dBm | -14.6 dBm

Caso I. Disefio nominal | Rango dinamico | 21.3dB | >242dB | 8dB 19.6 dB
Ancho de banda

o, 78 nm >300 nm - >300 nm

de operacion
Caso II. Error tipico de Sensibilidad -16.6 dBm | -16 dBm - -11.5dBm
fabricacion Rango dinamico | 13.2dB >21 dB - >16.5 dB

Tabla 5.7 Sensibilidad y margen dinamico al considerar una maxima penalizacién admisible en
la OSNR de 1 dB para la recepcion en banda-C bajo los esquemas convencional y a 120°

(resolucion infinita en los CAD).
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5.3. Downconverter basado en un acoplador a 120

Evaluacion de las prestaciones en banda C bajo errores de fabricacién y ruido de
cuantificacion

En este apartado se comparan numéricamente las prestaciones de los DIQ bajo
estudio ante los inevitables desbalanceos introducidos por los errores en su
fabricacion. La penalizacion en la ONSR por la operacion en el extremo de la banda C
del downconverter convencional (con algoritmo digital GSOP) y del downconverter a
120° (con correccion lineal digital), se muestran superpuestos en la Fig. 5.25 bajo
modulacion 64-QAM y 256-QAM, para diferentes tolerancias de fabricacion y una
potencia de OL de 5 dBm. El downconverter a 120°, aunque esta limitado por el ruido
eléctrico de forma similar para reducidos niveles de sefial, es mas resistente para altos
niveles por la correccion de la distorsién no-lineal inducida por las imperfecciones del
receptor [30]. De hecho, puede apreciarse que, a diferencia del downconverter
convencional, es capaz de operar bajo modulacién 256-QAM incluso en el peor
escenario de fabricaciéon (Caso lll). La segunda fila de la Tabla 5.7 muestra, para un
error tipico de fabricacién (Caso Il), el mayor rango dinAmico del downconverter a 120°

respecto al convencional al fijar una maxima penalizacién de 1 dB en la OSNR.
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Fig. 5.25. Penalizacién del OSNR respecto potencia de sefial del downconverter convencional y
a 120° al operar en el extremo de la banda C en los Casos |, Il y Il (a) 64-QAM (b) 256-QAM.

La demostracion de que el ruido de cuantificacion de los CAD, al trabajar con un
reducido numero de bits de resolucion, penaliza de forma equivalente al
downconverter convencional y a 120° pese a las diferentes estrategias de
demodulacion de los simbolos recibidos, se aprecia en la Fig. 5.26 (nuevamente

puestos en comparacion aqui).
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Fig. 5.26. Penalizacién de la OSNR respecto a la potencia de sefial en el downconverter
convencional y a 120° en funcion de la resolucion de los CAD, escenario de fabricacion y
modulacién (a) de 64-QAM y Caso Il (b) 256-QAM y Caso Il

Conclusiones

El downconverter convencional, basado en hibridos a 90° y fotodeteccién balanceada,
esta expuesto a una distorsién no lineal en la constelacion 1Q de la sefal recibida
debido a la inevitable no idealidad del hardware. Esta distorsién no-lineal no es posible
ecualizarla utilizando los algoritmos digitales de ortonormalizacion habituales, como el
procedimiento GSOP, lo que limita tanto el rango dindmico de la sefial de entrada
como el ancho de banda de operacién de este tipo de receptores. Esto es asi
especialmente para esquemas de modulacién M-QAM de orden elevado y bajo errores
habituales de fabricacion. Frente a la opcién anterior, en esta seccibn se ha
demostrado que un downconverter basado en un acoplador a 120° es capaz de
corregir los desbalanceos del hardware provocados por una operacién lejana a la
frecuencia de disefio o por errores de fabricacion mediante una sencilla operacion
lineal, dando lugar a una demodulacién de las componentes IQ de sefial sin distorsion.
Esto otorga a este nuevo esquema de un mayor rango dinamico y ancho de banda, y
lo convierte en una opcién muy interesante como receptor coherente de altas
prestaciones.
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5.4. Downconverters basados en hibridos a 90° y acopladores

a 120° bajo operacion ‘colorless’

5.4.1. Introduccion y objetivos

La incorporacién en las futuras redes de transporte de multiplexores O&pticos
reconfigurables (ROADM), que posibilitan la extraccion/introduccion de cualquier canal
entre sus puertos de entrada/salida, ofrecera a los operadores de red de una mayor
flexibilidad y posibilidades de configuracion. En este escenario es clave la
disponibilidad de receptores que puedan demodular un canal especifico de una
transmision multicanal (WDM) sin la asistencia de ningun dispositivo optico de filtrado
adicional (por ej. demultiplexor o filtro), tan solo sintonizando la frecuencia del
oscilador local (OL) a la del canal seleccionado. La disponibilidad de estos receptores
acromaticos o ‘sin color’, aunque mas comuinmente conocidos por su acepcion
anglosajona ‘colorless’ (aqui adoptada), permitird incrementar la eficiencia y reducir el

coste de estas redes reconfigurables.

Se estudiara primeramente la recepcién ‘colorless’ del downconverter convencional
que, como se comenté anteriormente, ha sido propuesto por el OIF [11] para posibilitar
la recepcion en la banda-C o banda-L de canales a 100 Gbps bajo modulacion PM-
QPSK transmitidos sobre la actual infraestructura Optica (con rejilla de 50 GHz
especificada por la ITU). Su adaptacion a modulaciones de amplitud en cuadratura
(por €j. 16-64 QAM) se contempla actualmente como solucién para incrementar la tasa
de transmisién dada su mayor eficiencia espectral [9]. Si bien una implementacion
ideal de un downconverter 1/Q posibilitaria la recepcién ‘colorless’, sus inevitables
imperfecciones (al incrementar el ancho de banda de operacion o por errores de
fabricacién) ocasionaran una interferencia proporcional al nimero de canales
recibidos. Como consecuencia, los receptores dispondran de un limitado ancho de
banda de operacion (asociado al nimero maximo de canales WDM que son capaces
de recibir) y rango dinamico (segun el maximo nivel de sefal limitado bajo la distorsion
no-lineal admisible) [161]. Esto no sélo imposibilita en la practica la existencia de
receptores que operen en banda C+L, sino que el reducido rango dinamico condiciona
el disefio de toda la red Optica reconfigurable al limitar el rango de distancias de
transmision y fijar una méaxima atenuacion con la longitud de onda de los dispositivos
opticos intermedios (filtros, amplificadores, ROADMS, etc.). Asi, el OIF ha propuesto
recientemente [11, 162] integrar en el camino de sefial un fotodiodo que posibilite el
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control y optimizacién del nivel de potencia de sefial al receptor mediante un

atenuador Optico variable (VOA).

En el punto 5.4.2 de esta seccion se introduce la teoria general de un downconverter
multipuerto y se muestra que el rechazo-en-modo-comun (CMRR, common-mode-
rejection-ratio) es una figura de mérito de su capacidad de recepcion ‘colorless’. El
escenario de simulacién se presenta en el punto 5.4.3, mostrandose primeramente en
el punto 5.4.4 las limitaciones del downconverter convencional. En el punto 5.4.5 se
constata que el downconverter a 120°, por su capacidad para compensar los errores
de hardware bajo una adecuada calibracién de las tres medidas de potencia de salida,
es capaz de superar las prestaciones del downconverter convencional bajo operacion
‘colorless’ y ofrecer un amplio ancho de banda de operacién capaz de cubrir las
bandas C+L. Finalmente, en el punto 5.4.6, se plantea como ese mismo concepto
puede extenderse a la operacion sobre las cuatro salidas del downconverter a 90°,
conduciendo a interesantes esquemas multipuerto de gran ancho de banda de

operacion (bandas C+L) y resistencia ante errores de fabricacion.

5.4.2. Teoria de la recepcion ‘colorless’ en esquemas multipuerto

Tras el estudio pormenorizado en los dos puntos precedentes de DIQ basados en
combinadores 2x4 y 2x3, se abordara globalmente aqui los condicionantes para su
adecuada recepcion ‘colorless’. Se partird del esquema general de deteccion
multipuerto mostrado anteriormente en la Fig. 5.1, que reline a ambos esquemas y a

una propuesta adicional aqui planteada.

Analiticamente, en ausencia de fuentes de ruido, el campo eléctrico de la sefal de
entrada, formado por la multiplexacion WDM de N, canales de igual potencia P, y el
laser oscilador local OL podran describirse en funcién de sus envolventes complejas

como

Nch

es(t) = Re 2 JB, efont
n=1

(5.46)
eor(t) = Re{\/Py e/ @Kt}

donde T, corresponde al simbolo normalizado del n-ésimo canal, definido en el plano
complejo como I, =1, +jQ,. En una recepcion homodina el OL, de potencia Py,
debera sintonizarse a la frecuencia w;, del canal a detectar. La sefial y OL se
combinan en el MMI 2xN, con parametros de scattering Sf, definidos entre sus puertos

a frecuencia wy (i =3,4,..,N;ym=1062). Las fotocorrientes obtenidas en cada
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fotodiodo de salida (modelado idealmente bajo responsividad R;) pueden describirse

como

. 2
ik = Ry|xNen SB[, e/ @n=w0t + 5k [P )| i = 3,4, ..., N. (5.47)

Asumiendo que las interferencias ocasionadas por el batido entre los distintos canales,
situadas a frecuencias multiplo de su esquiespaciado frecuencial (por ej. 50 GHz),

seran filtradas por el comportamiento paso bajo de la electronica [31, 50], las

. . — . At . .
fotocorrientes de salida i* = [i%, i, ...,i¥] (donde el superindice ‘t' denota el

transpuesto) podran describirse en notacion matricial como

N
— L _ _ (5.48)
ik =Py a,+ P, Z Vo ITnl? + 2{/PsPoRe(uy Ty)
n=1

Pueden identificarse tres términos en el lado derecho de la expresion anterior: un
término irrelevante de continua (que seréd cancelado por la electrénica del receptor),
una interferencia en banda base causada por el batido de cada canal consigo mismo
(equivalente a la distorsién no-lineal inducida por el canal demodulado de la seccion
5.2 y 5.3) y una transformacion de las componentes 1Q del canal a demodular
proporcional a la potencia del OL. La Tabla 5.8 describe de forma equivalente a la
Tabla 5.4 la dependencia de los parametros vectoriales (ai,7, U;) con la
responsividad de los fotodiodos y pardmetros de scattering del MMI 2xN. Obsérvese
gue la interferencia de cada n-ésimo canal dependera del correspondiente pardmetro

Yni @ Su longitud de onda de operacion.

Componente continua Coeficiente de deteccion directa Transformacion 1Q
— _ t T — t — — t
Qe = (s, Ara) Apes) Ao n = [Vn3'Vn4»Vn5'2Vne] U = [Ups) Upear Uges) Ure]
2 — n _ k ckx*
ay = Ri|SE Yni = RilSi1 Ui = RiSip ST

Tabla 5.8 Parametros que caracterizan bajo recepcién ‘colorless’ a un esquema multipuerto

La aplicacién a continuacién de una operacion lineal a las fotocorrientes de salida,
realizada en el dominio digital o analdgico, por un sistema con matriz de
transformacién A (véase la Fig. 5.1) permitira la recuperacién de las componentes

(Ipg, Qpg) de sefial demoduladas segun

Nch
IDE =_k =__ 2 = — (549)
[Q ] =4ik = PSZAyn IT, 1% + 2,/PsPLoRe(Au; T))
DE
n=1

Donde la matriz A del sistema de recuperacién IQ del canal demodulado puede
describirse (omitiendo el superindice 'k’ por simplicidad) de forma general en funcion

de los coeficientes (4;;, Ag;) como
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N

; Az Ay o Ayl oTis (5.50)
[ DE] _ Aisl =375
Q.. ~ i
PEL Ags Ags - Agnl Liy

La implementacion digital del sistema de recuperacién IQ para un downconverter a
120° (basado en un MMI 2x3 segun la Fig. 5.15(b)), mostré en la seccién 5.3 su
capacidad frente al esquema convencional para resolver sin distorsion las
componentes IQ en un gran ancho banda de operacién. Sin embargo, en una
recepcion ‘colorless’, la implementacion digital del sistema de recuperacion IQ conlleva

importantes inconvenientes frente a su implementacioén analdgica:

i) Se necesita un conversor CAD por cada una de las fotocorrientes de salida.

i) La distorsion introducida en cada fotocorriente mediante el segundo sumando
de (5.48) puede reducir significativamente el nimero efectivo de bits de
resolucion (ENoB, effective number of bits) de los CAD ante la recepcion

multicanal de un elevado nimero de canales.

Segun lo anterior se contempla aqui, con generalidad a todos los esquemas
‘colorless’, la implementacién anal6gica del sistema de recuperacién 1Q. De este modo
se aplicara la misma operacién lineal descrita por la matriz 4 segin (5.50) a la
demodulacién de cualquier canal. Es importante resefiar que el objeto de este estudio
es el de mostrar los beneficios de un sistema analdgico adecuadamente calibrado por
una sola vez tras la fabricacién del receptor, y no el de proponer soluciones

tecnolégicas para su implementacion.

La finalidad del circuito analdgico sera la de obtener directamente las componentes 1Q
(o una transformacion lo mas ortogonal posible desde la que resolverlas) del canal
demodulado, mientras minimiza la interferencia en banda base causada por los

canales colindantes al reducir el peso del primer sumando de la Eq. (5.49),

Nch
Ipg =_
0 ] =Psszn|Fn|2 (5.51)
DElnterf =

Nétese que la interferencia a minimizar con la operacién descrita por la matriz A
depende de la potencia de sefial (considerada aqui comun a todos los canales), el
namero N, de canales coincidentes y las prestaciones del receptor en términos del
desbalanceo en potencia para la componente de sefial debida al vector ¥,,. En tanto
que el CMRR es una medida del desbalanceo en potencia del receptor dependiente de

la frecuencia, se usaré aqui, como es habitual en la bibliografia [160, 161], como figura
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de mérito de las prestaciones ‘colorless’ del receptor, proponiéndose su siguiente
i=

definicion [31, 32]:
[ AII. Vm/ZIAhl Yni
-|

{2 AQanL/ZlAQL| Yni

1=

CMRR,;(w,)

1
CMRRy(wp)] ~ ! (5.52)
|

Donde el subindice i recorre todas las N fotocorrientes combinadas linealmente para
la recuperacion analdgica de las componentes 1Q del canal demodulado. Obsérvese
gque el numerador corresponde en cada caso a la interferencia en la componentes | 6
Q descritas por la Eqg. (5.51), mientras que el denominador es tan so6lo un factor de
normalizacion. Los resultados numéricos que se obtendran en los puntos siguientes

para cada esquema bajo estudio corroboraran la validez de esta expresion.

5.4.3. Escenario de simulacion bajo recepcion ‘colorless’

En los siguientes apartados se procedera a evaluar numéricamente la recepcién
‘colorless’ de diferentes particularizaciones del esquema general anterior. Se ha
considerado en todos ellos la recepcion de canales a 112 Gbps bajo modulacién 16-
QAM multiplexados en longitud de onda segun la rejilla WDM de 50 GHz especificada
por la ITU. Se ha considerado un mismo valor de potencia de sefial P; para todos los
canales y potencias de OL realistas, aunque en todos los casos se representaran
curvas de contorno que mostraran la dependencia de la eficiencia del receptor con
ambos valores. Al considerar huevamente aqui algoritmos digitales de ecualizacién
ideales, la fibra optica podra ser modelada como un canal AWGN con una contribucion
uniforme en cada canal del ruido ASE. De este modo, el efecto de la dispersion
cromética residual o de polarizacion de los canales colindantes no ha sido incorporado
aqui para evaluar las prestacion del receptor (puede consultarse [50, 160] para un
estudio en profundidad del factor de escalado a introducir en la intensidad del término
de interferencia (5.51)). En todos los canales la relacion OSNR de entrada ha sido
igualmente ajustada para una probabilidad de error P, = 10~* bajo un downconverter
ideal sin fuentes de ruido interno. La caracterizacion de las fuentes de ruido internas
del receptor (ruido shot, térmico y RIN) coincide con la descrita en las secciones 5.2.4
y 5.3.4 anteriores. La resolucion de los CAD es de 5 bits, asegurando asi bajo 16-QAM
un bajo nivel de ruido de cuantificacién, que ocasionara una minima penalizacién en la
OSNR proxima a 0.5 dB [148].
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

5.4.4. Evaluacion de las prestaciones ‘colorless’ en banda C del

downconverter convencional

Se considerara primeramente el downconverter convencional basado en la integracion
monolitica de un MMI 2x4 con cuatro fotodiodos (véase la anterior Fig. 5.2,
correspondiente a la particularizacion de la Fig. 5.1 bajo N=4). Bajo una
implementacion ideal, con fotodiodos de igual responsividad y parametros de
scattering Sope ;j7eq; CONStantes en todo el ancho de banda de operacién segtn (4.9), se
resuelve facilmente la matriz A (5.7) que permitiria resolver las componentes IQ de
cualquier canal libre de interferencias o distorsion no-lineal. Dicha matriz se reproduce

nuevamente ahora para una mayor claridad,

[1 DE] _
QDE 90° Conv

Se recuerda que la aplicacién de esta matriz requiere la existencia de una red de

~
I
N

1-10 07 [®
] : 90° Conv " 1 (5.53)

00 1-1

salida como la de la Fig. 5.7(a) para reordenar las salidas del MMI 2x4 a 90°. Esta
operaciébn podra implementarse facilmente con fotodiodos en configuracion
balanceada o una amplificacién diferencial como la mostrada en la Fig. 5.2(b)-(c),
definiendo el conocido downconverter convencional propuesto por el OIF [11]. En
presencia de imperfecciones en el receptor es facil comprobar que las componentes

IQ del canal demodulado (5.49) corresponden ahora, segun (5.53),

Ncp
QpE 90° Conv s —iel b 4 [ynS - yn6] ITal” + 2 PoLFs [UI UQ] Q (5.54)
n=

Como se estudié en el punto 5.2.1, el segundo sumando describe una transformacion
sobre las componentes 1IQ del canal demodulado (segun los parametros (u,v)
presentados en la Tabla 5.1) por las imperfecciones del receptor a la longitud de onda
de operacion. Esta distorsion se compensara facilmente en el DSP por el algoritmo de
ortonormalizacion de Gram-Schmidt (GSOP). Por el contrario, la interferencia en
banda base introducida por el primer sumando de (5.54) no podra ser anulada,
limitando en consecuencia la recepcién ‘colorless’. La evaluacién del CMRR, segun la
definicion propuesta en (5.52) bajo los coeficientes (5.53), coincide con el CMRR
definido por el OIF, para el que especifica un valor maximo de -20 dB en toda la banda

de operacién [11]:
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CMRR,(w,) = 1:3_1:4 =Vn3_Vn4

3+ Ul Yn3 T Vna

.. (5.55)
CMRRQ(wn) — 1'5_1'6 =yn5_yn6

s + g Interf Yns T Vne

Es interesante representar la dependencia del maximo valor CMRR,4,(1) =
méx(CMRR,, CMRRQ) con la frecuencia, puesto que segun (5.51) o el primer sumando
de (5.54), la interferencia introducida por cada uno de los restantes canales dependera
de su potencia y el CMRR a su respectiva longitud de onda. De este modo, para una

efectiva recepcion ‘colorless’ se necesitara

i) Una elevada relacion P, /P; (que describe la relacion entre las componentes
de sefal e interferencia)
i) Un elevado valor absoluto del CMRR,.s sobre el ancho de banda completo de

operacion del DIQ.

