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Desarrollo de algoritmos de procesado digital de
senal para receptores dpticos coherentes de redes
Opticas de nueva generacién

RESUMEN

Este proyecto se ha realizado en colaboracion con el Grupo de Tecnologias Fotdnicas
(GTF) del Instituto de Investigacion de Ingenieria de Aragdn (I3A).

El proyecto consiste en la implementacion de los algoritmos de procesado digital de la
senal para receptores Opticos coherentes, asi como su verificacién en un esquema de
recepcion coherente homodino.

En primer lugar, se realiza el estudio de los principios de funcionamiento de este tipo
de deteccion. El estudio se basa en las ecuaciones que rigen el sistema asi como la
infraestructura necesaria para su realizacidn. La parte mas importante, es el estudio de
las mejoras que proporciona este tipo de deteccion debido a la inclusiéon de procesado
digital capaz de mitigar errores que se producen a lo largo de la comunicacién.

Se ha hecho uso de una herramienta de simulacién que ha permitido representar el
esquema oOptico y el estudio de las prestaciones tedricas del mismo. Se han
implementado los bloques en transmision y recepcion, se ha incluido el de un hibrido
de 120° no ideal, con desbalanceos, y los bloques de procesado digital de la sefial. Con
todo ellos se ha estudiado las prestaciones del sistema y resultados numéricos. Se ha
comprobado tedricamente el correcto funcionamiento de los algoritmos
implementados.

En segundo lugar, se lleva a cabo la implementacién fisica de todo lo descrito
anteriormente. Se ha realizado el montaje de un esquema de recepcidén coherente
homodino, donde se ha utilizado un hibrido de 120° real, que ha sido previamente
caracterizado. Para el estudio experimental se realizado una modulacién QPSK a partir
de un modulador Mach Zehnder IQ. En el montaje experimental se ha verificado el
funcionamiento de la deteccidn y algoritmos, y se han medido las prestaciones del
sistema, se han obtenido pardmetros como el BER, SER, EVM, Sensibilidad y otros de
interés.
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Capitulo 1. INTRODUCCION

1.1. Contexto y estado del arte

El espectacular crecimiento de la demanda de ancho de banda y alcance en los ultimos
afios ha generado un interés masivo por las redes dpticas. La principal razén de este
crecimiento es la necesidad de dar respuesta a un nimero, cada vez mas alto, de
usuarios y servicios. La investigacién y el desarrollo de los sistemas de comunicacion
por fibra Optica empezaron en la primera mitad de los afios setenta. Los primeros
sistemas se basaban en modulaciones de intensidad en laseres de semiconductor,
transmitidos a través de fibra dptica y detectados por un fotodiodo. La primera
generacion probada en el campo de la telefonia fue en 1977, donde se us6 un par de
fibras multimodo transmitiendo a 850 nanometros. Este enlace posibilitaba la
transmision digital a 140 Mbps a una distancia de varios kildmetros sin repetidor, pero
estaba limitado por las pérdidas de aproximadamente 5 dB/km. En transmisidon se
utilizé un sencillo esquema de modulacién en intensidad de la fuente dptica (IM,
intensity modulation, también conocido como OOK, on-off keying) y, en recepcion, la
deteccién directa mediante fotodetector (DD, direct-detection). Durante los ultimos
afios de 1970 y 1980 se llevaron a cabo investigaciones en detecciones heterodinas,
esquemas que aumentaban la sensibilidad de los receptores al hacer uso de un laser
extra en recepcion, siendo el origen de la deteccién coherente. Sin embargo, el interés
en este tipo de deteccion fue interrumpida con la aparicion de los amplificadores de
fibra dopada con erbio (EDFA) en 1990, ya que estos permitian aumentar la capacidad
de transmisiéon y el alcance de los enlaces 6pticos con receptores basados en deteccién
directa.

El desarrollo de nuevas tecnologias y conceptos como amplificacion éptica Raman,
formatos de modulacion resistentes a distorsiones lineales y no-lineales, médulos de
compensacion de la dispersion cromatica y codigos de correcciéon de errores, entre
otros, han permitido incrementar la capacidad de transmisidn por fibra éptica hasta las
tasas actuales. En este punto, donde la principal motivacion es encontrar métodos que
permitan satisfacer la demanda de un mayor ancho de banda y sensibilidades mas
altas, los receptores opticos coherentes surgen como la principal opcién. La
combinacion del procesado digital de senal (DSP), la deteccién coherente y los
formatos de modulacion mds robustos han derivado en un incremento de las
distancias de transmision y de altas eficiencias espectrales, muy demandadas hoy en
dia en las redes dpticas de nueva generacion.

El concepto fundamental de la deteccion coherente es la combinacion de la sefial
Optica recibida con la de un laser emitiendo en continua que actua como oscilador
local (OL). Esta combinacién se lleva a cabo en combinadores 2xN, también conocidos
como hibridos, los mas frecuentes son los combinadores 2x4 6 hibrido de 90°, y los
2x3 6 hibrido de 120°. Este tipo de deteccion permite la deteccidn de fase de la sefial
transmitida permitiendo el uso de esquemas de modulacion mas complejos que los
basados en modulacién de amplitud tradicionalmente usados. Permite ademas la



amplificacion de la sefial recibida por su mezcla con el oscilador local, la sintonizacién
del canal a detectar, posibilitando el mayor aprovechamiento espectral mediante
multiplexado ultra-denso en longitud de onda (UDWDM) con canales de usuario de
hasta 5Ghz; todo ello a costa de una mayor complejidad y coste del receptor.