El primer punto implica en todo caso una limitaciéon en el rango dinamico del receptor
ante una elevada potencia de sefial P,. El cumplimiento del segundo punto requiere
reducir las no-idealidades o desbalanceos del downconverter, lo que impone unos
margenes muy estrechos en las tolerancias de fabricacién que repercutird finalmente
en el incremento de los costes. Este ultimo aspecto se constata en la Fig. 5.27, donde
se muestra la dependencia con la longitud de onda del CMRR bajo los dos escenarios
realistas de fabricacion de un MMI 2x4 ya presentados en el punto 5.2.4: Caso |.
Disefio nominal (sin errores de fabricacion) y Caso Il. Errores tipicos de fabricacion en
la geometria de las guiaondas. Como se esperaria, mientras el disefio nominal (Caso
l) satisface la especificacion del OIF, ésta s6lo se cumple en la mitad de la banda-C

bajo errores moderados de fabricacion (Caso ll).

0
-—— Rx. Con\.. 90° Caso |
T Rx. Con\. 90° Caso Il
_-10
o
E /
PRel e
7] et
@ —
4 ]
(E.) /
-30
%30 1540 1550 1560 1570

Longitud de onda (nm)

Fig. 5.27 CMRR..s respecto a la longitud de onda (banda-C) del downconverter convencional a
90° en funcidn del escenario de fabricacién (Caso I/Caso II).
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A continuaciébn se evallan numéricamente las prestaciones ‘colorless’ del
downconverter convencional considerando una potencia de OL de 8 dBm y una sefial
de entrada multicanal WDM compuesta por hasta 80 canales bajo modulacion 16-
QAM a 112 Gbps. La Fig. 5.28(a) muestra para una implementacion segun el disefio
nominal (Caso I) la penalizacion del OSNR (para una P, = 10™%) del peor canal al
variar la potencia de sefial de entrada en funcion del nimero de canales WDM
coincidentes en recepcién. La linea discontinua representa un valor habitual de
referencia correspondiente a 1 dB de penalizacién en la OSNR sobre el producido por
el ruido de cuantificacion (0.5 dB). El DIQ esta limitado para un bajo nivel de sefal por
las fuentes de ruido eléctrico (shot y térmico) y para niveles altos de sefal por la
interferencia en banda base ocasionada por los canales coincidentes en recepcion.
Esta interferencia, como muestra la figura, aumenta I6gicamente con el nimero de
canales por el empeoramiento del CMRR impuesto por los desbalanceos del receptor
en los extremos de la banda-C (véase la Fig. 5.27). Por este motivo, ante errores
tipicos de fabricacién, como se muestra en la Fig. 5.28(b) para el Caso Il, se producira
una mayor limitacibn con el nimero de canales para niveles altos de sefial,
reduciéndose aun mas de este modo el rango dinAmico de operacion. Bajo este
esquema convencional, a diferencia de los siguientes esquemas propuestos en este
trabajo, no es concebible por tanto la operacion ‘colorless’ en la banda C+L,
disponiéndose Unicamente por tanto en la practica de receptores que operan con

estas limitaciones en la banda-C o en la banda-L [11].

+ 5 ' j ¢+ 5 ' j
) (@) Caso | S (b) Caso |l
= =

I —@— 80 canales. Rx. Conv. 90° I —®— 80 canales. Rx. Conv. $0°

[} [+
a4 —e— 60 canales. Rx. Conv. 90° P o4 —®— 60 canales. Rx. Conv.f80° 1
,©\ —®— 40 canales. Rx. Conv. 90° ,©\ —®— 40 canales. Rx. Cony. 90!
% 3t —e— 20 canales. Rx. Conv. 90° %3— —®— 20 canales. Rx. Cojiv. 9 .
o o
z 5
02/ p 02 1
< <
0 FETTTNN T, Q9 FEmmmT - g AT
g g
N1f N A b
® |y _Hectoruido ____ A ESBEA Y | ©
S cuantificacion de CAD S
o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘

-%5 -20 -15 -10 -5 0 -%5 -20 -15 -10 -5 0
Potencia de sefal R (dBm) Potencia de sefial R (dBm)

Fig. 5.28. Penalizacién de OSNR (para P, = 10™*) respecto a la potencia de sefial para un OL
de potencia 8 dBm en funcién del nimero de canales WDM coincidentes a 112Gbps bajo

modulacién 16-QAM a) disefio nominal (Caso 1) b) errores tipicos de fabricacién (Caso II).

Informacion adicional suministra la grafica de contorno de la Fig. 5.29, que muestra

para cada escenario de fabricacion la penalizacion del OSNR del peor canal
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demodulado bajo una recepcion ‘colorless’ de 80 canales en funcién de la potencia de
sefal y para un rango de potencias de OL realista [50, 161]. Se observa como los
desbalanceos del receptor degradan la sensibilidad y reducen el rango dinamico,

especialmente al disminuir la relacion P, /P;.

Es de destacar que la busqueda de un mayor rango dindmico, incrementando la
potencia del OL, podra incurrir en la saturacion de la electrénica de amplificacién o de
los propios fotodiodos. Si bien los correspondientes niveles de fotocorriente en cada
fotodiodo PIN se mantendran por debajo de su habitual limite de saturacion [32, 170,
172], deber& prestarse atencion a su maxima excursion (proporcional al producto de
potencia de sefial y OL) para evitar la saturacion de los amplificadores de
transimpedancia (TIA) [161, 173]. De este modo, en la practica se recomienda
incrementar el rango dinamico del receptor convencional integrando un VOA en el
camino de sefal [11, 162], consiguiendo mediante su 6ptima reduccion de nivel (i)
reducir la influencia de la interferencia multicanal definida en (5.51), (ii) posibilitar un

elevado nivel de OL sin saturar la electrénica de amplificacion.

POL (dBm)

25 20 15 10 -5 0 ' -25 -20 -15 -10 -5 0
P, (dBm) P, (dBm)

Fig. 5.29 Gréfica de contorno de la penalizacion del OSNR (para P, = 10™*) en funcién de la potencia de
sefial y OL tras la recepcién ‘colorless’ de un downconverter convencional en banda-C de 80 canales a
112 Gbps bajo 16-QAM para (a) disefio nominal (Caso ) (b) error tipicos de fabricacién (Caso II).

5.4.5. Evaluacion de las prestaciones ‘colorless’ en banda C y banda

C+L del downconverter basado en un acoplador a 120°

A continuacion se evaluara la recepcion ‘colorless’ del DIQ propuesto en la seccion
5.3, basado en la integracion monolitica de un acoplador a 120° (MMI 2x3) con tres
fotodiodos. La recuperacion de las componentes 1Q de sefal se hard mediante la
operacion lineal de las fotocorrientes de salida en un circuito analdgico previamente

calibrado, en correspondencia con el esquema Fig. 5.15(a). De esta forma, como se
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razond en el punto 5.4.2, se eluden los inconvenientes de una operacion digital. Se
recuerda que ésta es la solucion mas sencilla de receptor puesto que, como se expuso
anteriormente, son necesarias un minimo de tres medidas de potencia para recuperar,
mediante su operacion lineal, las componentes 1Q sin distorsién no-lineal. De este
modo, esta prometedora propuesta permitir, tras una adecuada calibracion, disponer

de un receptor robusto ante sus imperfecciones.

Desarrollando ahora matricialmente para N=3 las tres fotocorrientes de salida,
correspondientes a la demodulacién del k-ésimo canal, se obtiene segun (5.48) y la
Tabla 5.8,

i Ch ¥Yn3 Re(uys) Im(ugs) ;
ik = ak4 Yna|ITal? + VPorPs |Re(uis)  Im(uys) [Qk] (5.56)
ik n= 1 Yns Re(ugs) Im(ugs)

Las componentes 1Q del tercer sumando podran resolverse libres de distorsion

particularizando la operacién descrita en (5.50) con N=3,

5.57
[IDE]_[AB Ay Als s - 557
Qpk Aoz Ags AQS 120°

Es facil comprobar que para una implementamon ideal de este DIQ (fotodiodos de

igual responsividad y |SL-]-|2 = % segun (5.33) en toda la banda de trabajo), la aplicacion

de los coeficientes Z120° ideal Presentados en (5.35) permitira, ademas de resolver las
componentes 1Q, cancelar el segundo sumando de interferencia multicanal de (5.56)
(lo que corresponderia a un CMRR nulo en valor absoluto). De otro modo, ante
imperfecciones en la implementacion del receptor, la reducida dependencia con la
longitud de onda de la respuesta del acoplador a 120° [29] posibilitard que unos
mismos coeficientes de calibracion (4,;, Ag;), calculados en el centro de la banda
siguiendo el mismo procedimiento de calibracion de la seccion 5.3 (detallado en el
Apéndice B.1), permitan la demodulacion de cualquier canal en toda la banda de
operacion. La significativa reduccion de la interferencia multicanal, descrita por (5.51),
podra describirse ahora en funcion de la longitud de onda resolviendo el CMRR
definido en (5.52) para N=3 con sus correspondientes coeficientes de calibracion
(A1, Agi)- Debe destacarse que la significativa compensacion de los desbalanceos del
receptor en toda la banda de operacion permitird prescindir, a diferencia del
downconverter convencional, de un posterior algoritmo digital de ortonormalizacién
(por ej. GSOP).
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Recepcion ‘colorless’ en banda-C

Las Fig. 5.30(a) y Fig. 5.30(b) muestran la evolucion del CMRR.s en banda-C, bajo
cada uno de los dos escenarios de implementacion del downconverter a 120°
integrado: |. Disefio nominal y Il. Errores tipicos de fabricacién. La Fig. 5.30(b)
representa ademas una situacién realista (que se adoptard en las simulaciones
posteriores), por la que los coeficientes de calibracion exactos (4,;, 44;) calculados en
1550 nm sufren una desviacién de hasta el 5% (considerdndose su peor combinacion).
En todo caso, el CMRR resultante mejora ostensiblemente al del downconverter
convencional (mostrado en linea continua), superando en toda la banda-C el valor

absoluto de 20 dB especificado para éste ultimo por el OIF.

0 0
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-10 \a- — Rx. Conv. 90° Caso ||
|| ' '
209K a0 Rx. Calib. 120° Caso |
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% -40 o 3 _|oF //
N | o 20 faiaiaisininiininisi
o 50 . e, “\‘ e x /-—/—’-::::
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Fig. 5.30 CMRR respecto a la longitud de onda del downconverter calibrado a 120° comparado
con el downconverter convencional en funcion del escenario de fabricacion (Caso l/ll) (a)

coeficientes exactos del DIQ a 120° (b) coeficientes del DIQ a 120° con un 5% de desviacion.

La previsible mejora es corroborada en la Fig. 5.31 bajo una recepcion ‘colorless’ en
banda-C de canales con multiplexacion WDM y modulacién 16-QAM a 112 Gbps. Ahi
se representa, bajo cada escenario de fabricacién y para ambos downconverters, la
penalizacion del OSNR (para una P, = 10~*) del peor canal respecto la potencia de
sefial de entrada para un OL de potencia Py, = 8 dBm. Se aprecia, como es de
esperar, una similar limitaciébn para bajo nivel de sefial por las fuentes de ruido
eléctrico (shot y térmico). Por el contrario, la ventaja del downconverter a 120° es mas
evidente con el incremento de nivel de sefial y el nUmero de canales coincidentes,
dada la importante reduccién que experimenta la interferencia multicanal, en clara
correspondencia con su mejor CMRR en toda la banda-C de operacion. Las graficas
de contorno de la penalizacion del OSNR bajo una recepcion ‘colorless’ de 80 canales,
mostradas en la Fig. 5.32, ofrecen informacion adicional respecto a la dependencia
con la potencia del OL. En comparacién con la Fig. 5.29 del downconverter

convencional, se aprecia claramente un mayor rango dindmico con una dependencia
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mucho menor de la potencia del OL para reducir eficientemente la interferencia de los
canales colindantes. La Tabla 5.9 resume el rango dinamico y sensibilidad que se
obtendria, para una potencia de OL realista de 8 dBm y 10 dBm, al fijar para cada
esquema de recepcion y escenario de fabricacion (Caso I/ Caso IlI) una penalizacion
adicional en la OSNR de 1 dB.

ol
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Fig. 5.31. Penalizacién de OSNR (para P, = 10~*) del downconverter a 120° respecto potencia
de sefial para 8 dBm de OL en funcién del nimero de canales a 112 Gbps bajo 16-QAM a)

disefio nominal (Caso 1) b) errores tipicos de fabricacién (Caso II).

>23.5dB

>22.7 dB
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Fig. 5.32. Grafica de contorno de la penalizacién del OSNR (para P, = 10™*) en funcién de la potencia
de sefal y OL tras la recepcion ‘colorless’ de un downconverter a 120° en banda-C de 80 canales a 112
Gbps bajo 16-QAM para (a) disefio nominal (Caso ) (b) errores tipicos de fabricacion (Caso II).

PoL= 10 dBm PoL=8 dBm
DIQ90° | DIQ 120° | DIQ90° | DIQ 120°
Caso |. Disefio nominal | Rango dinamico 18 dB >23.5dB 14 dB >22.7dB
Sensibilidad -21dBm | -20.5dBm | -19.5dBm | -19.7 dBm
Caso I1. Error tipico de Rango dindmico | 10.5dB >22 dB 45dB 19.5dB
fabricacion Sensibilidad | -19dBm | -19dBm | -16dBm | -17.8 dBm

Tabla 5.9. Margen dinamico y sensibilidad para la recepcion ‘colorless’ de 80 canales a 112 Gbps

bajo modulacién 16-QAM en banda-C en los downconverters convencional y a 120° calibrado.
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Recepcion ‘colorless’ en banda C+L

Segun se deduce del CMRR mostrado en la Fig. 5.30, podria pensarse en extender el
ancho de banda de operacion ‘colorless’ del downconverter a 120° al conjunto de las
bandas C y L. Para constatar esto se partira de la caracterizacion obtenida en el
laboratorio del chip Optico correspondiente un downconverter a 120° monoliticamente
integrado en InP con tres fotodiodos por el Fraunhofer Heinrich-Hert-Institute (HHI)
[13] (véase la Fig. 5.33). La Fig. 5.34(a) muestra un maximo desbalanceo en fase
(MDF) de 5° en la banda C+L completa (1530 nm-1615 nm). Esto es razonable en
tanto que, como se comentd en la seccion 5.3, la menor dimensién del MMI 2x3 se
traduce en un mayor ancho de banda de operacién. Esto ultimo, junto a una sencilla
red de salida (un puerto menos y sin cruces), reducira notablemente el coste de
implementacion de este receptor respecto al convencional, al disminuirse en
aproximadamente un 50% el tamafio del correspondiente circuito foténico (PIC) [13].
La respuesta casi ideal del receptor permitira la demodulacién las componentes IQ de
cualquier canal en la banda C+L con los coeficientes ideales de (5.35). Ciertamente, la
evaluacion de la expresion (5.52) desde estos coeficientes ideales describe un CMRR
gue, tal y como se representa en la Fig. 5.34(b), muestra un maximo valor absoluto de
26 dB en toda la banda C+L (muy por encima de los 20 dB especificados por el OIF).
Segln esta caracterizacion experimental podran evaluarse las prestaciones del
downconverter determinando computacionalmente la tasa de error para la recepcion
de canales modulados bajo 16-QAM a 112 Gbps. De este modo, atendiendo a la
penalizacion del OSNR (para una P.=3.8-10) respecto a la potencia de sefial
representada en la Fig. 5.35(a) para P,o = 8 dBm, podra soportarse la recepcién
‘colorless’ de 80 canales centrados en las bandas C 6 L, alcanzandose un rango
dinamico superior a 25 dB al fijar una maxima penalizacién de 1 dB. Nétese que los
pequefios desbalanceos en fase y amplitud apreciables en el limite inferior de la
banda-C (1530 nm) justifican la peor recepcién ‘colorless’ en dicha banda.
Precisamente para esta banda-C se muestra en la Fig. 5.35(b) las curvas de contorno
de la penalizacién del OSNR al variar la potencia de sefial y OL bajo la recepcion
‘colorless’ de 80 canales. Es evidente la razonable similitud con la Fig. 5.32(a)
correspondiente una implementacion del downconverter segun el disefio nominal, pero
extensiva aqui a la recepcion ‘colorless’ en la banda C+L tras su caracterizacion

experimental. La Tabla 5.10 resume los anteriores resultados.

171



Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién
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Fig. 5.33 Esquema de caracterizacion y evaluacion del downconverter a 120° basado en un MMI 2x3 [13]
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Fig. 5.34. (a) Desbalanceo en fase entre los puertos del MMI 2x3 desde su caracterizacion

experimental en el laboratorio (b) variacion del CMRR s, con la longitud de onda del

downconverter a 120° con coeficientes ideales segun verificacion experimental en el laboratorio
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Fig. 5.35. (a) Penalizacién del OSNR (para P, = 3.8 - 1073) para un OL de 8 dBm al variar la potencia

de sefial para recepcion ‘colorless’ en un DIQ a 120° de 80 canales a 112 Gbps bajo modulacién 16-

QAM (el recuadro muestra la constelacion demodulada para Ps=-10 dBm del peor canal para la

transmision de 80 canales entre la banda C y L) (b) grafica de contorno de la penalizacién del OSNR

respecto a la potencia de sefial y OL para la recepcion ‘colorless’ en banda-C de 80 canales.
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5.4. Downconverters basados en hibridos a 90 y acopladores a 120 bajo operacion ‘colorless’

POL: 10 dBm POL: 8 dBm
Rango dindmico >25dB >23.5dB
Sensibilidad -22 dBm -20.5 dBm

Tabla 5.10. Margen dinamico y sensibilidad para la recepcion ‘colorless’ de 80 canales a 112

Gbps bajo modulacion 16-QAM en banda-C del downconverter a 120° calibrado.

Conclusiones respecto la recepcion ‘colorless’ del downconverter convencional y

downconverter a 120° calibrado

Un receptor ‘colorless’ requerir4 en su banda de operacion de un elevado rechazo en
modo comun (CMRR) para reducir eficientemente la interferencia en banda base
ocasionada por los canales interferentes, y conseguir asi un mayor rango dinamico de
operacion. La obtencién de un elevado CMRR en el downconverter convencional se ve
imposibilitada en la préactica por los inevitables desbalanceos, ya sea por operar lejos
de su frecuencia de disefio 0 por las tolerancias presentes en su proceso de
fabricacion. Aqui se ha propuesto como alternativa un downconverter basado en un
acoplador a 120° capaz simultaneamente de demodular sin distorsion las
componentes IQ de un canal especifico y ofrecer un elevado CMRR en una amplia
banda de operacion. Esto es posible mediante la realizacién de una sencilla operacién
lineal con un circuito analégico calibrado, pudiéndose prescindir asi de los algoritmos
digitales de ortonormalizacion (GSOP) necesarios en el receptor convencional a 90°
para resolver sus desbalanceos. Los resultados numéricos muestran en un escenario
realista de fabricaciébn la interesante alternativa de esta propuesta frente al
downconverter convencional, logrando un elevado rango dinamico incluso para
reducidas potencias de OL (evitando problemas de saturacién en la electrénica de
amplificacion). Asi, especificamente, para una recepcion ‘colorless’ de 80 canales
modulados a 112 Gbps bajo 16-QAM, es capaz de ofrecer con una similar sensibilidad

un mayor rango dinamico y de operar simultaneamente en las bandas C+L.

5.4.6. Evaluacion de las prestaciones ‘colorless’ en banda C+L de

downconverters basados en hibridos a 90° calibrados

En este punto se evaluara la aplicacion de un circuito analdgico para la recuperacion
de las componentes 1Q de sefial desde las cuatro medidas de potencia disponibles en
el DIQ basado en un hibrido a 90° (véase la Fig. 5.36(a)). La complejidad adicional
respecto a los anteriores esquemas, capaces de la recepcion ‘colorless’ en la banda-
C, justifica que se plantee aqui directamente de partida la operacion sobre las bandas
C+L.
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

Primeramente, y como esquema de referencia, se contempla el ajuste de los
coeficientes no-nulos a aplicar en la resta diferencial entre cada par de fotodiodos,

segun la operacion descrita en la Fig. 5.36(b),

A Ay O 0 l

o, i
= |,

Qo loge o car 0 0 Ags Agel |;
4

N

(5.58)

w

Atendiendo a (5.51) este esquema, referido en adelante como 90° 2-Cal(ibrado), podra
cancelar a una unica longitud de onda (por €j. a la longitud de onda central de la
banda de operacion) el término de interferencia debido al batido entre cada uno de los
canales coincidentes en recepcion. La imposibilidad de recuperar sin distorsion las
componentes 1Q de sefial (ciertamente la operacion sobre los tres puertos de salida
del downconverter a 120° es el esquema mas sencillo que lo consigue), requiere la
aplicacion posterior del algoritmo digital de ortogonalizacion GSOP, para compensar la

distorsion lineal producida por los desbalanceos del receptor.

La posibilidad de operar sobre las cuatro medidas de potencia, segun el esquema

representado en la Fig. 5.36(a)-(c) denominado en adelante como 90° 4-Cal(ibrado),

mediante la siguiente matriz de transformacién A

2 (5.59)

I Az A A Apg b
[ DE] '
QDE 90° 4—Cal AQ3 AQ4 AQS AQ6

proporcionara un grado de libertad adicional respecto al downconverter a 120°
calibrado, que permitird ahora cancelar en dos longitudes de onda (por €j. 1, y 45) la
interferencia por los canales adyancentes en una recepcién ‘colorless’. Los

coeficientes (4;;,Ag;) podran resolverse de una sola vez, tras la fabricacion del

receptor, al resolver el sistema lineal en funcién de las fotocorrientes i¥ resultantes de
la demodulacién en A1, de cuatro simbolos conocidos ante la interferencia de un canal
coincidente en A [32]. Mas detalles de este procedimiento se describen en el
Apéndice B.2. Tal y como se mostrard a continuacion, si (1, y Ag) son adecuadamente
escogidas (por ej. ubicadas equidistantemente dentro de la banda de operacion del
receptor), la doble cancelacion del CMRR (en escala lineal) posibilitar4 una recepcién
‘colorless’ en la banda C+L incluso ante imperfecciones del receptor o tolerancias

razonables en el valor ideal de los coeficientes aplicados.
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5.4. Downconverters basados en hibridos a 90 y acopladores a 120 bajo operacion ‘colorless’
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Fig. 5.36 (a) Arquitectura del downconverter a 90° calibrado para recepcién ‘colorless’ con
recuperacion analégica IQ bajo un esquema (b) ‘2-Cal’ y (c) ‘4-Cal'.
Para evaluar numéricamente ambas propuestas se propone un circuito 6ptico pasivo
en InP, basado en la integracion monolitica de los fotodiodos de salida con un MMI
2x4, disefiado para optimizar los desbalanceos en fase y amplitud a la longitud de
onda central de operacion central (1 = 1575 nm para la banda C+L). Asi, para el
disefio nominal se determina una longitud y anchura del MMI de Ly 90 = 1379 um y
Whmiooe = 25.5 um, respectivamente [32]. Tal y como se muestra en la Tabla 5.11,
una implementacién segun el disefio nominal (Caso 1) logrard en la banda C+L un
maximo desbalanceo en amplitud (MDA) y fase (MDF) de tan sélo 1.2 dB y 4°,
respectivamente. Es de interés resaltar aqui que la red de salida, que tiene como
objeto lograr una especial disposicion especial de las fotocorrientes de salida para su
operacion diferencial en los downconverters a 90° convencional y 2-Cal, es
prescindible en el 4-Cal. No obstante, se considerara un disefio comun de la red Optica
pasiva con objeto de valorar exclusivamente la mejora del correspondiente circuito
analdgico calibrado. Para el analisis ante las tolerancias de fabricacion, al igual que se
realizo en el punto 5.2.4, se considerara el efecto combinado de errores tipicos (Caso
II), desde una reduccion en el ancho de las guias 6, = —150nm y aumento de la
profundidad de grabado §, = 45 nm. Estos errores penalizan la operacién en la banda-
L al desplazar la respuesta en frecuencia del MMI de 1575 nm a 1540 nm,
estableciendo un MDA y MDF de 5.2 dB y 10.7°, respectivamente (véase la Tabla
5.11). Mencionar que cambiando el signo de las desviaciones &, y 6, guias mas
anchas y menos profundas, se obtendrian similares conclusiones como consecuencia
del empeoramiento a una menor longitud de onda (banda-C), por lo que este caso no

se estudiara aqui.

MDA (dB) MDF (°)
Caso |. Implementacion segun disefio nominal 1.2dB 40
Caso l. Error tipico de fabricaciéon 5.2dB 10.7°

Tabla 5.11. Maximo desbalanceo en amplitud (MDA) y fase (MDF) en la banda C+L del
downconverter a 90°.
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Capitulo 5. Downconverter de una polarizacién

La Fig. 5.37 muestra la dependencia con la longitud de onda del mdximo CMRR
evaluado segun (5.52) para el downconverter convencional y los esquemas aqui
contemplados (todos ellos basados en hibridos a 90°). En la Fig. 5.37(a) se considera
un disefio nominal (Caso I) y coeficientes de calibracion exactos, calculados a la
longitud de onda central de operacion (esto es, 1575 nm) para el downconverter a 90°
2-Cal y a longitudes de onda intermedias (1,=1550 nm y 4z=1600 nm) para el 90° 4-
Cal. La Fig. 5.37(b) muestra un caso mas realista, bajo errores tipicos de fabricacion
(Caso Il), donde se contempla la peor combinacion resultante de introducir una
desviacion del 5% en cada uno de los coeficientes de calibracion. Como se deduce de
las expresiones (5.51) y (5.52), la interferencia introducida por cada canal colindante al
demodulado se ponderara por el CMRR a su longitud de onda y su potencia. Por este
motivo, atendiendo a la Fig. 5.37(b), se elegira para el downconverter a 90° 2-Cal la
combinacion de coeficientes que, calibrados a 1575 nm, cancelan (en escala lineal) el
CMRR en el centro de la banda C+L en detrimento de otras opciones menos eficientes
representadas en la misma figura (como las correspondientes a la cancelacion del
CMRR en el centro de la banda-C, 1550 nm, o banda-L, 1600 nm). No6tese que el
esquema a 90° 4-Cal se perfila como Unica opcion capaz de alcanzar, con
independencia del escenario de fabricacién, un alto CMRR sobre la banda completa
de operacion (mejorando los -20 dB especificados por el OIF) desde su cancelacion
(en términos lineales) en dos longitudes de onda intermedias. A continuacion se
compararan los esquemas calibrados a 90° 4-Cal y 2-Cal, en tanto que el
downconverter convencional muestra en cualquier situaciébn un peor comportamiento

que este ultimo.

O — R« conv. 9b° 0 —[— Rx. Conv. 90°
= Rx. 90° 4-Cgl. Coef. exagtos Rx. 90° 2-Cal. Coef. 1550 nm 5% desv.
-10 Rx-9022-Cat-Coef-exagtos == RX. 90° 2-Cal. Coef. 1575 nm 5% des\.
- C-Band —p> L-Band > 10 ——Rx o2 ¢al Coer 160D nm 5% desy, 7
% 20 QIE — - g == Rx. 90° 4-Cal. Coef. 1530/1600 nm 5% SV’ /
3 e /
: N [ // & L0l OF — s
@ @
= ) / = |
O /| © | /1
/ -30
-40
(a) Casoll (b) d;aso 1l

-50
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Fig. 5.37. CMRR respecto a la longitud de onda de downconverters a 90° (a) disefio nominal
(Caso I) con coeficientes de calibracion exactos (b) error tipico de fabricacion (Caso Il) con

coeficientes de calibraciéon con una desviacién del 5%.
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5.4. Downconverters basados en hibridos a 90 y acopladores a 120 bajo operacion ‘colorless’

La Fig. 5.38 muestra la grafica de contorno de la penalizacion del OSNR (para una
P, = 10~*) del peor canal demodulado en funcion de la potencia de sefial y OL para
los downconverters a 90° 2-Cal y 4-Cal implementados segun el disefio nominal (Caso
). Se han considerado coeficientes de calibracion exactos y la recepcién multicanal de
128 canales: 64 centrados en la banda-C (1550 nm) y otros 64 centrados en la banda-
L (1600 nm). La Tabla 5.12 resume para cada esquema Yy potencias realistas de OL (
8 dBm y 10 dBm), la sensibilidad y rango dinamico resultantes de atender a las curvas
etiquetadas con una penalizacién de 1 dB sobre la penalizacion introducida por los
CAD (aproximadamente 0.5 dB). Aunque ambos DIQ estan limitados de manera
similar para bajo nivel de sefial por el ruido shot y térmico, en este 6ptimo escenario
apenas se aprecia una ligera mejora para reducidas relaciones P,; /P, en el esquema
90° 4-Cal. Sin embargo, tal y como se muestra en la Fig. 5.39 bajo errores tipicos de
fabricacion (Caso Il), solamente el downconverter a 90° 4-Cal muestra un buen
comportamiento para altas potencias de sefial, logrando un rango dinamico diez veces
superior al 2-Cal pese a que los coeficientes de calibracién experimentan aqui una
desviacion respecto a sus valores exactos del 5%. Ciertamente, Unicamente este
esquema de recepcion ‘colorless’ muestra una eficiente reduccion de la interferencia
introducida por los canales colindantes, aun bajo errores razonables implementacion y
moderados valores de potencia de OL, en correspondencia con el 6ptimo CMRR

alcanzado en toda la banda C+L (véase la Fig. 5.37).
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Fig. 5.38. Penalizacion del OSNR (para B, = 10~*) en funcién de la potencia de sefial y OL para
la recepcidn ‘colorless’ en banda C+L de 128 canales a 112 Gbps bajo 16-QAM, disefio

nominal (Caso ) y coeficientes de calibracion exactos (a) 90° 2-Cal y (b) 90° 4-Cal.
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-15 -10
P, (dBm)

Fig. 5.39. Penalizacién del OSNR (para P, = 10™*) en funcion de la potencia de sefial y OL para la
recepcion ‘colorless’ en banda C+L de 128 canales a 112 Gbps bajo 16-QAM, errores tipicos de

fabricacion (Caso 1) y coeficientes de calibracién con 5% de desviacion (a) 90° 2-Cal y (b) 90° 4-Cal.

PoL= 10 dBm PoL=8dBm
2-Cal 4-Cal 2-Cal 4-Cal
Caso |. Disefio nominal | Rango dinamico 21.6dB >22 dB 19dB >21dB
Sensibilidad -19.8dBm | -19.4dBm | -18dBm | -18.2dBm
Caso I1. Error tipico de Rango dindmico 6.8dB 16 dB -- 12 dB
fabricacion Sensibilidad | -15.3dBm | -16.5dBm - -15dBm

Tabla 5.12. Margen dinamico y sensibilidad de los downconverters a 90° calibrados en funcién

de la potencia de OL segun las Fig. 5.38 y Fig. 5.39.

Conclusiones respecto la recepcion ‘colorless’ del downconverter calibrado a 90°

La extrapolacion de las ideal empleadas en el DIQ a 120° (recepcién multipuerto y
calibracion) al esquema basado en hibridos a 90°, mediante la operacion lineal de sus
cuatro fotocorrientes de salida en un circuito analdgico calibrado, presenta una ventaja
clave para una optima recepcion ‘colorless’. El grado de libertad adicional permitira
aqui la cancelacion del CMRR del receptor en dos longitudes de onda
simultaneamente. La implementacién monoliticamente integrada de este DIQ (4-Cal),
capaz de una operacion ‘colorless’ simultanea en las bandas C+L, ha sido comparada
con el downconverter a 90° convencional y su versiéon calibrada (2-Cal), donde se
ajusta Optimamente los coeficientes en la operacion diferencial entre cada par de
fotocorrientes. Los resultados numéricos muestran que esta propuesta, ante errores
tipicos de fabricacién o desajuste en los coeficientes de calibracién, muestra unas
mejores prestaciones como resultado de reducir eficientemente la interferencia entre
canales vecinos al lograr un elevado CMRR en toda la banda de operacion.
Especificamente, se ha comprobado que puede lograr la recepcion ‘colorless’ de 128
canales repartidos entre la banda C y L a 112 Gbps bajo modulacién 16-QAM con un

amplio rango dinamico. Esta propuesta es una interesante alternativa al esquema de
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5.4. Downconverters basados en hibridos a 90 y acopladores a 120 bajo operacion ‘colorless’

recepcién convencional, que confia en la integracion adicional de un VOA para la
consecucion de un mayor rango dindmico ante una operacién ‘colorless’. Ademas,
puede ser una interesante opcion en redes de acceso y metropolitanas en las que se

proyecta operar sobre las bandas C+L a menores regimenes binarios [174, 175].
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de

polarizacion

6.1. Introduccion y objetivos

La resolucion digital del estado de polarizacién dinamico de la sefial de entrada a un
receptor coherente digital posibilita la multiplexacion en polarizaciones ortogonales y la
compensacion de la dispersion de polarizacién de la fibra. ElI hardware del receptor
consiste en un downconverter con diversidad de polarizacién (DP-DIQ), formado por
dos downconverter 1/Q (DIQ), uno por polarizacion, precedidos por una red de
diversidad de polarizacién. La red de diversidad de polarizacion de referencia
acordada por el OIF [11] para la recepcion de sefiales a 100 Gbps bajo multiplexacion
en polarizacion (PM-QPSK), se basa en divisores de polarizacion PBS que, segun los
esquemas presentados en la Fig. 4.5, separan la sefial en dos polarizaciones
ortogonales de entrada a cada uno de los DIQ convencionales (ya estudiados en la
seccion 5.2 del capitulo anterior). Aunque el OIF define unos requisitos estrictos en los
desbalanceos de amplitud y fase tolerables en el DIQ convencional, que conducen a
una minima penalizacion en la sensibilidad al emplear algoritmos digitales de
ortonormalizacién (por ej. GSOP), no especifica valor alguno al respecto de la relaciéon
de extincion ER (acrénimo del inglés, extinction ratio) de los PBS. Cuando los PBS se
implementan en Optica discreta o bulk no es necesario una especificacion, porque los
PBS son casi ideales, con ER mucho mayores de 20 dB. Si bien la integracién
monolitica de los PBSs reportaria importantes beneficios, como la reduccion de
tamafio y coste del receptor, la consecucién de elevados ER es aln un reto para la
tecnologia actual. Asi, implementaciones practicas de PBS monoliticamente
integrados alcanzan comunmente ER de 10-15 dB en la banda-C [135], y raramente
logran 20 dB [176].
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Al igual que sucede con las imperfecciones del DIQ, serd fundamental cuantificar la
penalizacion producida por una red de diversidad de polarizacion no-ideal, algo que no
se habia realizado hasta la fecha. Con este objetivo se presenta en este capitulo una
métrica, basada en la norma de Frobenius de la matriz de Jones del receptor, que se
confirma numéricamente como un adecuado estimador de la penalizacion en
sensibilidad del receptor completo [35]. Esta métrica define asi un preciso interfaz para
la especificacion del hardware del receptor, al no requerir la simulacion numérica de
largas secuencias de simbolos junto a los habituales algoritmos digitales del DSP. Se
demuestra asi la mejora en sensibilidad de 3 dB del esquema de diversidad de
polarizacién basado en dos PBS, frente a un esquema basado en un s6lo PBS (y un
divisor), especificado también por el OIF y encontrado habitualmente en la bibliografia
[66, 161]. Para el esquema con dos PBS se justifica, ademas, que se podran alcanzar
tolerables penalizaciones en sensibilidad mediante PBS con razonables ER para la
actual tecnologia o6ptica integrada. Adicionalmente, se ha aplicado satisfactoriamente
esta métrica a un novedoso esquema de diversidad de polarizaciéon sin PBS [33, 34,
177]. Aunque este esquema de recepcién no es un trabajo original de esta Tesis, su

validacion teérica fue posible gracias a los procedimientos aqui descritos.
Se abordan en este capitulo los siguientes objetivos:

® Desarrollo de una notacion matricial para la caracterizacion unificada del
DP-DIQ (seccion 6.2), sobre el que particularizar tanto esquemas

habituales de implementacién como nuevas propuestas (seccion 6.3).