El esquema de un receptor dptico coherente completo se presenta en la Figura 1.1. de
forma simplificada. Como ya se ha comentado, la sefial éptica, S, recibida se combina
con la de un oscilador local (OL) y el primer bloque del receptor realiza la
descomposicion de la senal y el oscilador en dos polarizaciones ortogonales (x e y).
Esta red de diversidad de polarizacién, basada habitualmente en PBS (Polarization
Beam Splitter), permite transmitir informacién en ambas componentes de la
polarizacién. Cada componente ortogonal de polarizacion de la sefial recibida se
combina con la correspondiente del oscilador local en sendos downconverters 1Q, que
habitualmente estan formados por un hibrido de 90°, fotodiodos que obtienen las
corrientes eléctricas y por ultimo conversores analdgico-digitales (ADC). A la salida del
downconverter se obtienen las componentes de fase y cuadratura (1Q) de la senal para
su posterior procesado digital. Todo este procesado se explicara en el capitulo 2 mas
detalladamente y sera el objetivo del presente trabajo.
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Figura 1. 1. Esquema receptor 6ptico coherente con hibrido 90°. [1]

Esta ultima parte del receptor coherente que consiste en los algoritmos de procesado
digital de la sefial, es fundamental para el funcionamiento del receptor ya que
permitira la compensacion de efectos dpticos lineales y no lineales como la dispersion
cromatica (CD) y la dispersion del modo de polarizacién (PMD). Efectos y fendmenos
gue son altamente complejos de corregir, o incluso imposibles, con otras técnicas. Un
posible orden de aplicacién de estos algoritmos es el mostrado en la Figura 1.2., el
orden y el nimero de bloques implementados puede diferir entre receptores
coherentes. En este proyecto se han implementado todos ellos salvo el ‘Adaptive
equalization’.
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Figura 1. 2. Secuencia tipica de operacion de algoritmos DSP en un receptor coherente. [6]

Cabe mencionar que habitualmente se hace uso de un combinador 2x4 a 90°, pero en
este proyecto se va a estudiar la alternativa basada en el 2x3 a 120°, debido a las
ventajas que este presenta, como son:

1. Menor numero de interconexiones Optico-eléctricas

2. La fotodeteccion balanceada es sustituida por estructuras mas simples de
fotodeteccion.

3. Con los algoritmos de procesado digital posteriores se consiguen corregir
errores que para el hibrido de 90° son mas complejos.

4. Menor coste.

5. Mayor ancho de banda y tolerancia a errores.

1.2. Objetivos de este proyecto

Este proyecto se basa en el estudio de receptores épticos coherentes de redes dpticas
de nueva generacion, centrandonse mas concretamente en los algoritmos de
procesado digital que se aplican a la sefial para mejorar las prestaciones. A
continuacion se exponen los diferentes objetivos que se pretenden conseguir.

i Modelado de un enlace dptico coherente. El enlace se implementara en un
entorno de co-simulacién MathWorks Matlab® y VPItransmissionMaker
gue permitird estudiar el comportamiento del receptor coherente haciendo
uso tanto del hibrido de 90° como el de 120°, ademas permitira estudiar el
efecto de los bloques de procesado digital.

ii. Implementacién de un modelo en Matlab de un hibrido 2x4 a 90° y de uno
2x3 a 120° que permita ampliar las simulaciones anteriormente nombradas

iii. Implementacién de los algoritmos de procesado digital posteriores a la
recepcion y su estudio en el entorno de simulacion.

iv. Caracterizacién experimental de un hibrido 2x3 a 120° real en el
laboratorio.



V. Comprobacion experimental de los algoritmos de procesado
implementados sobre el hibrido caracterizado anteriormente.

1.3. Estructura del proyecto
El proyecto esta organizado de la siguiente manera,

* Capitulo 2. Se definen los principios de operacion de la recepcién coherente
haciendo uso tanto del hibrido de 90° como el de 120° y se muestra la
conversion Optica-eléctrica a partir de las expresiones de los campos de las
sefales épticas hasta la obtencion de componentes IQ de la sefial recibida.

* Capitulo 3. Una de las principales ventajas de la deteccién coherente es el uso
de algoritmos de procesado digital (DSP). En este capitulo se definen los
principios de operacion de éstos y se presentan los que han sido
implementados.

* Capitulo 4. Se muestra el entorno de co-simulacion utilizado para el estudio de
los algoritmos de procesado de sefial y se presentan los principales resultados
obtenidos de la verificaciéon de los mismos.

* Capitulo 5. Una vez estudiado el modelo en simulacidn, se verificaran los
algoritmos desarrollados en un entorno real. Se utilizard un sistema de
comunicaciones coherentes en laboratorio en el que se implementaran los
distintos algoritmos y se caracterizara un hibrido real de 120°.

* Capitulo 6. Conclusiones a las que se ha llegado con la realizacién de este
trabajo y se exponen los principales resultados. Adicionalmente se comentan
las lineas futuras del trabajo desarrollado.



Capitulo 2. RECEPTOR COHERENTE DIGITAL

La recepcién coherente se basa en la detecciéon de la sefal dptica resultante de
combinar la sefal de informacion recibida con la de un laser emitiendo en continua
gue actua como oscilador local (OL) de referencia. Los receptores épticos coherentes
fueron estudiados extensamente en la década de los ochenta debido a que su alta
sensibilidad podia alargar la distancia de transmisidn sin necesidad de repetidores. Sin
embargo, la investigacién y el desarrollo de estos sistemas fue interrumpida en la
década de los noventa por el desarrollo comercial de sistemas de multiplexado de
longitud de onda de alta capacidad (WDM) los cuales hacian uso de amplificadores de
fibra dopada de erbio (EDFA). La inicial aplicacion del EDFA como preamplificador
permitid entonces a los esquemas de deteccidon 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. Todo ello junto a un esquema de deteccion mas
econémico y sencillo en el que no era necesario control alguno de la fase vy
polarizacién del OL provocd un periodo de veinte afios en el que se abandond todo
interés en la recepcién déptica coherente debido a las posibilidades que presentaba la
amplificacion EDFA.