(i) Descripcion analitica de la penalizacion en sensibilidad infringida por
imperfecciones de la red de diversidad de polarizacién. Con este obijetivo,
se define una figura de mérito que resulta de aplicar la norma de Frobenius
a la matriz del DP-DIQ (seccion 6.2.1). Tras presentar un escenario realista
de simulacion en la seccién 6.4, se corroborara su validez en las secciones
6.5 y 6.6 mediante las simulaciones numéricas del receptor coherente
digital completo que incluye los necesarios algoritmos de procesado digital
posteriores.

(iii) Aplicacion del numero de condicion de segundo orden (seccién 6.2.2) sobre
la misma matriz del DP-DIQ como figura de mérito adicional. Esta permitira
estimar y comparar el tiempo de convergencia del algoritmo digital de
demultiplexacion en polarizacion. Nuevamente, las expresiones analiticas
obtenidas se verificaran numéricamente sobre el modelo de receptor digital

completo.
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(iv) A lo largo del capitulo se razona sobre los requisitos de disefio
habitualmente especificados, muchos de ellos sin justificacion aparente en
la bibliografia existente. De este modo, se estudia el efecto de aplicar en el
DP-DIQ requisitos menos estrictos en la relacion de extincion en los
divisores de polarizacion, control del &ngulo de proyeccién del OL y

desbalanceos en fase/amplitud de los hibridos.

6.2. Descripcién matricial simplificada del downconverter con
diversidad de polarizacion

El esquema completo de un receptor coherente digital se considera formado por dos
subsistemas (véase la Fig. 6.1): un downconverter con diversidad de polarizacion (DP-
DIQ, habitualmente conocido como cabezal o ‘front-end’ 6ptico) y el procesado digital
de sefial (DSP). Como se detalla en la Fig. 6.2, el DP-DIQ incluird un subsistema que
posibilite la diversidad con la polarizacion en cada uno de sus dos DIQ simples (uno
por polarizacion). Aunque estos Ultimos bien podrian corresponder con
downconverters a 120° U(nicamente se contemplara aqui el downconverter
convencional (estudiado en la seccion 5.2 y representado en la Fig. 5.2). Se sigue de
este modo el esquema de implementacion propuesto por el OIF [11] para la recepcion
coherente bajo multiplexacion en polarizacién y modulacién QPSK a 100 Gbps. Es de
mencionar que cualquier penalizacion en la sensibilidad del receptor, inducida por sus
imperfecciones, no hara sino reducir ain mas un rango dinamico que, como ya se
estudi6é en la seccion 5.2.1, estara comprometido de por si por la distorsion no-lineal

para altos niveles de potencia de sefial.

Canal éptico Receptor coherente digital

Fig. 6.1. Esquema de recepcion coherente digital con diversidad de polarizacion.

_Downconverter con diversidad de polarizacién (DP-DIQ). <

‘/ sA Noe 4\
o Downconverter FA |
Svi 1 T DE
N2 IN: N T | A 1Q (DIQ)
t o OL |
i 1 R A
H H f=
N 4sE: : o7 g‘_g $ Downconverter e !
IN = g —— 1
."._ 8 = ppp| 'R !
: I
H 1
H \ B
N Npg 7

e e e e e e e e e e e e e e e =

Canal 6ptico Receptor coherente digital

Fig. 6.2. Detalle de la red de diversidad de fase y polarizacion de un receptor coherente digital.
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Atendiendo a la Fig. 6.2, se considera la transmisién de una sefial éptica Sy, sobre
cada uno de los dos modos degenerados ortogonales de la fibra Optica, S7x en X y
S%’X en y (modos que podrian corresponder, sin mediar canal, con los modos TE/TM de
las guias de onda del receptor Optico integrado), con informacién modulada en fase y

cuadratura segun
—  |S¥ 1* +jQ*
Srx = [5%’)(] - \/FS[I}' +jQy] (6.1)

siendo P; la potencia promedio de sefial por polarizacion. A efectos de propagacion

por un tramo de fibra Optica sin distorsion, los modos ortogonales experimentaran la
transformacién descrita por My (0, ¢r), Segin la expresion (2.39), que establece la
relacién entre los estados de polarizacién de entrada y salida en funcién de unas
variables (HF,¢>F) de distribucién uniforme [66]. Es facil constatar que la matriz My es

una matriz unitaria, de modo que sus filas o columnas representan una transformacion

. .y . . == ==t*
ortonormal, al coincidir su inverso con su traspuesto conjugado, My -Mp =
t* —

Mr -My =1 (donde el superindice ‘t* denota la operacion transpuesta conjugada).

Se dispondra de este modo de una sefial de entrada al receptor, S;y = M - Sry,

compuesta por dos estados de polarizacion ortogonales arbitrarios.

En el receptor coherente, aplicando un oscilador local (OL) de longitud de onda
ajustada a la de la sefial de entrada, se buscard que las sefales demoduladas

(Tpr = [T4:,T5:1Y) se correspondan tras su procesado digital de sefial Tpgp =
t . ., .. "

[T4sp Thsp] con la informacion originalmente transmitida, esto es Tsp~S¥y, [ysp~Say-

A cada bloque se asocia su correspondiente matriz de Jones: i) Mgy: downconverter

con diversidad de polarizaciéon (DP-DIQ); ii) Mpsp: procesado digital de sefial. De este
modo, en ausencia de fuentes de ruido y omitiendo la proporcionalidad con la potencia

del OL, se obtendra la siguiente sefial demodulada a la salida del DP-DIQ:

Tpgp = MRX'M=F'E (6.2)

A partir de los simbolos demodulados, el bloque de procesado digital aplicara los

algoritmos habituales desarrollados en la seccidén 4.3 para tratar de resolver la matriz

de transformacion Mpsp que recupere la sefial transmitida (Tpsp = Stx)-

Ipsp = Mpsp 'E = Mpsp (MRX M=F) @ (6.3)

En la practica, en la resolucién computacional en el DSP de,
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6.2. Descripcién matricial simplificada del downconverter con diversidad de polarizacién

Mpsp = (M=RX ) M=F) = (Ws) - (6.4)

juega un papel fundamental el correcto condicionamiento de la matriz My = Mgy - My,
gque podra cuantificarse con su correspondiente nimero de condicion k,,. El nUmero de

condicion de orden ‘n’ se evalda con la norma |[M]| - del mismo orden segun

b = IS, - [| 7277, (65)

Con independencia del orden ‘n’, aunque las normas resulten en valores distintos, se
obtendra un peor condicionamiento cuanto mayor sea el numero de condicion. Sera de

interés practico en este capitulo acudir a normas invariantes a una transformacion
ortonormal o unitaria (al igual que la producida por la fibra My), como la norma de
orden dos |[M]|, o norma de Frobenius |[M]| . que satisfacen la siguiente propiedad

[178]
IPZe]| = (M - M| = [[Mp - Mrx|| = [[Mrx | (6.6)

De este modo, dada la unitariedad de la matriz M, podra asumirse en lo sucesivo, y
sin pérdida de generalidad, una matriz identidad para la fibra (M = I) (recuérdese que
el giro y desfase arbitrario que sufre la sefial en su propagacion por la fibra se corrige
en cualquier caso en el procesado digital). Reduciéndose en este caso la expresion
(6.4) a

Mpsp = Mpx ™! (6.7)

Segun esto, es directa la extension de las expresiones (6.2) y (6.3) al incluir las
fuentes de ruido descritas en la Fig. 6.2 (N4sz para ruido ASE y N, para el ruido

interno del receptor),
Tog = Mpx - (Srx + Nasg) + Npg (6.8)
Tosp = Mpsp * Tpr = Mrx ™+ Tog = (Srx + Nasg) + Nosp (6.9)
donde se aprecia que el ruido interno del receptor, Ny, ha sido transformado a su

salida por la matriz Mgy 1, en un ruido superpuesto a la solucién buscada,

Npsp = Mpx ' - Npg (6.10)
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

6.2.1. Evaluacion analitica de la penalizacion en sensibilidad mediante

la norma de Frobenius

Partiendo de la descripcion simplificada del sistema matricial (6.8), la teoria
matematica (véase Apéndice A) fija una cota maxima en el valor RMS del ruido

superpuesto en su solucion en funcion de la norma de Frobenius [179],

INpspllrms < % ”1‘/1:1!2)(_1 ”F “[INpellRms (6.11)

De este modo, en tanto que la sensibilidad de un receptor estara limitada en ultima
instancia por la potencia de las fuentes internas de ruido, podrd describirse la
penalizacion en sensibilidad PS (dB) infringida por un receptor frente a su realizaciéon
ideal por

L P L
PS(dB) = 1010gﬁ = 1010gT (6.12)

F

MRXideal

donde un DP-DIQ ideal se describe por una matriz identidad de norma ||Mgx 0|, =

]
| RXideal

= /2 y, en consecuencia, con nula penalizacion en sensibilidad.
F

Se define asi una métrica, basada en la norma de Frobenius de la caracterizacion
matricial del receptor, que permitira evaluar la penalizacion infringida por sus

imperfecciones con independencia de los algoritmos de procesado digital posteriores.

6.2.2. Estimacion de la velocidad de convergencia con el nimero de

condiciéon de segundo orden

Segun las métricas aplicadas a sistemas MIMO [145, 180], con los que los receptores
coherentes digitales con diversidad de polarizacion son habitualmente comparados, el
namero de condicion de segundo orden k, describe la precision en el célculo de la
matriz inversa del sistema [180]. Sin embargo, es especialmente interesante en
nuestro caso la relacién que establece con la velocidad de convergencia (mas lenta a
mayor k,) al aplicar métodos de gradiente estocastico descendiente, como los
algoritmos CMA o DD-LMS empleados en la practica (véase punto 4.3.4) [178, 181].
Pese a que el tiempo exacto dependerd de los parametros concretos del algoritmo
(por €j. el parametro de convergencia p), esta métrica sera de especial interés para la
comparacion entre diferentes receptores. De este modo, sera de esperar que para un

mismo numero de condicién k, definido segun (6.5) como,
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6.2. Descripcién matricial simplificada del downconverter con diversidad de polarizacién

kZ(MRX) = ||MRX||2 ’ ||MRX 1”2 ; K>(dB) = 20 - logk, (6.13)

se obtenga un mismo tiempo de convergencia con independencia de la
implementacion del DP-DIQ. Una matriz Mgy bien condicionada tendra un k, de valor

unidad (K, = 0dB). Ante la dificultad de resolver analiticamente la norma de orden

. . —_—tr —— .
dos, como la raiz cuadrada del maximo autovalor del producto Mpy - Mgy, Se Optara

en los proximos apartados por su evaluacion computacional.

6.2.3. Esquemas de diversidad de polarizacion: PBS+PBS, PBS+BS y
PBSless

Un objetivo de este capitulo sera estudiar diferentes implementaciones de la red de
diversidad de polarizacion. Todas ellas proceden de distintas particularizaciones de
una red completa de diversidad de polarizacidon que se estudiar4 en detalle en la
seccion 6.3 y que, como se representa en la Fig. 6.2, disponen de dos entradas, una
para la sefial (S;y) y otra para el oscilador local (OL;y), y cuatro salidas que actuaran
como entradas de cada uno de los dos DIQ simples. Los dos primeros esquemas,
representados en las Fig. 6.3(a) y Fig. 6.3(b), son muy utilizados y estan contemplados
por el OIF [11]. En ambos casos el objetivo es que cada uno de los DIQ reciba una de
las polarizaciones de entrada de sefial y/o oscilador local. Asi, el esquema
representado en la Fig. 6.3(a), compuesto por dos bloques separadores de
polarizacién (polarization beam splitters, PBS) y en adelante referido como
‘PBS+PBS’, pretende ofrecer exclusivamente como entradas al DIQ A y B las

componentes de polarizacion ‘X’ e 'y’ respectivamente, esto es
— gx N 0lL% R 0 - 0
A — |YIN|. A — IN|. ¢B — . B —
s =["v]; o1 = [T ;5 —[s,yN]'OL —[OLyN] (6.14)

(a) (b)

Diversidad de polarizacion Diversidad de polarizacion

Sin A A—L_A Siv A A—L_AA
Is B>< 0LA Is B>< oL

OL,y PBioA g OLy A ‘%

— ]0L B OlLB - BS B OlB

Fig. 6.3 Esquemas de diversidad de polarizacién contemplados en el OIF (a) ‘PBS+PBS’ (b)
‘PBS+BS".
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Un esquema alternativo al anterior se muestra en la Fig. 6.3(b), en el que se ha
sustituido el PBS del oscilador local por un sencillo divisor de potencia (beam splitter,
BS) al 50% e insensible a la polarizacion, esquema que sera referido en adelante
como ‘PBS+BS’. El funcionamiento de este esquema es similar al anterior si bien,
como se vera posteriormente, infringe una penalizacion o reduccion en la sensibilidad
del receptor de 3 dB, en la misma medida que lo hace la potencia del oscilador local
de entrada a cada DIQ simple. Ciertamente, en este caso, bajo una implementacion

ideal se obtendran las siguientes salidas

°|

A [ngv] SE — [ (6.15)

W[OHN] Sﬁv] W[OL%V]

Es intuitivo observar que los dos esquemas planteados dependen fundamentalmente
de la consecucion de una elevada relacion de extinciéon (ER) en el divisor de
polarizacién. Aunque pueden obtenerse valores razonablemente altos en Optica
discreta (bulk optic), su deseable integracion monolitica con el resto del receptor debe
superar aun problemas de coste, eficiencia y tolerancias de fabricacion. Como tercera
alternativa se evaluard una propuesta reciente [33] que, conjuntamente 0 en
sustitucién de divisores de polarizacion, implementa una red de distribucion de sefiales
asistida en fase. Esta red de diversidad de polarizacion asistida en fase, segun el
esquema mostrado en la Fig. 6.4(a) y en adelante referido como ‘PBSless’, persigue
ajustar Optimamente el desfase entre las componentes de polarizacién de sefal y
oscilador local. Un adecuado disefio de la red asistida en fase permitiria prescindir de
los divisores de polarizacién, sustituyéndolos por simples divisores de potencia. Este

esquema corresponde analiticamente a la introduccién en el camino del OL hacia uno

de los DIQ de una guiaonda birrefringente y (véase la Fig. 6.4(a)),

_ el®x 0
0 e /9Ly

que introduzca idealmente un desfase de 180° entre sus polarizaciones,

<l

- 1 0
Yideal = [O e_j1800 (6.16)
resultando de este modo
[Sm] i [OL’I‘N] 5 [Sm] OIF = [OL?‘N] (6.17)
\/— Sljzlv \/7 OL%V \/_ 5131/\1 \/7 _OLyN '

188



6.3. Andlisis matricial de la red completa de diversidad de polarizacion asistida en fase

(a)

Diversidad de polarizacion

(b)

Diversidad de polarizacion

Siv S Siv A ¥ p—

— oLA — 1 BS ¢ =, 0LA

| > < . = B

OL;y OL;y A N

— 0LB — — %
)’ OL B VgL [

Fig. 6.4 Nuevo esquema de diversidad de polarizacion ‘PBSless’. (a) Esquema simplificado (b)

esquema de implementacién con guias birrefringentes de acceso.

La demultiplexibn en polarizacion podra realizarse con los algoritmos digitales
tradicionales del DSP del receptor coherente digital. La principal ventaja de este tercer
esquema propuesto es la integracion monolitica completa de la red de diversidad de
polarizacién asistida en fase mediante, basicamente, el adecuado disefio de la
longitud de las guiaondas birrefringentes de entrada a los DIQ simples [33] (véase la
Fig. 6.4(b)).

6.3. Analisis matricial de la red completa de diversidad de

polarizacion asistida en fase

En esta seccidn se estudia analiticamente la red completa de diversidad de
polarizacién asistida en fase representada en la Fig. 6.5 que permitira, tras las
correspondientes simplificaciones, analizar en las secciones 6.5 y 6.6 los esquemas

mostrados en las Fig. 6.3 y Fig. 6.4, respectivamente.

Red completa de diversidad de polarizacion

- = A
Siv PBSS ¥ S_A
] OL
- m— B
OL;y PBiOA 4 'S_B
— oL
IOL B VgL

Fig. 6.5 Esquema completo de diversidad de polarizacidn asistido en fase.

El vector asociado a las componentes de polarizacion de la sefial de entrada al
receptor (S;y) podra expresarse, asumiendo una matriz identidad para la fibra y la
incorporacion del ruido éptico ASE (N4gz), equivalente al contemplado en la expresion

(5.3) pero para cada componente de polarizacion, como:
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

X

Sin Y+ Qx [nASE]

S = oo | = -5+ Noe = VB [ 1) 619

nASE

Para el vector del oscilador local de entrada (OL;y), Se asumira aqui la existencia de

un sistema de inyeccién de luz externo ajustable (My en la Fig. 6.2) que controle el
angulo de proyeccion 6,; y, de esta forma, el reparto equitativo de potencia Optica
P, sobre cada una de las polarizaciones del receptor éptico,

S cos 6
OLIN = W’POL [ OL] (619)

sen By,

En este punto es intuitivo que si 8,; tomase valores multiplos de 90°, so6lo se aplicara
el OL a uno de los dos DIQ. Por el contrario, 8,; debera tomar un valor éptimo de 45°
para repartir equitativamente la potencia del OL entre ambas polarizaciones
ortogonales. Esta reduccion a la mitad de la potencia de OL de entrada a cada DIQ
deberd tenerse en cuenta al realizar cualquier comparacién con los resultados

obtenidos en la seccion 5.2.1 para el downconverter IQ convencional.

Las relaciones descritas en (6.14) y (6.15) son validas si los separadores de
polarizacion son ideales. De lo contrario, la salida de cada uno de ellos, lejos de
corresponder en exclusiva a una componente de polarizacién, respondera a una
combinacion lineal de las componentes de polarizacion de entrada segun las matrices

de Jones siguientes

=[5 w7 =[o gli=sor 620

donde los escalares (a;, b;) representan la fraccion de amplitud deseada e indeseada
en los puertos de salida de un PBS simétrico ubicado en el camino de sefial u
oscilador local (i =s,0L). Ciertamente, un buen separador de polarizacion debe
satisfacer a; > b;, describiéndose habitualmente [35] la calidad del PBS por su

relacién de extincion (extinction ratio, ER) y pérdidas de insercién (insertion loss, IL)

a2
ER; (dB) =10 - logb ; IL; (dB) = —10 - log(al + b; ) i=s,0L. (6.21)

i

Idealmente, a; =1y b; =0 (ER = oo,IL = 0 dB). Este modelo se reduce facilmente a
un divisor de potencia o BS cuando a; = b; = 1/+/2 (ER = 0dB,IL = 0 dB). Nbtese que
en la caracterizacion de un PBS sélo se suele atender a las relaciones de potencia a
su salida, y no a los desfases introducidos entre componentes de polarizacion, en
tanto que posiblemente sean dificiles de estimar en su implementacion. No obstante,
cualquier desfase que pudiesen introducir a su salida se superpondra al producido por

la diferente longitud de cada una de las guias de entrada birrefringentes a los hibridos
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a 90°y, por lo tanto, podran incluirse en nuestro esquema completo en la posterior red
de distribucion de sefiales asistida en fase. En esta red se considerard por tanto un

diferente desfase en cada una de las polarizaciones de sefial y oscilador local segun

(6.22)
= [e/®tx 0o | = _[e®x 0
0 emfy
Definiéndose de este modo a la entrada de cada DIQ simple los siguientes vectores de

sefal y OL

S_A=E-J?-W: LA =yg, ']gL'OLIN
o o (6.23)
SB=yB -] -Sin; OLF =y§, - J§, - OL1y
Légicamente, para una implementacién ideal de la red de diversidad de polarizacion
en los esquemas de las Fig. 6.3(a), Fig. 6.3 (b) y Fig. 6.4, las relaciones anteriores se

reduciran a las expresiones (6.14), (6.15) y (6.17), respectivamente.

Considerando de acuerdo a (5.26) una matriz de transformacion del downconverter

convencional para cada componente de polarizacién (M5E, MIM) y una responsividad
promedio R en la fotodeteccién balanceada, se obtendran las siguientes componentes

IQ demoduladas para cada DIQ en notacion matricial,

)
1A — [aca;,cos0,; /% 0 Re(S% +n¥sp)
[QA] = R\[Py, - MTE - [75710 oL » [1 51}1{\1 ASE ]
0 asa,cos By, /% | Um(Siy + njse)
(6.24)
— 9% y y A
+R /pOL 'MEM ) [bsbLoSEn Oo1 el®y 0 . A] [Re(SI}I/V + nf}l]SE)] + [NZE'I]
0 bgbypsen B,/ | [Im(Siy + nysp) Npe o
ihB
[IBB] — R [_POL X MEE . [bSbLOCOS HOLeij 0 . B] I:Re(slzv + n%iSE) +
Q 0 bsb,,cos 0,,e/%% | Um(Siy + ngse)
(6.25)
asa;o sen BOLeng 0

+R POL-MgM-[

Re(S}y + nhgp)
Im(S}y + 1)

N [NSE_I]
N g EQ

donde las fases (9%, 94, 0Z, @5) describen los desfases entre sefial y OL producidos en

inB
0 asa;osen B,,e’%

las guias de entrada bajo una misma polarizacion segun (notese que los desfases
correspondientes a las guias de salida de los hibridos a 90° seran irrelevantes de cara

a la medicion de potencia Optica realizada en los posteriores fotodiodos),
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Como es de esperar, bajo divisores de polarizacion ideales (a; = 1; b; = 0), una Optima

proyeccion del OL (8, = 45°) y DIQ ideales (MTE = MTM =), cada componente de
polarizacion segun las anteriores expresiones (6.24)-(6.25) se reducira a (5.14), donde

ciertamente se asumio la presencia de una red de diversidad de polarizacion ideal.

Las componentes en fase y cuadratura del ruido eléctrico (N3 ;, Nf,“E_Q) introducidas en
(6.24) para el DIQ A se expresan en funcion del ruido shot y térmico (una expresiéon
equivalente corresponderia al segundo DIQ intercambiando los superindices A < B),
A _ (A A A
Nie 1 = (iShot 3 = idhot ) + if1as
(6.27)
A — (;A - A A
Npg g = (idhor s — ithor 6) +1iT140
donde, como se dedujo en 5.2.2, se ha considerado que el ruido ASE tras su batido
con la sefal o la componente de ruido en modo comun RIN han sido canceladas bajo
una fotodeteccion ideal o adicionalmente, en el caso de esta ultima, minimizada al

ajustar optimamente la potencia del OL [49].

6.3.1. Penalizacion en la sensibilidad del receptor por una red de

diversidad de polarizacion no ideal

Retomando la notaciéon matricial de matrices de Jones, al considerar los DIQ ideales
(el caso no ideal se describird en el proximo punto), se puede expresar la sefial
demodulada de salida T,z en cada componente de polarizacion (s = I4 + jQ4; TS, =
1% +jQP),

Tpp =

LA inA
FflqE — R\/ﬁ [aSaLOCOS GOLejQ)x bsbwsen 90L61®y:| [SIN + nASE] [ (628)

inB
ok bsb,cos0,, e/%%  aga,psen By el®Y Siv + Msg

donde el vector (Npz = [NAg NB:]), describe la contribucion sobre la sefial

demodulada del ruido eléctrico interno de cada DIQ simple
Npg = Nf)4E_I +jNﬁ4E_Q; NBg = NgE_I +jNgE_Q (6.29)

De este modo, la expresién matricial (6.2) corresponde ahora bajo las fuentes de ruido

aqui introducidas a
Tpp =k - Mgy - (Siy + Nusg) + Npg (6.30)

Por asociaciéon con (6.28) se obtiene un factor de proporcionalidad k = R\/P,, /2 y la
siguiente matriz My del DP-DIQ,
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ihA ihA
asa;ocos o e/?  bsbpsen B,,e/%

Mpy = V2 ] .
bsbyocos o, €% agaygsen By, e7% (6.31)

La norma de Frobenius, de acuerdo a la expresion propuesta en (6.12), aplicada al
inverso de esta matriz describira la penalizacion en sensibilidad del receptor infringida
por la red de diversidad de polarizacion PSg;,,_,0(dB),

12
PSaty-por(dB) = 10log %l ~ 1010 (asas0)" + (bsbio)” (6.32)

||_M -1 )2 g4597129L0C0529L0|(asaw)2 — (bsb,p)?e~1%p|2
RX
F

ideal

donde @, describe la siguiente relacion de desfases entre las componentes de

polarizacién de la red de distribucion
Op = 05 — 05 — (05 — 058) (6.33)

En el Apéndice C se resuelve analiticamente bajo una proyeccion ideal del OL
(8o, = 45°), sin recurrir a la norma de Frobenius, la penalizacion en sensibilidad del
receptor ante una red de diversidad de polarizacion no ideal, constatdndose la validez

de la expresion anterior.
Notese que, para un dngulo 6ptimo de proyeccion,
0o, = (2k + 1) - 45°; k entero (6.34)

se maximiza en (6.32) el producto (sen?8,,cos%6,,) y, por lo tanto, se minimiza la
penalizacion en sensibilidad con independencia del esquema adoptado. Para una
proyeccion ideal (6, = 45°), la Fig. 6.6 describe la penalizacion en sensibilidad

respecto a @, en funcion de la relacion de extincion de los PBS.

_ 8
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Fig. 6.6 Penalizacion en sensibilidad respecto a la relacion de desfases entre las componentes
de polarizacién de la red de distribucion @, en funcion del ER de los PBS para los diferentes

esquemas estudiados.
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

En las proximas secciones se contrastardn numéricamente las figuras de mérito aqui
desarrolladas para el receptor: penalizacion en sensibilidad, mediante la norma de
Frobenius, y tiempo de convergencia, desde el condicionamiento descrito por el
nuamero de condicion de orden dos. En cualquier caso se concluira que, para minimizar

la penalizacion en sensibilidad y posibilitar el ideal condicionamiento de la matriz del

DP-DIQ Mgy , deberan satisfacerse las dos condiciones siguientes:

A. Que el angulo de proyeccion del OL sobre cada una de las

polarizaciones sea Optimo segun la expresion (6.34).

B. Cualquiera de las dos condiciones siguientes de la red de diversidad

de polarizacién:

(1) El uso de dos divisores de polarizacién ideales con
independencia de la red de distribucion asistida en fase existente. A
diferencia del esquema ‘PBS+PBS’, se producira una penalizacion
adicional de 3 dB en el esquema ‘PBS+BS’ al reducirse a la mitad la

potencia de OL aplicada a cada DIQ simple.

(2) La disposicion de una red de distribucion de sefiales asistida en

fase ideal que cumpla
@p = (2p —1) - 180°% p entero (6.35)

En el esquema identificado como ‘PBSless’ de la Fig. 6.4, con los
PBS sustituidos por simples divisores de potencia, aspirar4d a una
minima penalizacion en sensibilidad respecto al esquema ‘PBS+PBS’
de 3 dB.

6.3.2. Penalizacion en la sensibilidad del receptor por imperfecciones

en el downconverter 1/Q

En este punto se evaluara la penalizacién en sensibilidad del receptor por la presencia
de desbalanceos de amplitud/fase en los hibridos a 90° o diferente responsividad de
los fotodiodos que componen cada DIQ simple convencional. En la practica, como se
detalla en la Fig. 4.9, el procesado de sefial confia primeramente en la ecualizacién de
la distorsion 1Q de cada downconverter mediante tradicionales algoritmos de
ortogonalizacion [142] (véase punto 4.3.2) para, a continuacién, implementar los
algoritmos digitales de demultiplexion en polarizacion (véase punto 4.3.4). No

obstante, atendiendo a (6.24)-(6.25), los algoritmos de ortogonalizacion no podran

resolver la transformacion que las matrices (MLE, MIM) aplican simultineamente en
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6.3. Andlisis matricial de la red completa de diversidad de polarizacion asistida en fase

cada polarizacion [182], salvo bajo cualquiera de las consideraciones siguientes: (i)
adecuada red de diversidad de polarizacion con aga;, > bsb;, (Se satisface con una
relaciéon de extinciéon de los PBS de aproximadamente 10 dB y 20 dB para los

esquemas ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’, respectivamente) (ii) pequefias diferencias entre

las matrices (My = M}E = M}M), plausible en determinadas tecnologias ante
razonables errores de fabricacion. Esta segunda suposicibn se asumira a
continuacion, validdndose numeéricamente para una caracterizacion realista del

receptor en los siguientes puntos.

Tal y como se planteé en el punto 5.2.3, se podrd recurrir a la norma de Frobenius
para estimar segun (5.27) la penalizacion en sensibilidad PS;sop(dB) por la correccion
digital de las imperfecciones de la red diversidad de polarizacion. El resultado ahi
obtenido se derivé para la matriz M;; de un downconverter convencional caracterizado

por los parametros de scattering del hibrido a 90°. Otra descripcion habitual de un
hibrido a 90° es con la matriz de scattering simplificada §9oo(1mb,,1me,(z)PE) mostrada
en (4.10). Atendiendo a las componentes de sefial IQ demoduladas en base a él en

(4.13), se pudo comprobar que la matriz del downconverter convencional My
correspondia al producto de matrices causantes de un debalanceo en amplitud
(escalado distinto en cada eje Iy, Impg) Y desbalanceo en fase (rotacion @pg adicional
en uno de los ejes), en consonancia con la representacion de la Fig. 4.11. La
aplicacion de la norma de Frobenius conduce ahora a la siguiente expresion analitica
de penalizacion en sensibilidad,

2

=1
N :

R
|=_—1F2 = 10log (7566‘2@)1;5

My ideal

(1+CMRR)?* (1+ CMRR,)’
R} R}

PSGSOP(dB) = 1010g

) (6.36)

F

donde los desbalanceos en amplitud se han descrito en relacién al rechazo en modo
comun (CMRR),

R, — RBl,anQ

Ry — Ryl A
R4 + Rglipg

A
CMRR;(dB) = 20log—————
I( ) gRA + RBIanbI

; CMRR,(dB) = 20log (6.37)

Noétese como, segun es de esperar, bajo un nulo desbalanceo en fase y amplitud de la

red de diversidad de fase (@pg = 0; Iy = Impg = 1; R4 = Rg), la matriz del DIQ se

reduce a la matriz identidad (M =) y no se produce penalizacién adicional alguna
(PSgsop = 0 dB).

Como se contrastard numéricamente en las secciones 6.5-6.6, la penalizacion

producida por imperfecciones en la red de diversidad de fase, PS;sop(dB), sera

195



Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

independiente de la inducida por la red de diversidad de polarizacion, PSg;y,—p0(dB),
de tal modo que podr& considerarse la siguiente penalizacion en sensibilidad total en
el DP-DIQ,

PS(dB) = PSgsop(dB) + PSgiv—poi(dB) (6.38)

6.4. Escenario numeérico de simulacién del receptor coherente
digital

En los siguientes apartados, los resultados analiticos seran refrendados con la
simulacion numérica de un modelo realista de receptor coherente digital para la
recepcién de una sefal a 112 Gbps bajo modulacién PM-QPSK (con un régimen de

simbolo, por lo tanto, de 28 Gbaud/s), y un oscilador local de potencia P,;, = 10 dBm.

En la caracterizacion de los PBS y BS se asumiran pérdidas de insercion nulas
(IL(dB) = 0). En el modelo del esquema de diversidad de polarizacion ‘PBS+PBS’,
representado en la Fig. 6.3(a), se considerara una misma relacién de extinciéon (ER)
para cada uno de sus dos divisores de polarizacidon (a; = ap;; bs = by;). Tanto en este
esquema, como en el ‘PBS+BS’ representado en la Fig. 6.3(b), no se atenderd a la
mejora que pudiese aportar la red de distribucion de sefiales asistida en fase,
considerando el caso peor que, de acuerdo a la Fig. 6.6, corresponde a desfases
nulos en las guias de acceso a los DIQ simples (o equivalentemente @, = 0°). Por el
contrario, para el esquema ‘PBSless’ representado en la Fig. 6.4, si se estudiara en la
red asistida en fase el efecto de la variacion del desfase entre las componentes de

polarizacién @, definida en (6.33), respecto a su valor éptimo de 180°.

El modelo de DIQ, comun a los tres esquemas, se basa en la integracion monolitica en
Fosfuro de Indio (InP) de un downconverter convencional (basado en un hibrido a 90°
con fotodeteccion balanceada). Los hibridos a 90° se implementan con MMIs 2x4
disefiados para una frecuencia de operacion en el centro de la banda C, respondiendo
su caracterizacion a una implementacion bajo (i) Caso I: disefio nominal (ii) Caso II:
error tipico de fabricacion (error en ancho del MMI, de acuerdo a la Fig. 5.7(b), de
Sy = —200nm). NoOtese que se considerardn ahora en la simulacion distintos
pardmetros de scattering que, para el modo TE y TM, pueda mostrar el hibrido a 90°
para cada una de las polarizaciones de entrada. La Tabla 6.1 muestra los maximos
desbalanceos que, en funcién de la banda de operacion y tolerancias de fabricacion,
presenta la amplitud (MDA) y fase (MDF) del hibrido a 90° en los modos TE y TM. Se

detallan asimismo la estimacién de los maximos valores del CMRR (asumiendo un 5%
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6.4. Escenario numérico de simulacion del receptor coherente digital

de desbalanceo en la responsividad de los fotodiodos) y desbalanceo en fase @,z para
su comparacién con los especificados por el OIF, poniéndose de relevancia la
reducida tolerancia exigida a errores en el proceso de fabricacion. Finalmente, la
misma tabla muestra la penalizacion en sensibilidad PS;sop(dB) que en cada caso,
segun lo visto en el punto anterior, es infringida por los algoritmos digitales de

ortonormalizacion para la correccion de los desbalanceos de cada DIQ.