No fue hasta la pasada década, con la demostracidn de la estimacién digital de la fase
de la portadora en receptores coherentes, que se generé nuevamente un interés por
las comunicaciones dpticas coherentes. Esto es debido también al hecho de que los
receptores digitales coherentes permiten emplear una variedad de formatos de
modulacion espectralmente eficientes, como son los formatos M-PSK o QAM, frente a
los tradicionales esquemas OOK 6 el actual 4-PAM usados en deteccién directa (DD).

Ademas de formatos de modulacidon mas eficientes, la recepcién coherente digital ha
recuperado el interés como alternativa a la deteccion directa posibilitando desarrollar
redes reconfigurables en las que es clave la recepcion ‘colorless’ ofrecida por este tipo
de recepcion. Posibilitando demodular cualquier canal desde la simple sintonizacién
del OL y beneficiarse de una mayor selectividad en frecuencia sobre la sefial
demodulada en banda base. Un ejemplo de red reconfigurable es aquella basada en la
transmisién de una fuente UDWDM, o de multiplexacion por longitud de onda ultra
densa [4]. Este tipo de receptores proporciona ganancia suficiente para aislar la sefial
de los canales adyacentes sin necesidad de usar filtros. Estas redes son completamente
reconfigurables, ya que todos los canales son enviados a los receptores, y cada uno de
ellos lleva a cabo el proceso de demodulacion de la sefial deseada. Ademas este tipo
de recepcion permite ecualizar digitalmente los efectos dinamicos del canal haciendo
uso de algoritmos digitales.

En este capitulo se va a describir los principios de operacion de esta deteccion y los
conceptos del receptor digital coherente.



2.1 Principios de operacion de la deteccion coherente

La Figura 2.1. muestra un esquema basico de recepcién coherente.
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Figura 2. 1. Esquema de recepcién coherente con hibrido de 90°. [1]

El concepto fundamental detras de la deteccién coherente es la combinacion de la
sefial de entrada con la de un oscilador local de idéntica frecuencia en un hibrido, en
este caso de 90° de 2x2. Las intensidades de campo eléctrico de las sefiales eg(t) y
eo.(t) se pueden representar de la forma,

es(t) = Re{és ejwot . és}
(Ec. 2.1)
eor(t) = Re{éy, e/t - &5,

Siendo ésy é,, sus estados de polarizacién y é y é,, las envolventes complejas,
definidas como,

éS — \/Fsej(es"‘gns)

5 — jAwt ,j6O
eOL — POLe] e] noL

donde P; y Py, son las potencias Opticas de sefial de entrada y oscilador local. La
modulacion de la sefial en fase esta contenida en 6. 6,5y 8,01, son el ruido de fase
debido respectivamente a las fuentes ldser de sefial y OL empleadas. Estas
componentes seran mayores cuanto mayor sea la anchura espectral o ‘Linewidth’ de
los laseres. Por Uultimo el término Aw indica una posible diferencia entre las
frecuencias de OL y sefial.

(Ec. 2.2)

La sefial de entrada y OL se combinan en el hibrido de 90° ideal, cuya matriz de
Scattering Sogoigeqr » define la relacidn entre sus dos puertos de entrada y salida,

[ey] = Sovsacar [
e, 90°ideal eoL

(Ec. 2.3)



Soviaca =75} ]
90°ideal_\/§j 1
(Ec. 2.4)

Y a su vez, las fotocorrientes obtenidas a la salida de los fotodiodos, de responsividad
R, quedan definidas de la siguiente manera,

R
12=R|643|2=§{PS+P0Li2 P5P0LSin(Aa)t+A9n+95)'és'éOL}

(Ec. 2.5)
donde A8,, = 0,5, — 0,0, s la diferencia entre los ruidos de fase de sefial y OL.

Los dos primeros términos de la suma corresponden a la deteccidn directa de la senal y
OL, pudiendo cancelarse por la electronica posterior. A la salida del detector
balanceado, mostrado en la Figura 2.1. se obtiene,

IDE = i3 - i4 = 2R1,POLPS Sll’l(Awt + A@n + 95) . éS : éOL
(Ec. 2.6)

Las componentes de fase y cuadratura pueden ser controladas a partir de la potencia
aplicada al oscilador local. Los principios de funcionamiento que definen a los sistemas
coherentes son sus caracteristicas de modulacion y la amplificacién de la sefial recibida
por medio del OL.

Si el esquema anterior se extiende para las componentes en fase y cuadratura de la
sefal (Ipg, Qpg), que se obtienen a la salida del downconverter 1Q, y se omiten los
términos de ruido y diferencia de frecuencias Aw, las expresiones quedan definidas
como se muestra a continuacion,

Ipg] _ cos (6,)1 . .
QDE]‘RVP oks [sin (65)] " Co
(Ec. 2.7)

La recepcidn coherente puede desarrollarse mediante tres tipos de técnicas en funcién
del valor de Aw. Las fotocorrientes detectadas dependen de este valor segun Ec.2.5.

i Deteccion homodina, Figura 2.2 (a). La sefial de entrada y OL tienen la
misma frecuencia de emision central, por tanto, la demodulacion de la
informacion se hace en banda base (Aw = 0).

ii. Deteccion heterodina, Figura 2.2 (b). La frecuencia de OL y la de la sefial son
distintas, de manera que es necesaria una demodulacién eléctrica adicional



de la sefial paso banda resultante a la frecuencia intermedia w;r = Aw.
Esta técnica, ademas de una reduccion de la energia de sefial recibida,
presenta una limitacidon adicional en tanto que la frecuencia intermedia
debe superar el ancho de banda de la sefial modulada.

iii. Deteccion intradina, Figura 2.2. (c). Similar a la homodina, pero ésta
mantiene una minima diferencia entre las frecuencias de sefial y OL,
siempre menor que el tasa de simbolo, R, (Aw < R). Como consecuencia,
la fase de la sefial demodulada se incrementara con el tiempo, describiendo
el simbolo demodulado una rotacion en el plano 1Q, sobre la que se
superpondra el ruido de fase A@,,.