La simulacion de cada DIQ simple y la caracterizacion de las fuentes internas de ruido

coinciden con la adoptada en la seccién 5.2.1 para el downconverter convencional.

max(MDArg/ry)| max(MDFrg/ry) | CMRR s, | Opp-max | PSesop(dB)
1550 nm 0.1dB 0.9° -25dB 1.3° 0.3dB
Caso |.
. Banda C
Nominal 0.35 dB 2.36° 22dB | 3.6° 1dB
(1530-1570nm)
Caso Il. Error tipico 3.1dB 4.40 -12 dB 6.8° 3dB
fabricacion. 1570 nm
Especificacion OIF [11] -20 dB 50 0.9dB

Tabla 6.1 Figuras de mérito de la red de diversidad de fase del receptor en funcién de la banda

de operacion y tolerancias de fabricacion.

Para la demultiplexacién en polarizacion digital, al no haberse considerado la
dispersion de polarizacion, se debera resolver Unicamente el coeficiente complejo de
cada uno de los cuatro filtros FIR en configuracién mariposa que, como se vié en el
punto 4.3.4, definen aqui la matriz M,sp. La obtencién de estos coeficientes se
efectuara iterativamente por un algoritmo adaptativo de gradiento estocdstico, con
parametro de convergencia u = 0.001. Atendiendo a la sefial de error a minimizar,
segun contenga informacién de modulo y fase, o s6lo modulo, se distinguird entre un

algoritmo LMS o CMA, respectivamente:

0] Algoritmo adaptativo LMS (u = 0.001) bajo secuencia de entrenamiento,
definiendo un bloque DSP ‘ideal’ con una digitalizacion CAD previa de
resolucion infinita (en adelante ‘LMS-Training’)

(i) Algoritmo adaptativo “ciego” (u = 0.001), definiendo un bloque DSP

“realista” (en adelante ‘CMA-BIind’) con DACs de 4 bits (minima resolucion

necesaria para que no sea limitante el ruido de cuantificacién [142]). Este

procedimiento requerird una estimacion digital de fase posterior, realizada

segun el algoritmo de Viterbi-Viterbi mostrado en el apartado 4.3.5.

Se resolvera numéricamente la sensibilidad de cada esquema de recepcién como la

potencia minima de sefial necesaria para obtener una probabilidad de error P, = 1073,
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Su diferencia con la correspondiente a una implementacion ideal definird la
penalizacion en sensibilidad PS(dB). En ausencia de canal, como muestra Fig. 6.7(a),
se podra resolver atendiendo a las curvas probabilidad de error P,. Alternativamente,
se llegara al mismo resultado en presencia de un modelo de canal AWGN, resolviendo
la sensibilidad en consonancia con el proceso seguido en el capitulo anterior. Como se
muestra en la Fig. 6.7(b) se definird sobre la OSNR de entrada (para P, = 1073 en
ausencia de fuentes internas de ruido) una méaxima penalizacién de 2 dB por el ruido
del receptor (se podré fijar otro umbral con idénticos resultados, como los 1.5 dB del
capitulo anterior). La minima potencia que cumple ese criterio establecerd la
sensibilidad del receptor, mientras que su diferencia respecto a una implementacion
ideal determinara PS(dB).

(a) ———— Receptor ideal (b)
Receptor no-ideal

Efecto ruido

eléctrico tras Efecto ruido

[
a
B . .
s procesado digital  Penalizacion eléctrico tras
$ 103 OSNR (dB) % procesado digital
° @P, = 1073
he]
41
g 10
=
51 A
g 10 2dB rLl’mite por
£ 4 ruido ASE
0- P - - anns
«—> Ps(dBm) 0 ‘Smm‘PSmin P, (dBm)
PS (dB) PS (dB)

Fig. 6.7 Representacion gréafica de la evaluacion de la penalizacion en sensibilidad del receptor,
mediante la (a) probabilidad de error respecto a la potencia de entrada sin canal

(b) penalizacion en la OSNR (para P, = 10~3) respecto a la potencia de entrada con canal.

La estimacién de la probabilidad de error para cada valor de potencia recibida se
obtiene numéricamente tras la transmisién de un patrén 2'° simbolos en 10000
realizaciones distintas de fibra segun el modelo (2.39), que posibilitan un arbitrario
estado de polarizacién de la sefial de entrada al receptor. Al corresponder cada patron
aproximadamente a 1 pseg para 28 Gbaud/s, podra considerarse suficientemente
corto para obviar cambios dindmicos significativos en el estado de polarizacién. Para
cada realizacién se evaluara asimismo el correspondiente tiempo de convergencia de
los algoritmos adaptativos de procesado, promediandose su valor entre todas ellas.
Para ello, segin muestra la Fig. 6.8 como ejemplo de una realizacion concreta del
esquema PBS+PBS bajo ‘CMA-Blind’, se determinara el nimero de simbolos
necesarios para que la sefial de error enventanada disminuya por debajo de un umbral

muy cercano al valor final de convergencia de una P, = 107¢. Como se explicdé en

4.3.4, se controlara el determinante de la matriz Mpsp para asegurar la convergencia,
previniendo cualquier singularidad en la solucion mediante la reinicializacion previa de

sus coeficientes [145]. Para el parametro u aqui contemplado y una implementacion
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6.5. Evaluacion de esquemas de diversidad de polarizaciéon ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’

ideal del receptor, se lograré la convergencia tras 1600 simbolos y 2100 simbolos con
los algoritmos ‘LMS-Training’ y ‘CMA-BIind’ respectivamente. La convergencia en este
escenario ideal, de 60~75 ns para 28 Gbaud/s, es razonable frente a los valores

préximos a 200 ns descritos experimentalmente [183].

0.7 ‘ ‘
—ER=8 dB
08 —tresoan]
w 0.5 ]
u%) 04 Umbral
0.3f
0.2

0 2000 4000 6000 8000 10000 12000
N° simbolos convergencia

Fig. 6.8 Representacion del calculo del tiempo de convergencia, para una realizacion del canal,

atendiendo a la evolucion de la sefial de error del algoritmo ‘CMA-Blind’.

6.5. Evaluacion de esquemas de diversidad de polarizacién

‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’

En esta seccion se estudian los dos esquemas de la Fig. 6.3, que implementan la
diversidad de polarizacién unicamente con divisores de polarizacién (PBS) o divisores
de potencia (BS), sin atender en ningun caso al disefio de la red de distribucion de
sefiales asistida en fase (en donde se asumira por lo tanto el caso peor descrito en la
Fig. 6.6 con todos los desfases de (6.26), y por lo tanto @, nulos). Estos esquemas
estan contemplados por el OIF [11] como arquitecturas de implementacion de la red
de diversidad de polarizacion para la recepcién Optica coherente de sefiales a 100
Gbps bajo modulacion PM-QPSK. Segin (6.31), la matriz del DP-DIQ Mgy
correspondera entonces a
Mo = V2 [ st avaronont ) (6:39)

Se puede comprobar que la penalizacion en sensibilidad estimada con la norma de
Frobenius coincide con la particularizacion de @, = 0 en la expresion (6.32),

(asapr)? + (bshp)?
[(asapr)? — (bsboL)?]?sen?6p,cos20y,,

1
PSdiv—pol (dB) =10 10g <Z (640)
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Para un 6ptimo angulo de proyeccion del OL (6, = 45°) y asumiendo pérdidas de

insercion nulas (IL(dB) = 0), se resuelve la siguiente matriz Mpy y su penalizacion en

sensibilidad,
e 1 [,/ERSERLO 1 ]
M JA+ER)(A+ER)|l 1 JERsER,g

(1+ ERs)(1 + ERp)(1 + ERGER;p)
(1 — ERsER.)?

(6.41)

PSdiv—pOl(dB) =10 10g<

donde se ha distinguido entre las relaciones de extincién de los PBS en el camino de

sefial y OL mediante ER; y ER, , respectivamente.

La Tabla 6.2 muestra la estimacion numeérica de la penalizacion en sensibilidad en
funcion de la relacion de extincién (ER) de los PBS presentes en cada esquema
(ERs; = ER;o para el esquema ‘PBS+PBS’). Sus valores se ajustan correctamente,
atendiendo a la simulacién, a la probabilidad de error representada en las Fig. 6.9(a) y
Fig. 6.9(b) para los esquemas ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’, respectivamente. Se ha
considerado ahi una potencia de OL de 20 dBm y 5 dBm para verificar, con
independencia del valor de OL, la validez de la estimacién en un receptor limitado por
ruido shot o térmico, respectivamente. La operacion se ha realizado en el extremo de
la banda-C, con una implementacion nominal de los hibridos a 90° (Caso I) y un
algoritmo digital de demultiplexion en polarizacion ‘CMA-Blind’. La Fig. 6.10(a)
muestra igualmente la correcta estimacion tedrica de la Tabla 6.2, al introducir ahora el
ruido AWGN del canal (ruido ASE) y resolver numéricamente la reduccion en
sensibilidad para una maxima penalizacion en la OSNR de 2 dB como referencia. Se
constata en cualquier caso, como era de esperar, que el esquema ‘PBS+BS’ presenta
intrinsecamente una penalizacion en la sensibilidad de 3 dB respecto al ‘PBS+PBS'.
Esto es debido a la reduccion en 3 dB que experimenta el OL en cada una de las
salidas del ‘BS’ y que, en consecuencia, se traslada a la potencia de sefial
demodulada en cada componente de polarizacion. La Fig. 6.10(b) resume los
anteriores resultados, representando la penalizacién en sensibilidad respecto a una
implementacion ideal de la red de diversidad de polarizacion (‘PBS+PBS’ con ER
infinito), bajo los algoritmos digitales ‘CMA-Blind’ y ‘LMS-Training’.

ER (dB) 8 12 16 20 30
PSato_por(dB) | PBS*PBS’ | 16 0.6 025 |009 |001
‘PBS+BS’ |58 41 35 318 | 3.02

Tabla 6.2 Estimacion tedrica de la penalizacion en sensibilidad respecto al ER de los esquemas
‘PBS+PBS’y ‘PBS+BS'.
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Fig. 6.9 Estimacién numérica de la penalizacion en sensibilidad AP, mediante la evolucién de la
probabilidad de error respecto a la potencia de sefial en funcién del ER de los esquemas (a)
‘PBS+PBS’ (b) ‘PBS+BS'.
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Fig. 6.10 (a) Estimacion de la penalizacién en sensibilidad AP, mediante la penalizacién de la
OSNR (b) evolucion de la penalizacion en sensibilidad respecto al ER superpuesta a

estimacion teorica PSg;,,—p0(dB) segln la norma de Frobenius.

La estimacion tedrica de la penalizacion en sensibilidad, segun el angulo de
proyeccion del OL (6,,) v el ER, se representan con tono grisaceo en las curvas de
contorno de las Fig. 6.11(a) y Fig. 6.12(a) para los esquemas ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’,
respectivamente. Los resultados numéricos (hibrido nominal a la longitud de onda de
disefio y algoritmo ‘LMS-Training’) se muestran superpuestos. Junto a cada gréfica de
contorno, Fig. 6.11(b) y Fig. 6.12(b), se representa alternativamente la reduccion en
sensibilidad respecto a 6,, en funcion del ER (nhuevamente se superponen los
resultados numéricos a la estimacién tedrica en trazo continuo). Se aprecia en
cualquier caso que la penalizacién por un error en el alineamiento del OL es, para un
elevado ER, el mismo para ambos esquemas, debiendo limitarse a |6,;, — 45°| < 10°

para una reducida penalizacion de 0.5 dB.
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Fig. 6.11. Esquema ‘PBS+PBS'. (a) Penalizacion en sensibilidad segun la norma de Frobenius

superpuesto a los resultados numéricos (b) efecto del angulo de proyeccion del OL.
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Fig. 6.12. Esquema ‘PBS+BS’. (a) Penalizacion en sensibilidad segun la norma de Frobenius

superpuesto a los resultados numéricos (b) efecto del angulo de proyeccién del OL.

El nimero de condicion de segundo orden K,(dB) permite evaluar el condicionamiento

de la matriz del DP-DIQ, Mgy, siendo de utilidad aqui por su relacién directa con el
tiempo de convergencia en los algoritmos de gradiente estocastico implementados en
el DSP para la demultiplexacion en polarizacion. La dependencia de K,(dB) con las
imperfecciones en la red de diversidad de polarizacién, finito ER de los PBS o error en
el alineamiento del OL, se representa en las figuras de contorno Fig. 6.13(a) y Fig.
6.13(b) para los esquemas ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’, respectivamente. Es fécil
comprobar que para un angulo de proyeccion del OL ideal (6, = 45°) se puede

resolver analiticamente K,(dB) segun (6.39), resultando

asapo + bsbio

K;(dB)lg,,=45° = 20log (6.42)

asapo — bsbio
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6.5. Evaluacion de esquemas de diversidad de polarizaciéon ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’

En ausencia de pérdidas de insercion, podra expresarse directamente en funcién de

las relaciones de extincion de los PBS en el camino de sefial y OL, ER; y ER;, COMO

ERSER,, + 1

K,(dB)le,, =45 = 20log
2 oL ERER,y — 1

IL=0dB

(6.43)

La Fig. 6.14(a) muestra esta dependencia tedrica del nimero de condicién K,(dB) con
el ER de cada esquema (ERs = ER,, para el ‘PBS+PBS’). Se observa que para una
(ER

condicionamiento ideal (K,(dB) =0), confrmando que ésta no es una métrica

implementaciéon ideal infinito), se obtiene en ambos esquemas un
apropiada para estimar la penalizacion en sensibilidad del receptor. Por su parte, la
Fig. 6.14(b) muestra para cada esquema la dependencia respecto a K, (dB) del tiempo
de convergencia normalizado por el de una implementacion ideal (‘PBS+PBS’ con ER
infinito y u=0.001). Estos resultados, obtenidos numéricamente al operar en el extremo
de la banda C con un disefio nominal del hibrido a 90° (Caso I) y aplicacion del
algoritmo ‘CMA-Blind’, confirman que los receptores con un idéntico nidmero de
condicion K,(dB) requerirdn un mismo tiempo de convergencia (I6gicamente mayor o
menor segun el pardmetro de convergencia disminuya o aumente, respectivamente).
Atendiendo a ambas figuras se constata lo que se puede deducir numéricamente de la
expresion (6.43), que el Unico PBS del esquema ‘PBS+BS’ deber& poseer el doble de
relacion de extincion (en dB) que los del esquema ‘PBS+PBS’ para, logrando un

mismo numero de condicion, resolver la demultiplexacion en polarizacion a una misma

velocidad.
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Fig. 6.13 Curva de contorno de la variacién del nimero de condicion de segundo orden K, (dB)

con el error de alineamiento del OL y el ER de los PBS (a) esquema ‘PBS+PBS’ (b) esquema

‘PBS+BS’.
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Fig. 6.14 Relacion entre el numero de condicion K, (dB) para cada esquema de diversidad de

polarizacion en funcion de (a) ER (b) tiempo de convergencia normalizado.

Esta perspectiva global del receptor coherente digital, que auna al DP-DIQ y al
necesario procesado digital de sefial posterior (véase Fig. 6.1), permite realizar
interesantes apreciaciones coincidentes con las sencillas métricas aqui presentadas.
Por una parte, para las relaciones de extincién requeridas habitualmente en el disefio
de los PBS (ER > 16 dB) se obtienen ciertamente minimas penalizaciones en la
sensibilidad (PS < 0.5 dB) y en los tiempos de convergencia (incrementos menores del
25% respecto ideal) con independencia del esquema. Sin embargo, la Fig. 6.10(b)
permite contemplar penalizaciones razonables con PBS de relaciones de extincion
facilmente abordables en su integracion monolitica. Ademas, la mejora en sensibilidad
de 3 dB del esquema ‘PBS+PBS’ permitira, por ejemplo, que un ER = 8 dB logre un
incremento en sensibilidad de 1.9 dB respecto al esquema ‘PBS+BS’ con ER = 16 dB,
manteniendo, incluso, un mismo tiempo de convergencia en los algoritmos digitales de

demultiplexién en polarizacioén.
Penalizacion en la sensibilidad por desbalanceos del downconverter I/Q simple

Los anteriores resultados numéricos verifican la validez de las expresiones analiticas
para cuantificar la penalizacion en sensibilidad del receptor completo, PSgj,_,0:(dB),
cuando la red de diversidad de fase es ideal o cuasi-ideal (disefio nominal del hibrido
bajo operacion en banda-C). Los desbalanceos en fase y amplitud que pudieran
producirse en los DIQ (por errores en fabricacion respecto disefio nominal o
producidos por trabajar en los extremos de la banda de operacion) seran responsables
de una distorsion lineal en la constelacion que podra ecualizarse bajo los tradicionales
algoritmos de ortogonalizacién en el procesado digital de la sefial (por ej. GSOP). Sin
embargo, la correccion de estos desbalanceos, tal y como se resolvié analiticamente

bajo determinadas consideraciones en los puntos 5.2.3 y 6.3.2, conlleva una
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6.5. Evaluacion de esquemas de diversidad de polarizaciéon ‘PBS+PBS’ y ‘PBS+BS’

penalizacion en la sensibilidad PS;sop(dB) descrita por (5.27) 6 (6.36) (segun sea la
definicion de los parametros de scattering del hibrido a 90°). La penalizacién en
sensibilidad total PS(dB) corresponderd ahora a la suma de PS;sop(dB) con la
producida por imperfecciones en la red de diversidad de polarizacion, de tal modo que,
segun (6.38), se obtiene PS(dB) = PSgsop(dB) + PSgiy—poi(dB). La validez de esta

expresion se verifica numéricamente a continuacién para un ajuste ideal 8,;, = 45° del
angulo de proyeccion del OL. En la Fig. 6.15 se observa, para cada uno de los
escenarios de fabricacion descritos en la Tabla 6.1, una razonable similitud entre los

resultados numéricos y los predichos tedéricamente en cada caso.
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Penalizacién en sensibilidad (dB) respecto ideal
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Relacion de extincion ER (dB)

Fig. 6.15. Penalizacién en sensibilidad respecto a un receptor ideal (con red de diversidad en
polarizacion y fase ideal) en funcion del ER de los PBS para distintos escenarios de fabricacion
(Caso l/Caso ).