HOMODINO | HETERODINO INTRADINO
LO ALO
© ©
s, s,
§ Senal § enal
& &
ws  Frecuencia ws Frecuencia
Aw =0 -—t

Aw #0

Figura 2. 2. Técnicas de deteccion coherente. [1]

Ademas de la Ec.2.5. también se extrae una dependencia de las fotocorrientes con la
polarizacién de la sefial éptica recibida y OL. Esta dependencia se muestra en forma de
producto escalar, y por tanto, a la salida del downconverter I1Q, es necesario que la
sefal de entrada y la del OL presenten la misma polarizacién con el objetivo de
maximizar la componente de sefial en las fotocorrientes obtenidas. Tedricamente se
asume que la polarizacién de la sefial recibida siempre esta alineada con la del OL, sin
embargo, en los sistemas practicos, la polarizaciéon de la sefial no siempre coincide con
el estado de polarizacion del oscilador local debido a que la propagacion por fibra
puede rotar en el tiempo el estado de polarizacion de la sefial recibida. Por lo que,
uno de los problemas mas serios de este tipo de receptores es la dependencia de la
sensibilidad del receptor con el estado de polarizacion de la sefial de entrada.

Aungue esta es una desventaja de los receptores coherentes frente a los directos, en
la Figura 2.3. se muestra el esquema de un receptor con diversidad de polarizaciéon que
hace uso de esta dependencia para aumentar la tasa de transmisidon. El esquema se
basa en divisores de polarizacion PBS que separan la sefial en dos componentes de
polarizacién ortogonales de entrada a cada downcoverter IQ. La multiplexacion en
polarizacién de la informacion presenta la ventaja de permitir duplicar la capacidad del
canal, siempre que el receptor pueda realizar la demultiplexacion correctamente.



Figura 2. 3. Recetor coherente digital con red de diversidad de polarizacion con
dos divisores de polarizacion PBS. [1]

2.2. Funcionamiento del downconverter 1Q basado en hibridos de 90° y 120°

Tras describir en la seccion anterior los conceptos basicos del funcionamiento de la
deteccion coherente, en este apartado se muestra el esquema del downconverter
convencional basado en la recepcion con diversidad de polarizacion haciendo uso de
un hibrido de 90° 0 120° y deteccién balanceada o diferencial. Ademds se exponen las

Downconverter IQ

5 Downconverter IQ

principales diferencias entre ellos.

2.2.1. Downconverter IQ con hibrido de 90°

El esquema del downconverter IQ basado en un hibrido de 90° 2x4 es el mostrado en
la Figura 2.4. Este acoplador estad formado por la unidon de dos acopladores 2x2 como

los expuestos en el apartado 2.1.

™sE | Hibridg
90°

— 5
€oL A 2x4

6

!

JE+ éore™ Z#:‘:

“Z

3
F,

Figura 2. 4. (a) Downconverter 1Q con hibrido de 90°, (b) recuperaciéon balanceada. [1]

En primer lugar, los campos eléctricos escalares incidentes de sefial de entrada y OL se
representan de la misma forma que Ec.2.1,,
misma polarizacion (és =€,;) y una misma frecuencia (recepcién homodina).

e l3

b 5
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Downconverter con diversidad
de polarizacién

~DSP Ideal—

Ishot, irta, iR

suponiendo ahora que presentan una




es(t) = Re{és ejwot . és}
(Ec. 2.8)

eor(t) = Re{éOL el ot . éOL}

El siguiente elemento presente en el downconverter es el hibrido de 90°, como ya se
ha nombrado anteriormente, éste es un elemento clave para la deteccidén coherente.
La funcién del hibrido es producir la interferencia entre la sefial y el oscilador local y

. . . e o
proporcionar unos desfases relativos, entre las entradas y salidas, multiplos de 90°.
Puede ser caracterizado por sus parametros de Scattering ideales, siendo

1 1 1 e
= 11 =1 111 /™
Soocideal = 211 = 21 ei™-
1 —j 1 5,
(Ec. 2.9)
Haciendo uso de estos parametros, se obtienen cuatro salidas definidas como
é; S12 1
‘%4 _3 . .[Nés]zlsm 522‘_[?5] 111 - ‘ [
€s d0ideal "5, S31 S32| léoy 2 (1 éoL
€s Saz 1
(Ec. 2.10)

De manera, que las fotocorrientes a la salida de los fotodiodos, que presentan una
responsividad R;, se pueden describir como,

ii = Ri |éi|2 = Ri |Si1éS + SiZéOle; coni = 3,4‘,5,6
(Ec. 2.11)

Posteriormente, una red analdgica resta las fotocorrientes dos a dos, existiendo dos
posibles formas de implementarlo, la primera consiste en una recuperacion
diferencial, o recuperacién balanceada. En este proyecto se ha hecho uso de la
segunda opcion, mostrada en la Figura 2.4. (b). De este modo,

N1
~

IDE] =1 -1 0 0]-1'4:
Qpr 90°conv 0 0 1 -1 .

90°conv *

(Ec. 2.12)

De forma general, las componentes IQ se pueden expresar de la siguiente manera,
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e (Ec. 2.13)

Los términos antes presentados se pueden describir en funcién de los parametros de
los fotodiodos y el hibrido a 90°. Siendo un desplazamiento en continua («;, ®p), una
transformacion de los ejes de referencia (u, v) y una distorsion no lineal (y, y,). Estos
pardmetros quedan definidos a partir de los parametros de Scattering y las
responsividades como se muestra en la Tabla 2.1.

Componente continua Coeficiente distorsiéon no Transformacion IQ
lineal (u=u; +juy,

v =7 +ij)

a = R3|S32|2 - R4|S42|2 Y = R3|531|2 - R4|541|2 U= R353,531 — RyS42544

ag = RsISs5212 — RglSe21? Vo = RslSs11® — RelSe1l*> v = RsS52851 — ReS62561

Tabla 2. 1. Parametros que caracterizan al downconverter con hibrido 90°.

2.2.2. Downconverter 1Q con hibrido de 120°

Hasta ahora, la deteccidn coherente clasica hacia uso de hibridos épticos de 90° para
combinar la sefial de entrada con la del oscilador local y asi detectar la amplitud y fase
de la sefial. Sin embargo, ante la inevitable distorsidon no lineal que se produce en la
recepcion de modulaciones de orden superior M-QAM en un downconverter
convencional, se propone una nueva alternativa que consiste en el uso de un hibrido
de 120°. En comparacidn con el hibrido de 90°, los hibridos de 120° presentan una
serie de ventajas,

i. Menor coste. La deteccion basada en estructuras de fotodeteccidon o
amplificacién utilizada en los hibrido de 120° frente a la deteccidn
balanceada en los hibridos de 90° supone un menor coste, esto se debe a
varios factores como son el uso de tres fotodetectores en el primer caso,
frente a los cuatro usados en el segundo, y se necesitan menos conexiones
entre los dominios dptico-eléctrico.

ii. La habilidad de mitigar las imperfecciones del receptor en los conversores
analdgico-digitales y a través del procesado digital posterior. En los hibridos
de 90° que hacen uso de una deteccién balanceada, la conversién de
campo eléctrico a componentes 1Q la controla el dispositivo. Es decir, no
hay matriz de calibracidn, sino que la fija el propio dispositivo. Sin embargo,
en el caso de 120° la matriz no estd fijada, sino que se calibra y adapta a los
posibles desbalanceos.

11



iii. Presenta mayor ancho de banda o6ptico y una mayor tolerancia de
fabricacion [1].

iv. Permite recepcion ‘colorless’. En la recepcion ‘colorless’ si la longitud de
onda cambia, la matriz de parametros Scattering también lo hace. En el
caso del hibrido de 120° las componentes IQ se obtienen a través de la
matriz de calibracidén A (proceso digital) por lo que es mas facil el procesado
y correccidn de posibles errores.

El esquema de un downconverter IQ basado en un hibrido de 120° se presenta en la
Figura 2.5.

Figura 2. 5. Downconverter 1Q con hibrido de 120°. [1]

De manera similar al caso anterior, que hacia uso del hibrido de 90°, para el caso
basado en un hibrido de 120°, la sefial de entrada y la sefial de OL definidas como
Ec.2.1. , se combinan en un acoplador con una matriz de pardmetros de Scattering
definidos entre los puertos de entrada y salida. La matriz ideal se define de la siguiente
forma,

_ S11 S12 1[1 e/t
Si200idear = [S21 S22 =—=]|1 1
S31 S32 1 eJj120°
(Ec. 2.14)
Obteniendo a la salida de los fotodiodos, unas fotocorrientes definidas como,
ii = Ri |Si1éS + SiZéOle; coni = 3,4‘,5
(Ec. 2.15)

De manera andloga al hibrido de 90°, las fotocorrientes quedan definidas de la
siguiente manera,

i3 a V1 Ugg
[ POL aZ +PS )/2 (12+Q2)+1/P0LPS uZl uZQ] [Q]
is as Y3 Uzq

(Ec. 2.16)
Siendo a; un desplazamiento en continua, y; la deteccidén directa de la potencia de

sefial y u;;, u;p una combinacion lineal de las componentes 1Q de sefial. Todo esto se
recoge en la Tabla 2.2.
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Componente continua Coeficiente de deteccion Transformacion I1Q

directa

a; = R;|S;;|? Yi = RilSi|? Wi + juig = 2R;Si2Sin”

Tabla 2. 2. Parametros que caracterizan al downconverter con hibrido 120°.

Las componentes IQ de la sefial demodulada podran obtenerse a partir del producto
de una matriz de calibracién Ay las fotocorrientes detectadas,

I3

Iy

s

Para el caso ideal, la matriz de calibracién A presenta los siguientes coeficientes,

_ _1/2 1 _1/2

Aigear 1200 =
ideal 120 \/5/2 0 _\/§/2

IDE] A= Az A Als]_
QDE 120° 120 AQ3 AQ4- AQS

(Ec. 2.17)

Se hace uso de esta matriz en el caso de no producirse desbalanceos 1Q, ya que, al no
haber proceso de calibracién la obtencion de las componentes 1Q a partir de ella no
compensa las distorsiones.

En general los coeficientes de la matriz A de calibracion se determinan resolviendo el
sistema anterior Ec.2.16. a partir de tres simbolos transmitidos conocidos. El
procedimiento utilizado se detalla a continuacién y es aplicable tanto en el dominio
digital como analdgico [27], [28].