Una comprobacién similar a la de la anterior figura puede hacerse en las Fig. 6.16 y
Fig. 6.17, donde se representan las curvas de contorno de la penalizaciébn en
sensibilidad (sobre la estimacion tedrica, de tono grisaceo, se superponen los
resultados numéricos) en funcién de los desbalanceos de fase y amplitud de la
descripcion simplificada del DIQ simple de (4.14). La Fig. 6.16 corresponde a un
receptor con esquema con diversidad de polarizacion ‘PBS+PBS’ donde, para un
ER = 8 dB, se confirma la penalizaciéon adicional de 1.6 dB respecto a un ER = 40 dB
(practicamente ideal) indicada en la Fig. 6.10(b). Los resultados para el esquema
‘PBS+BS’ se representan en la Fig. 6.17, para un ER = 12.5dB se esperara ahora
segun la Fig. 6.10(b) una penalizacion adicional de 1 dB respecto a un ER =
ideal). Una comun a ambos

40 dB (practicamente importante consideracion,
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

esquemas, es que los requisitos para el DIQ propuestos por el OIF [11], consistentes
en un maximo desbalanceo en fase (@pr <5°) y amplitud (CMRR; < —20dB),
ocasionan una reducida penalizacion en la sensibilidad (menor de 0.9 dB). No
obstante, tal y como se aprecia en las figuras, al asumir un incremento del error de
fase de hasta @p; = 15° se producira una penalizacion solo ligeramente superior, de
aproximadamente 1 dB, posibilitando una reduccion de costes mediante la relajacion

de los requisitos de fabricacion.
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Fig. 6.16 Esquema ‘PBS+PBS’, curva de contorno de la penalizacion en sensibilidad respecto a
un receptor ideal (en gris estimacién teérica) (a) ER=40 dB (b) ER=8 dB.
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Fig. 6.17 Esquema ‘PBS+BS’, curva de contorno de la penalizacion en sensibilidad respecto a
un receptor ideal (en gris estimacion tedrica) (a) ER=40 dB (b) ER=12.5 dB.

6.6. Evaluacion de esquema asistido en fase ‘PBSless’

La principal ventaja de un adecuado disefio de la red de distribucion de sefiales
asistida en fase es la posibilidad de prescindir de los divisores de polarizacién que

dificultan la integracion monolitica de la red de diversidad de polarizacion con los DIQ
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6.6. Evaluacion de esquema asistido en fase ‘PBSless’

simples. Para estudiar este aspecto se particularizara su matriz conjunta My, descrita
por la expresién (6.31), con los valores que resultan al sustituir los divisores de
polarizacién por simples divisores de potencia {as =bs=a;9 =byp = 1/\/7}.

—— 1 [cos@,.e/® senB, e/®

MRX - — '@B '@B (644)

V2|cosB,, e/ senB,,e/%

La penalizacion en sensibilidad estimada con la norma de Frobenius coincide,
l6gicamente, con la particularizacion en la expresion (6.32) de las anteriores

simplificaciones,

PSdiv—pol(dB) = 10log

2
F
= 1010 (—; R
=1 2 o8 |1 — e/ |2sen?0,,c0s%6,,

|| RXideal”F

donde el desfase diferencial @, corresponde a la relacion de desfases entre las guias
de entrada descrito en (6.33), pudiendo expresarse equivalentemente como el desfase

diferencial entre las polarizaciones de las guias de cada rama,
Op = (ADZ — AQY) — (AQE — AQE); (6.46)

Esta descripcion alternativa de @, permite concebir la red de distribucién asistida en
fase disefiando 6ptimamente la longitud de las guias de acceso de sefial y OL a cada
uno de los DIQ. Asimismo, la propia relacion diferencial de (6.46) permite justificar la
robustez del valor @, ante la variacion de la birrefringencia de las guias con la longitud
de onda, errores de fabricacion o variacion con la temperatura. Estos detalles de
implementacion y sensibilidad caen fuera del objetivo de esta Tesis, pudiéndose

encontrar ampliados en [33, 177].

Para un angulo éptimo del proyeccién del OL y una red distribucién de sefiales asistida
en fase ideal, segun la condicion A y B.(2) del apartado 6.3.1, se obtendra idealmente
una matriz (por ej. asumiendo todos desfases nulos salvo Q)Ey = 180°)

1 [1 1 ] (6.48)

Mrx =311 4

que, en consecuencia, estara Optimamente condicionada (K,(dB) =0) y con una
minima penalizacién. Esta minima penalizacion sera de 3 dB, puesto que al igual que
sucede con el esquema ‘PBS+BS’, el divisor de potencia reduce a la mitad la potencia

del OL empleado en la demodulacién de las componentes de sefial en cada DIQ. Es
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

por este motivo que este esquema se perfila como interesante alternativa al esquema
‘PBS+BS’ en tanto que, con unas equivalentes prestaciones, posibilita la integracién
monolitica del DP-DIQ.

En consonancia con los resultados mostrados en el anterior apartado para esquemas
de diversidad de polarizacién basados en PBS, se muestra en las Fig. 6.18(a) y Fig.
6.18(b) las graficas de contorno de la estimacion analitica de las figuras de mérito
basadas en la norma de Frobenius y nimero de condicion de segundo orden K,(dB),
respectivamente. En la Fig. 6.18(a) se observa la correspondencia con los resultados

numeéricos (trazo coloreado) obtenidos para un hibrido nominal a la longitud de onda

o \\
15/ d

101

de disefio y el algoritmo ‘LMS-Training’.

25

o

6, — 45°
o

N
o &
<
%

¢p — 180°

Fig. 6.18 Curva de contorno para el esquema ‘PBSless’ en funcion del error de alineamiento del
OL y error de desfase en red distribucion @, para (a) penalizaciéon en sensibilidad superpuesta

a estimacion tedrica (trazo grisaceo) (b) numero de condicién de segundo orden K,(dB).

La representacion de la penalizacion en sensibilidad respecto al angulo de proyeccion
0o, del OL en la Fig. 6.19(a) (para @, = 180°), permite constatar un comportamiento
idéntico al del esquema ‘PBS+BS’. Atendiendo en la Fig. 6.19(b) a la dependencia con
@p (bajo 6, = 45°), se observa la robustez de este esquema ante errores en el
cumplimiento de la condicion B.2 del apartado 6.3.1, asi para valores |@, — 180° | <
40° (razonables para la tecnologia de fabricacion [33]), se obtiene una penalizaciéon en
sensibilidad menor de 0.5 dB . Precisamente, para esos valores, la penalizacion en
sensibilidad y los tiempos de convergencia seran menores que los obtenidos bajo una
relacion de extincién razonablemente buena (ER = 16 dB) del esquema ‘PBS+BS’,
como se observa en la Fig. 6.10(b) y se razonara en la Fig. 6.20(b) presentada a

continuacion.
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Fig. 6.19 Esquema ‘PBSless’, penalizacion en sensibilidad tedrica superpuesta a resultados

numeéricos respecto: (a) error angulo proyeccion OL (b) error desfase @,,.

La informacion suministrada por el nimero de condicion de segun orden K,(dB) al
respecto de los tiempos de convergencia mantiene, también para este esquema, la
generalidad mostrada anteriormente para los esquemas ‘PBS+BS’ y ‘PBS+PBS’, tal y
como puede apreciarse en la Fig. 6.20(a) bajo unas mismas consideraciones (hibrido
nominal en el extremo de la banda-C y algoritmo ‘CMA-Blind’ con pardmetro de
convergencia u=0.001). Se podra proceder entonces a comparar en Fig. 6.20(b) la
relacion entre el esquema ‘PBS+BS’, atendiendo al ER de su Unico PBS, y el esquema
‘PBSless’, atendiendo al error en @, para la obtencion de un mismo tiempo de
convergencia. De este modo, se aprecia la coincidencia entre los resultados
numeéricos y la estimacion tedrica de la expresion K,(dB), observandose la
correspondencia sefalada anteriormente entre |@, —180°|=40° del esquema
‘PBSless’ y un ER = 16 dB del esquema ‘PBS+BS’.
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Fig. 6.20 Esquema ‘PBSless’ (a) relacién tiempo convergencia normalizado con el nimero de
condicién K, (dB) respecto a restantes esquemas (b) relacion entre el error en el desfase @, y
el ER del PBS del esquema ‘PBS+BS'.
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Capitulo 6. Downconverter con diversidad de polarizacion

Penalizacion en la sensibilidad por desbalanceos del downconverter I/Q simple

Finalmente, se muestra en la Fig. 6.21 la validacion numérica de la expresion (6.38)
para la resolucion de la penalizacion en sensibilidad del DP-DIQ como suma de la
penalizacion infringida por la red de diversidad de polarizacién de este esquema
‘PBSless’, segun (6.45), y los desbalanceos del DIQ, segun (6.36). La Fig. 6.21(a)
representa la penalizacion en sensibilidad al considerar Unicamente desbalanceos en
el DIQ simple. La Fig. 6.21(b) considera adicionalmente en la red de diversidad de
polarizacion un error en el desfase diferencial |@, — 180° | = 53° que, de acuerdo a la

Fig. 6.19(b), ocasionara una penalizacion adicional de 1 dB.
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Fig. 6.21 Esquema ‘PBSless’, curva de contorno de la penalizacion en sensibilidad respecto al
receptor ideal (en gris estimacion teérica) (a) sin error de desfase (¢, = 180°) (b) error en el
desfase diferencial (0, — 180° = 53°).

6.7. Conclusiones.

En este capitulo se ha presentado y validado numéricamente una métrica, basada en
la norma de Frobenius de la caracterizacion matricial del downconverter con
diversidad de polarizacién, que estima la incidencia de una implementacién no-ideal
en la penalizacion en sensibilidad del receptor coherente digital completo. Esta métrica
define, por lo tanto, un preciso interfaz para el hardware del receptor 6ptico, sin tener
que considerar los algoritmos de procesado digital posteriores. En concreto, se ha
verificado la mejora en sensibilidad de 3 dB del receptor con diversidad de polarizacion
basado en el esquema ‘PBS+PBS’ frente al esquema ‘PBS+BS’. Mas aln, se ha
constatado que la arquitectura ‘PBS+PBS’ necesitara PBS con relaciones de extincion
del orden de 10 dB, razonables de acuerdo a la actual tecnologia 6ptica integrada,

para lograr una penalizacion en sensibilidad asumible.
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6.7. Conclusiones.

Ademads, se ha verificado numéricamente la utilidad del nimero de condicion de
segundo orden, sobre la misma matriz del DP-DIQ, para estimar y comparar los
tiempos de convergencia de los tradicionales algoritmos digitales de demultiplexacion
en polarizacion. En este sentido, se ha obtenido que el Unico PBS del esquema
‘PBS+BS’ necesitara, respecto a los PBS del esquema ‘PBS+PBS’, el doble de
relacion de extincion (en dB) para resolver a una misma velocidad la demultiplexacion

en polarizacion.

Frente a los anteriores esquemas especificados por el OIF para la implementacion de
la red de diversidad de polarizacién del receptor coherente digital, se ha verificado
también la validez de estas métricas en la evaluacion numérica de un novedoso
esquema ‘PBSless’ recientemente planteado [33, 177]. En él, mediante un adecuado
disefio de la red de distribucion asistida en fase previa a los downconverters I/Q, podra
obtenerse una red de diversidad de polarizacién sin PBSs que facilitara la integracion
monolitica del receptor. Se ha concluido su similitud con el esquema ‘PBS+BS’ y una
tolerancia a imperfecciones en su implementacion que, se espera, posibilite su

préxima implementacién monoliticamente integrada real [184].
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Capitulo 7. Conclusiones y lineas futuras

7.1. Conclusiones

El nexo comun al trabajo desarrollado en esta Tesis es el modelado y simulacién de
sistemas de comunicacion por fibra Optica de altas prestaciones. Por un lado, se ha
profundizado en la caracterizacion analitica y evaluacion numérica de la penalizacién
debida a un modelo no-ideal del canal y del receptor y, por otro lado, se han propuesto
nuevos de esquemas de recepcion para formatos avanzados de modulacion. Las

conclusiones més relevantes son las siguientes:

1.- Se ha desarrollado una herramienta numérica para la simulacién de sistemas de
transmision multicanal sobre fibra Optica y amplificacion EDFA. Sobre ella se han
implementado distintos formatos de modulacién, esquemas de deteccién directay de
recepcion coherente digital con los algoritmos habituales de su DSP. Tras su
adecuada verificacién, nuestro grupo dispone como resultado de una herramienta
propia, potente y flexible para el estudio de los sistemas de comunicaciones Opticas
tradicionales y coherentes, que ha mostrado su importancia en la participacién en

distintos proyectos y en el trabajo desarrollado en esta Tesis.

2.- Evaluacion numérica de una transmision multicanal sobre la actual infraestructura
Optica troncal europea. Se ha contemplado la transmisién de un régimen binario por
canal de 40 Gbps, sobre un sistema IM/DD, y de 100 Gbps, bajo modulacion QPSK 'y
deteccion directa interferométrica o recepcion coherente digital. El escenario realista
de referencia para esta transmision a 40 Gbps y 100 Gbps fue definido, en cada caso,
en colaboracién con el actual AIPT (Aston Institute of Photonic Technologies) y
Telefénica, respectivamente. Los resultados confirman la reducida tolerancia a la
dispersién del canal del esquema IM/DD para regimenes binarios superiores a 10
Gbps. La consecucion de 100 Gbps requiere de formatos avanzados de modulacion,
como el PM-QPSK, en los que su reducida velocidad de simbolo compatibiliza una
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mayor tolerancia a la dispersion con una menor anchura espectral que posibilita la
transmision multicanal sobre la rejilla de 50 GHz. La aplicacion del esquema de
deteccion directa interferométrica bajo modulacién diferencial requiere un control
preciso de las fibras y un cuidado disefio del sistema para reducir la dispersion
acumulada en el enlace. Como consecuencia de su bajo coste y limitado alcance, en
la practica menor de 1000 km, es recomendable para redes metropolitanas y troncales
de dimension media. Por el contrario, el receptor coherente digital posibilita la
recepcion ‘colorless’, la compatibilidad con modulaciones M-QAM vy la ecualizacién
dindmica de los efectos dispersivos del canal. Estas caracteristicas posicionan en la
actualidad a este esquema de recepcién como solucién idénea para superar los 100

Gbps por canal en la gradual actualizacion de las redes troncales y de largo alcance.

3.- Para un receptor coherente convencional se ha identificado analiticamente el
efecto de las imperfecciones del downconverter en la distorsion no-lineal de la
constelacion 1Q demodulada en dos escenarios diferentes: (i) en presencia de una
demultiplexion o seleccién Optica previa del canal (recepcion de un Unico canal), ésta
sera causada por la superposicidon de la componente de deteccion directa del canal
demodulado; (ii) cuando se prescinda del filtrado 6ptico para una recepcion ‘colorless’,
de interés en redes reconfigurables, se producir4 una interferencia adicional por las

componentes de deteccién directa de los restantes canales coincidentes.

4.- Para el primer escenario del punto anterior, se verifica numéricamente que una
implementacién monoliticamente integrada realista del downconverter convencional
presentara una importante limitacion en el rango dinamico y ancho de banda de
operacion, especialmente para formatos de modulacién M-QAM de orden elevado (64-
256 QAM). Para superar esta limitaciébn se propone un downconverter basado en un
acoplador a 120°. Se ha constatado numéricamente la cancelacion digital de la
distorsion no-lineal en la constelacion 1Q demodulada causada por los desbalanceos
del receptor. Este comportamiento se extiende a los extremos de la banda de
operacion, aun bajo la introduccion de tolerancias realistas de fabricacion. Asi pues,
esta propuesta es una interesante alternativa al receptor convencional, posibilitando

ademds una importante reduccion de costes al relajarse sus requisitos de fabricacion.

5.- Bajo una recepcion ‘colorless’, se constata numéricamente el reducido rango
dinamico del esquema convencional para la recepcion de multiples canales con
modulacion 16-QAM. Las dos propuestas de recepcion multipuerto, basadas en un
downconverter a 120° ¢ a 90° calibrados con un circuito analégico de recuperacion 1Q,
mostraran un elevado CMRR en la banda de trabajo. Como consecuencia del

consiguiente rechazo a la interferencia de los canales colindantes, lograran un mayor
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rango dinamico y ancho de banda de operacién. Es de destacar que, en colaboracién
con el HHI, se evalu6 la operacion ‘colorless’ en toda la banda C+L de un
downconverter a 120° monoliticamente integrado que mostré experimentalmente un
CMRR superior a 26 dB. Se podré prescindir asi, en cualquiera de las anteriores
propuestas, de la integracion de un VOA que, para el control de nivel de la sefial de

entrada, recomienda el OIF para el receptor convencional.