Partiendo de la expresidon antes definida, Ec.2.17., el objetivo es resolver las tres
incégnitas propuestas en el sistema de la ecuacién Ec.2.16., 1,Q, I? + Q2. Para ello, se
aplica al receptor tres simbolos complejos de calibracidon conocidos y distintos entre si,

l-‘n cals

198 cal(k) = Ical(k) +chal(k); k=123
(Ec. 2.18)

Siendo i; (k) las fotocorrientes de salida obtenidas para cada uno de estos simbolos, se
plantea el siguiente sistema de ecuaciones lineales,

i3(1) (1) is(1) A3 +jAQ3 Incar (1)
i3 (2) i4(2) i5(2) Apy +jAQ4- = I cal(z)
i33) 1(B) i5(3)[|As +JAgs Tncar(3)

(Ec. 2.19)
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La correcciéon de la componente en continua del simbolo demodulado, primera
columna Tabla 2.2. no aparece, ya que, se asume que es eliminada por condensadores
de desacoplo o por la propia amplificacion eléctrica.
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Capitulo 3. ALGORITMOS DE PROCESADO DIGITAL DE SENAL

Como ya se ha mencionado anteriormente, la deteccidon coherente ha causado una
revolucion en el disefio de los sistemas de transmisiéon Optica. Gracias a una
combinacion de la deteccion coherente, modulaciones mas eficientes espectralmente
y algoritmos de procesado digital de sefial, se ofrece una mejor funcionalidad
comparada con otras técnicas anteriores.

En este capitulo se definen los algoritmos de procesado digital de sefial (DSP) que han
sido implementados y utilizados en simulacién, y mas tarde en la verificacidon
experimental. Se trataran los algoritmos que permiten la correccion de imperfecciones
en la conversién de o6ptico a eléctrico, incluyendo los desbalanceos en 1Q, también
aquellos que corrigen la diferencia de frecuencia y fase entre la sefial transmitida y el
oscilador local, y algoritmos de correcciéon de la dispersion en la fibra. Hay que
destacar que los algoritmos implementados actuan sobre las componentes IQ. Lo que
los hace independientes del tipo de hibrido utilizado, siendo igual de validos para el
caso del hibrido de 90° como el de 120°.

Para el downconverter convencional, el bloque de conversiéon analdgica-digital (ADC)
es la entrada al procesado digital de la sefial (DSP), tal y como muestra la Figura 3.1. La
velocidad de muestreo se debe fijar a mas del doble de la tasa de simbolo, cumpliendo
asi el criterio de Nyquist. La salida del bloque de recepciéon, formado por el
downconverter y los conversores ADC, son las componentes IQ discretas, siendo
dos (Ipg, Qpg) o cuatro (IXg, QX:, 1Yz v QF ;) dependiendo de si el receptor tiene
diversidad de polarizacién. En la Figura 3.2. se muestran los bloques implementados
asi como el orden de aplicacién de los mismos.

PBS 0° \}.jg
Rx Sig.
B 180° 92&

PBS

N
270°

[Apc]
|

90° hybrid

Y

[ ADC |
!

LO gzg
— o
] a
LN ol 4
| = |180° QZ& @ 2
é L]
= | 90° _
. & \}‘Zf |9
Optico 270° \}2& @ =

Eléctrico Digital
Figura 3. 1. Receptor coherente con algoritmos DSP. [6]
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Figura 3. 2. Orden de aplicacién algortimos DSP.

3.1. Implementacion de algoritmos de correccion de desbalanceos en IQ

En el hibrido de 90° se pueden introducir desbalanceos en fase y amplitud, debidos a
operar lejos de la frecuencia de disefio o por errores de fabricacion. Estos
desbalanceos provocan que la matriz de Scattering del hibrido deje de ser la ideal,
presentada Ec. 2.9., y presentar un escalado distinto (4;,4,) y un desfase adicional
(¢pg) entres sus puertos.

1 1
= 1 Al _Al
90° = 5 1 jelrE

A, —jA,el®PE
(Ec. 3.1)

Estos desbalanceos en fase y amplitud del hibrido, sumados a la diferencia de
responsividad entre los fotodiodos balanceados, ocasionan pérdidas de ortogonalidad
entre las componentes IQ obtenidas, como se muestra en la Figura 3.3. Para combatir
los efectos de estos desbalanceos se propone la implementacién de algoritmos de
ortonormalizacién como el de Gram-Schmidt o Lowdin [3]. El primero de ellos crea dos
vectores ortogonales entre si, tomando uno de ellos como referencia y construyendo
uno nuevo a partir de éste.

Procesado
digital GSOP

Figura 3. 3. Correcciéon que realiza el algoritmo GSOP sobre desbalanceos en 1Q. [1]

Para mitigar los efectos de esta no ortogonalidad, se ha hecho uso del algoritmo antes
nombrado, la ortogonalizacién de Gram-Schmidt (GSOP), a partir del cual se obtienen
dos vectores para las componentes |,Q ortogonales entre si. Siendo (I,Q) las
componentes recibidas a la entrada del bloque DSP, las nuevas componentes
(Ipg, Qpg) se obtienen de la siguiente manera,
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1 0
bs =[ (1,Q) ] !
(Ec. 3.2)

Donde (I, Q) es el producto escalar.

De manera similar a lo que ocurre en el caso del hibrido de 90°, en la matriz de
Scattering del hibrido de 120° también aparecen desbalanceos de amplitud (4,,4,) y
fase (¢pg1, Ppr2) que modificardn las componentes IQ demoduladas.

1 Al Ale]12098]¢PE1

S120e = —=| 1 1
\/§ AZ Aze_j'lzogej(pPEZ

(Ec. 3.3)

Para este tipo de conversor, el algoritmo antes detallado, Gram-Schmidt, es
perfectamente valido. Sin embargo, la propia conversion de las corrientes i3, i, € is en
las componentes de fase y cuadratura (I,Q) a través de la matriz de calibracion A, evita
la necesidad de utilizar este algoritmo digital para compensar los desbalanceos
ocurridos en el receptor.

Este proceso de calibracion de la matriz A, que se ha detallado en el apartado 2.3.2.
proporciona los coeficientes de dicha matriz. Para ello, el algoritmo requiere tres
simbolos de transmision conocidos asi como las corrientes detectadas tras los
fotodiodos i3, iy e i5, correspondientes a los mismos. Una vez que los coeficientes de
la matriz han sido obtenidos, se lleva a cabo la resolucion de las componentes 1Q sin
distorsion de cualquier simbolo de entrada.

Para una transmision estable y con unos desbalanceos de amplitud y fase en el
downconverter y en el transmisor determinados, la matriz A es capaz de corregirlos.
Sin embargo, si durante la comunicacion se producen nuevos desbalanceos dicha
matriz ya no es capaz de mitigarlos, sino que es necesario calcular los coeficientes de
nuevo. Otra alternativa a la recalibracion es el uso del algoritmo de ortogonalizacion
GSOP, de manera que en el esquema de simulacion y experimental se ha hecho uso
tanto de la matriz de calibracion A como del algoritmo GSOP para evitar el problema
anterior.
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3.2. Implementacion de algoritmos de correccion de la dispersion cromatica

En sistemas de comunicaciones épticas de largas distancias y alta tasa de transmision,
la dispersion cromatica (CD) y la dispersion debida a la polarizacion (PMD) limitan su
correcto funcionamiento. Esto se debe a que la velocidad de grupo de la seial que se
propaga es dependiente con la frecuencia y los pulsos dépticos se ensanchan en el
tiempo. En la deteccion coherente con constelaciones mas eficientes y ADCs mas
rapidos, el procesado digital toma un papel importante en la compensacion de la
dispersion cromatica (CD).

A diferencia de la dispersion de polarizacion, que varia dinamicamente en una escala
de tiempo de milisegundos, la dispersion cromatica se mantiene constante, por lo que
ésta se puede ecualizar digitalmente si se conoce la funcién de respuesta en frecuencia
de la fibra utilizada para la propagacion. Es posible modelar la respuesta en frecuencia
del canal [8], siendo,

DAL

C — —jK(wT)? K =
(w)=¢e con P

(Ec. 3.4)

Donde D, A, L y ¢, son la dispersién de la fibra, la longitud de onda, la distancia de
propagacion y la velocidad de la luz respectivamente. Por tanto, la CD puede ser
compensada disefiando el filtro Hp,, a la frecuencia deseada.

1 .
Hep(w) = (@) = eJK(@T)’
(Ec. 3.5)

Y asi, la sefial se debe filtrar temporalmente por la correspondiente respuesta al
impulso obtenida de su transformada inversa de Fourier,

jc . TIC
hep(t) = — t?
)= 11p72 exp{ LD22 }

(Ec. 3.6)

Esta respuesta al impulso es de duraciéon infinita y no causal, por lo que se debe
truncar antes de proceder a muestrear la respuesta temporal para evitar aliasing y
obtener la respuesta al impulso del filtro FIR digital. Para ello, se considera una

ventana rectangular, haciendo uso del criterio de Nyquist, T,,, = TS/Z y se obtiene el
filtro FIR h¢p[k] de longitud Np.

heplk] = hep <(k - T) ) Tm) s ke[0, Nep — 1]
(Ec. 3.7)

18



Siendo el numero de coeficientes complejos, Np , calculado como,

222
Nep =2 TLIDIRS +1
(Ec. 3.8)

Donde |-] define un redondeo al entero mas préximo hacia menos infinito para
asegurar un numero entero de coeficientes.

En la Figura 3.4. se muestra la funcién del algoritmo de compensacién de dispersiéon
cromatica sobre una modulacién QPSK previa a la correccidn de frecuencia y fase que
se detallan a continuacion.

-
-

Quadrature
o
Quadrature
(=]

-1 05 0 05 1
In-Phase In-Phase

Figura 3. 4. Constelacion modulacion QPSK (a) antes, (b) después de aplicar algoritmo CD. [2]

3.3. Implementacion de algoritmos de correccion de frecuencia

El objetivo de este algoritmo es la estimacion de la diferencia de fase entre dos
simbolos consecutivos debido al offset de frecuencia entre la sefial de datos y la del
oscilador local en una recepcién homodina. El efecto de dicha desviacién de frecuencia
junto con un Linewidth en los laseres distinto a cero, ocasiona una distorsion en la
constelacion de rotacion a lo largo del tiempo como se muestra en la Figura 3.5. Hay
gue destacar que los algoritmos tanto de correccién de frecuencia como de fase sélo
son validos para aquellas modulaciones en las cuales todos los simbolos presentan
igual energia, como las M-PSK.
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Figura 3. 5. Constelacion para una modulaciéon QPSK en el receptor (a) antes, (b) después de
aplicar los algoritmos de correcciéon de fase y frecuencia de portadora. [2]

El k-ésimo simbolo recibido en un sistema coherente con modulacién M-PSK, se puede
definir como

21
[, = Aexp {] (ﬁ dy + 2knf T, + (0;{)} + ng

(Ec. 3.9)

Siendo A la amplitud de la muestra recibida, d el simbolo M-PSK transmitido. Puede
aparecer una fase variante con el tiempo y que se puede separar en dos términos, el
primero, f., es la desviacion de entre la sefial de entrada y OL, y el segundo, ¢,
representa el error de fase. Si el error de fase es dominante, y por tanto, la desviacion
de frecuencia es pequefia el algoritmo de correccion de fase, después definido,
permite la correccion de ambas componentes, ya que es capaz de seguir la fase
durante el proceso de correccion. Sin embargo, cuando la componente de frecuencia
se hace mayor, un segundo bloque adicional al posteriormente comentado se hace
necesario. Asi pues, para estos casos, se define el algoritmo de correccion de
frecuencia de la siguiente manera [17].