6.- Las imperfecciones en la implementacion del receptor coherente digital induciran
una penalizacion en su sensibilidad. Para facilitar su estimacion se ha propuesto una
meétrica, basada en la norma de Frobenius de la caracterizacién matricial del hardware
del receptor, que evita la evaluaciébn numérica o experimental del receptor con los
necesarios algoritmos de procesado digital posteriores. Su validez se ha verificado
numéricamente atendiendo a las imperfecciones de los PBS en los esquemas de
diversidad de polarizaciéon habituales contemplados por el OIF y, adicionalmente, para
un esquema sin PBS recientemente propuesto. De este modo, al fijar una maxima
penalizacion admisible, se han resuelto por primera vez las especificaciones de disefio
de los componentes de la red de diversidad de polarizacién. De especial interés son
las conclusiones relativas al ER que es necesario exigir a los PBS en la red de
diversidad de polarizacion. Se muestra que, si se utiliza un esquema ‘PBS+PBS’ no es
necesario exigir a los PBS los elevados valores que tipicamente aparecen en la
lliteratura. Por el contrario, valores de ER de 10 dB son suficientes para que la
penalizacion sea asumible. Esto abre interesantes perspectivas para el disefio de

receptores coherentes monoliticamente integrados

7.2. Lineas futuras

Como lineas futuras de investigacion y desarrollo del trabajo realizado en esta Tesis

Se proponen:

1.- Esquema de recepcion directa para modulaciones star-QAM en redes
metropolitanas. La simplicidad y reducido coste de los esquemas de deteccidn directa
debera encontrar su campo de aplicacion frente a los mas eficientes, pero a la vez
costosos, esquemas de recepcidn coherente digital. Si bien estos Ultimos estan
ciertamente llamados a protagonizar por sus prestaciones la progresiva actualizacion a
100 Gbps de enlaces de larga distancia y redes troncales, se podran dar escenarios
de red en los que pueda interesar optar por los primeros. Asi, en redes troncales de
menor cobertura 0 en redes metropolitanas (sometidas a un mayor crecimiento de

tréfico [3]), podra interesar a medio plazo contemplar la transmision a 100 Gbps con
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sencillos esquemas de deteccion directa interferométrica. Frente a la opcion con
diversidad de polarizacion planteada en el Capitulo 3, convendria realizar
simulaciones de sistema con el receptor mostrado en la Fig. 7.1(a). La rama superior
posibilitard la deteccién de intensidad 6ptica mientras que las ramas inferiores
posibilitaran la deteccién de la fase diferencial de sefial A, . De este modo, podran
detectarse modulaciones ASK (amplitude shift-keying) y diferenciales DPSK,
comunmente denominadas modulaciones QAM en estrella (del inglés, star-QAM). Se
aumentard asi facilmente la eficiencia espectral del sistema sin recurrir a la
multiplexacion en polarizacion en transmision y al necesario rotador automatico de
polarizacion en recepcion. Al tomar como referencia la sefial retardada un tiempo de
simbolo se evita la necesidad de control alguno sobre la frecuencia, fase o
polarizacion. Por ejemplo, las constelaciones 8-QAM de la Fig. 7.1(b) y 16-QAM de la
Fig. 7.1(c) posibilitarian, respectivamente, la transmision a 80 Gbps y 100 Gbps con un
régimen de simbolo de aproximadamente 28 Gbaud/s (tras introducir la correccién por
cbédigos FEC), compatible en cualquier caso con el ancho de banda de la actual
electréonica. Atendiendo a la constelacion demodulada, serd Unicamente necesario
adaptar el decisor y decodificador diferencial a las nuevas fronteras de decisién [185].
La integracibn monolitica del receptor, recientemente contemplada bajo modulacién
DQPSK mediante la implementacién del retardo con una guia en espiral (del longitud
del orden del cm) y un hibrido a 90° con un MMI 2x4 [96, 101], permitiria controlar y
reducir los desbalanceos respecto a la implementacion con dos MZDI (interferébmetros
de Mach-Zehnder con linea de retardo) estudiada en el Capitulo 3. La sustitucion del
hibrido por un acoplador a 120°, basado en un MMI 2x3, permitira beneficiarse de su

sencillez, mejor respuesta en frecuencia y tolerancia ante errores de fabricacion.

(a) Rama para la deteccion de intensidad dptica

=== .
Acoplador|
a120° " Star 8-QAM Star 16-QAM
%S %—ﬂ:’m@’ ") (ASK-DQPSK) (ASK-8DPSK)

(3 bit/simbolo) (4 bit/simbolo)

Fig. 7.1 (a) Esquema simplificado de deteccion directa interferométrica con rama de deteccion
de intensidad Gptica para constelaciones QAM en estrella, como por ejemplo (b) star 8-QAM (3
bits/simbolo) (c) star 16-QAM (4 bits/simbolo).

2.- Aplicacion de downconverters calibrados a 120° y 90° en redes de acceso. En la

misma linea anterior, las nuevas propuestas de receptor multipuerto de esta Tesis
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pueden encontrar aplicacion en otros escenarios de sistemas a menor velocidad.
Actualmente se contempla la recepcion coherente digital para la recepcién ‘colorless’
de multiples canales a 10 Gbps bajo modulacion PM-QPSK (por ej. 128 canales a 10
Gbps en [174]). En tanto que los downconverters calibrados a 120° y 90° requeriran
una electrénica méas sencilla para un reducido régimen de simbolo, podra evaluarse su
mayor rango dindmico y ancho de banda de operacion ‘colorless’ en su aplicacion en

un escenario realista de red de acceso.

3.- Finalmente, una aspiracion fundamental de un trabajo como el aqui desarrollado,
centrado en la propuesta y evaluacion numérica de nuevos esquemas de recepcion,
debe ser su corroboraciéon experimental. Solo de este modo se podran afrontar nuevos
problemas vy realidades no contemplados en los modelos numéricos.
Afortunadamente, la puesta en marcha del proyecto nacional Mu-CORE sobre
receptores multipuerto [184], en el que participo, permitira entre otros objetivos la
verificacion practica de la red de diversidad de fase a 120° y red de diversidad de
polarizaciébn monoliticamente integrada ‘PBSless’, estudiados en las secciones 5.3 y
6.6, respectivamente.

217



Capitulo 7. Conclusiones y lineas futuras

218



Apéndice A. Aplicaciéon de la norma de Frobenius para
estimar la penalizacion en la resolucién de
un sistema lineal

Considérese un sistema lineal de ecuaciones,

y:

"X (A1)

=

donde la matriz del sistema M es de orden m x n. Ante la presencia de ruido 3, # 0 en

el sistema, de modo que y = M - ¥ + Yy, en la resolucion de x se superpondra un ruido

X, que satisface segun la teoria matematica [179],

1, =
177 [rms < NG ||M_1||F Nn lrms (A.2)

donde ||-||zys €S la raiz del valor cuadratico medio, de modo que su valor cuadrado

define la potencia de ruido. Por otra parte, ||M|| . se corresponde con la norma de

Frobenius de la matriz del sistema, que se resuelve mediante la raiz cuadrada de la

suma de los médulos al cuadrado de todos sus elementos m; o, equivalentemente, si

M es una matriz cuadrada (mm=n), con la traza del producto Mt* - M segln [178]

m n

2 — =
z Z|mij| = \/traza(M“ - M) (A.3)
i=1j=1

La norma de Frobenius es invariante a una transformacion ortogonal o unitaria M, de

modo que satisface,
17 - Myl = [[My - M|, = | M]], (A4)
De acuerdo a la expresién A.2, tomando como referencia ideal M;;,, uUna matriz

identidad (con norma de Frobenius ||I=||F = +/2), podré resolverse la penalizacion por el

incremento de la potencia de ruido al resolver un sistema M,

APg(dB) = 10 - log

— 2 — 2
e L
P ra— o9\ =5 (A.5)

= 2 |
1Miceaill,
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Apéndice B. Calculo de los coeficientes de calibracion

de los downconverters a 120°y 90°

En este apéndice se describira el proceso de resolucion numérica que conduce a la
obtencion de los coeficientes de calibracion de los receptores multipuerto
contemplados en esta Tesis. Estos coeficientes, mediante la aplicacién de la expresion
general (5.50), permitirAn resolver para cada esquema downconverter 1/Q las
componentes en-fase y cuadratura de la sefial recibida con un reducido numero de
fotocorrientes de salida (de valor proporcional a la potencia de sefial). Se ver4 cada

caso por separado, dadas sus particulares caracteristicas.

B.1. Calculo de los coeficientes de calibracion del downconverter a

120°

Se describe aqui el conocido método de tres estandares de sefial [155, 156] para la
resolucion de los coeficientes de calibracion con los que resolver las componentes 1Q

de sefial, libres de distorsidon no-lineal, mediante la siguiente combinacion lineal

i
[IDE] _ [A13 A A15]. ii -
Qpg 120° Ags Ags Ags i 120 (B.1)

Como se detalla en el punto 5.3.5 y 5.4.5, esta operaciéon podra implementarse en el

dominio digital o analégico, respectivamente.

El objetivo sera resolver las tres incognitas planteadas en el sistema (5.31): 1,Q y I? +
Q2. Para ello, y por una sola vez (por ejemplo tras la construccion del receptor), se

aplicaran al receptor tres simbolos complejos de calibracién conocidos
Tncar(k) = Icq(k) +jQpp (k) k=1,2y3. (B.2)

Atendiendo a las fotocorrientes de salida obtenidas para cada uno de ellos, i;(k),
podra plantearse el siguiente sistema de ecuaciones lineales (con una matriz de
sistema real),

is(1) (1) s[4 tides]  [Tnca(l)

i3(2) 4(2) i5(2)||Annt+jAga| = [Thcu(2) (B.3)

i3(3) 14(3) is(3)[|As +jAgs Tnca(3)

Podra aplicarse, por ejemplo, la regla de Cramer para su resolucién numérica,
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_det(Re(My)) ~ det(Im(M)) .
W) T ey o R (6.4

donde det(M) es el determinante de la matriz de sistema M de (B.3), y M; es la matriz
que resulta de reemplazar su i-ésima columna por el vector columna de términos
independientes de (B.3). Los operadores Re(M) y Im(M) definen las matrices reales e

imaginaria de M, respectivamente. La matriz de sistema M podra promediarse al
repetir periddicamente un mismo patrén de calibracién, para reducir asi la incidencia

que pueda introducir el modelo AWGN del ruido del receptor (o del propio canal).

Como resultado del proceso de calibracién anterior podra resolverse con (B.1) la
demodulacién de las componentes IQ de cualquier simbolo de entrada, siendo por lo
tanto independiente del orden de modulacion M-QAM de sefial y, por lo tanto, de su
potencia. Es por este motivo que, como se expuso en el punto 5.4.5, la operacién
lineal (B.1) podréa resolverse analdégicamente, con un circuito eléctrico de recuperacion

de las componentes IQ de sefal.

B.2. Calculo de los coeficientes de calibracion del downconverter a 90°

El proceso de calibracion del downconverter a 90° mantiene una gran similitud con el
expuesto anteriormente para el downconverter a 120°, pero aplicado ahora a sus
cuatro medidas de potencia de salida. Como se describe en el punto 5.4.6, la
disponibilidad de una medida de potencia adicional incrementa el orden del sistema.
De este modo, como se deduce de (5.48), podra resolverse ademas de las

componentes (1,Q y I> + Q?),, de un canal de interés 1,, la potencia del simbolo,
(I? + QZ)AB de un canal interferente 1z, aplicando para ello la expresion (5.59) que se

reproduce nuevamente aqui por comodidad,

Az Ay A A |4
_ 2l _ 71 =
= : is| = Agge s—car " L (B.5)
AQ3 AQ4 AQS AQ6 i4

o~

IDE

QDE]90° 4—Cal
En el proceso de calibracion se transmitiran ahora cuatro simbolos complejos
conocidos T, -, @ una longitud de onda de interés A4, mientras se produce la
transmisién simultanea en un Gnico canal adyacente a Az (cuyos simbolos transmitidos
son irrelevantes en este proceso de calibracion). Debera resolverse ahora por lo tanto

el siguiente sistema,
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i3(D) (1) 5Q) W[4 Tides]  [Thca(@)]

i32) 4(2) i5Q2) i6(2)||Aw +ihos| _[Tnca(?)
i33) 4(3) is(3) i6(®||As +ides| [Tnca(® (B.6)

HORACRNFCOREAC)L] VIS VPN B | WY
Como se expuso en el punto 5.4.6, la aplicacion de la operacion lineal (digital o
analdgica) descrita por (B.5) tras resolver estos coeficientes, permitira determinar a la
longitud de onda 4, los simbolos recibidos libres de la distorsiéon no-lineal inducida por

el receptor a las longitudes de onda A, y A5.
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Apéndice C. Resolucién analitica de la penalizacion en
sensibilidad infringida por una red de

diversidad de polarizacion no-ideal

En este Apéndice C se deriva analiticamente la penalizacion en sensibilidad
PSaiv—po1(dB) infringida en el receptor coherente digital por la no-idealidad de la red de
diversidad de polarizacion. Para una proyeccion ideal del OL (6,;, = 45°) se derivara la
misma expresion que se obtuvo al aplicar la norma de Frobenius en (6.32). Para ello,
se resolverd aqui el incremento del valor RMS de ruido interno generado por el

receptor tras su procesado digital ideal.

Como se observa en la Fig. 6.2, el bloque de procesado de sefial aplicara una matriz

de transformacién Mpsp a los simbolos demodulados Iy por el downconverter con

diversidad de polarizacion. Segun (6.9) y (6.30),

o ’POL .
Ipsp = Mpsp - Ipg = R N Mpsp - Mgy - (Stx + Nasg) + Mpsp - Npg (C.1)

un procesamiento digital ideal resolverd la matriz inversa del downconverter con
diversidad de polarizacién (DP-DIQ) Mpsp = Mgy ~ 1, posibilitando la recuperacion de la

sefal transmitida Sty,

- FDSP PoL [STX + nASE [Nf;qu] ©2)
DSP = |y y .
FDSP Srx t+ nASE NBsp

Obsérvese que el ruido interno del receptor Npyg, a diferencia del ruido ASE (que

permanece invariable), se vera transformado por la matriz Mpsp €n un nuevo vector

complejo de ruido (Npsp = [Nfsp, Ngsp]t) segln

Npsp = Mpsp - Npg (C.3)

A continuacion se procederd a evaluar la relacion sefal-a-ruido resultante en un
receptor con diversidad de polarizacién y procesado digital de sefial ideal, siguiendo
un procedimiento similar al seguido en la seccion 5.2.1. Para ello se resolvera,
primeramente, el valor cuadratico medio de la componentes de sefial y ruido ASE

definidas en recepcion por I'pgp.
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POLPS_

- 2 2
(o5 | )s = (I35 ” )s = (3sp| " )s = B2

(C.4)
POL PASE

2 2
(Tpsp | Yase = (UTSspl? Yase = (|Tosp| Yase = R >

Los resultados son equivalentes a aquellos obtenidos en (5.16)-(5.17) al considerar

ahora que la potencia del oscilador local se reparte entre ambos DIQ simples.

Atendiendo ahora al cuadrado del valor RMS del ruido eléctrico, introducido por igual

en las componentes IQ por polarizacién, se obtiene segun (6.27) y (6.29),
_n2 2 2 , ,
(INSEEB|"Y = (INBe|") = (INFe|) = 8(ilnor i) + 4(i%1a) (C.5)
El blogue de procesado de sefal, segun (C.1), incrementara el valor RMS del ruido

interno del receptor Npr en un factor escalar kg;,—po; = 1, cOMUN a las componentes

en fase y cuadratura (IQ) de cada polarizacion demultiplexada,

2 2 _pi2
(lNgSPl )= (lNl.))BSPl )= kdiv—pol <|Nf)45B| ) (C.6)
Para derivar kg, S€ asume por simplicidad un angulo de proyeccion del OL ideal

0o, = 45° (el resultado debera ser valido para pequefias desviaciones respecto a ese

Optimo valor). Partiendo de (C.3) y resolviendo el inverso de la matriz Mgy,

correspondiente al DP-DIQ ya derivada en (6.31), se obtiene

3B s g A

asApo el% —bsby 9103’]
iAB iAA

—bsh,pe’®*  aga;, el

(A4 pB icnA1pB
(a5,0)2e/@*%) — (bghyg)2e/ @0

Npsr = [NSSP] = Wy - Npg =
DSP — B — "RX DE —
DSP

[NSE] (C.7)

NBe

Tras definir @, como (6.33), se pueden calcular los valores RMS de (C.7) que
determinan el factor kg;,—po de incremento del ruido para cada polarizacion
demultiplexada,

o | _ (asap)® + (bshyo)? (C.8)
4r=PollooL=45" " |(asas)? — (bsbyo)?e /%2

Nétese como bajo una red de diversidad polarizacién ideal (a; = 1; b; = 0), y con
independencia del disefio de la red de distribucion de sefiales asistida en fase (para

cualquier @, ), se obtiene un éptimo factor ke = 1.

Finalmente, de manera equivalente a (5.23), se podra resolver la relacién sefial a ruido

a la salida del receptor para cada una de las polarizaciones,
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—y12
SNR, = SNR,, = Irpse [ s =
x = y — 2 Y N
<|Fggpy )ASE + kdiv—pol <|N§EB| )
R?Po, Py

R2Py,Pysp + kdiv—pol(8<i§h0t i)+ 4i2))

(C.9)

La sensibilidad de un esquema de recepcion se corresponde con la minima potencia
de sefal necesaria para garantizar una determinada probabilidad de error P,, estando
limitada en la practica por las fuentes internas de ruido. De este modo, la penalizacién

en sensibilidad del receptor en dB, PSg;,—p0(dB), podra describirse en funcion del

factor kgjy—por COMO,

PSdiv—pol(dB) =10log kdiv—pol (C.10)

Resultado éste que, bajo la suposicion de 6, = 45° aqui contemplada, coincide con la

obtenida en (6.32) al aplicar la norma de Frobenius.
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