Partiendo de la Ec.3.9., para una modulaciéon M-PSK, la M-ésima potencia de la sefial
multiplicada por su conjugada retrasada una muestra y elevada a la M-ésima potencia
también, proporciona la Ec. 3.10., para la ilustracion del principio se ha prescindido del
término de ruido asi como la diferencia de fase de portadora entre muestras
adyacentes.

ML) = 1AM exp{j2nM £, T}

(Ec. 3.10)
La desviacion de frecuencia puede calcularse como,
1 N-1
fe = ZaMT, "9 Z M (L)
k=1
(Ec. 3.11)

Con N el nUmero de muestras utilizadas para la estimacion.
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En este proyecto se ha realizado ademas una modificacion el algoritmo antes definido.
Se ha implementado el algoritmo de forma adaptativa, es decir, en vez de calcular una
frecuencia Unica que se aplica a toda la senal, el algoritmo obtiene la frecuencia por
bloques de tamafio Ngr muestras. Esta mejora permite la correcciéon de oscilaciones
de frecuencia dentro de una misma transmisién, lo cual mejora las prestaciones del
sistema.

De esta forma, la obtencién de la frecuencia queda de la siguiente manera definida,

Negr—1
1 2
felk] = TMTSCITQ Z Tie—n ™ (TR 1)"
_Ngr—1

n= 2

(Ec.3.12)

Como se ha detallado antes, se calcula la desviacidon de fase para cada muestra de la
sefial recibida.

3.4. Implementacion de algoritmos de correccion fase

Como se ha adelantado anteriormente, la desviacién en fase y frecuencia entre la
senal de entrada y el oscilador local, provoca una distorsidon en la constelacién recibida
como la mostrada en la Figura 3.5. Con el objetivo de estimar la fase residual de la
portadora, se recurre a los algoritmos ‘feedforward’. En este caso, se ha implementado
el algoritmo ‘feedforward’ de Viterbi-Viterbi, el cual se basa en eliminar la informacién
codificada en la fase de cada simbolo al elevarlo a la M-ésima potencia.

Para estimar la fase de cada componente se realiza un promedio de los simbolos
colindantes con una ventana movil de longitud Ngg.

Ngr—1
1 2
il =-argl Y @
Negr—1

2
(Ec. 3.13)

Por tanto, una vez obtenida la fase ¢[n], se aplica la correccion a los simbolos,
obteniendo el simbolo corregido, I';prregido, COMO,

l-‘corregido [n] = Ik [n]e—j¢[n]
(Ec. 3.14)
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Figura 3. 6. Algoritmo de compensacion de la desviaciéon de fase. [2]

Ademas se debe tener en cuenta que, por ejemplo para una modulacién MQPSK, la
fase estimada tiene un rango comprendido entre [0 < (ﬁ[n] < Zﬁn], debido a que el

argumento esta implementado con la funcién arco tangente. Esto puede producir una
ambigiiedad de cuadrante y para solucionarlo se debe hacer un seguimiento de la
evolucion ¢[n] y corregir los saltos de fase mediante un ‘phase unwrapping’ en el
calculo.
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Capitulo 4. SIMULACION

En este capitulo se verifican los algoritmos implementados en simulacién a través de

VPItransmissionMaker y Mathworks Matlab®. En la Figura 4.1. se presenta el esquema
general, posteriormente una breve explicacion de los bloques implementados y por
ultimo la comprobacién del correcto funcionamiento de los diferentes bloques de
procesado digital de senal.

Transmisor Receptor con hibrido 90° Selector Const
PolMux] DualPol
5 Set o
fcos BURREM M BN\ ~
T mOAR Poliiut_120_vmg1 e
(N

Receptor con hibrido 120°

KON
s

x_dualPol 20| vimg1

Célculo BER

CD_Comp_Block_vimg1 blogue_GSOP_vimg 1

Algoritmos DSP

Figura 4. 1. Esquema recepciéon coherente implementado en la herramienta de simulacién.

4.1. Bloques implementados

* Tx_mQAM_PolMux_120, Figura 4.2. Transmisor que realiza una modulacion
M-QAM con multiplexacion en polarizacién. Los simbolos se han generado con
una secuencia pseudoaleatoria (PRBS) de orden variable y a una tasa variable.
Este bloque presenta tres salidas. La primera de ellas es la sefial dptica
transmitida, y la segunda y tercera son los simbolos transmitidos sin codificar
de cada polarizacién, que posteriormente se utilizan para la calibracién de la
matriz A, ya que, es necesario saber que simbolos estan siendo transmitidos.

1Q-Modulator

1Q Driver

Updates logical
information.

LA

Bit-to-Symbol mapping

Power
PBC Control

5]~ o] - ->»

Updates logical
information.

>
>

Figura 4. 2. Esquema simulacién transmisor.
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La sefial del transmisor se envia a través de una fibra con dispersion por polarizacién
del modo (PMD) vy dispersion cromatica (CD), posteriormente un bloque que fija el
valor de OSNR, El esquema estd pensado para poder simular tanto la recepcién
coherente basada en hibridos de 90° (receptor 1), como la basada en hibridos de 120°
(receptor 2). Esta decision se controla mediante una variable binaria [0,1] que permite
conmutar entre los dos receptores.

Para el caso de la simulacién del hibrido de 120°,

rx_dualPol_120, Figura 4.3. Receptor implementado, que internamente consta
de un oscilador local, dos hibridos de 120° necesarios para ambas
polarizaciones, los fotodiodos para la conversion &ptico-eléctrica,
condensadores para eliminar la parte de continua, filtrado y conversores ADC,
fijados estos Ultimos a una tasa de muestreo de diez veces el valor de la tasa de
simbolo fijado.

Este blogue tiene como entrada la sefa Optica recibida. Proporciona dos
salidas, en primer lugar, las fotocorrientes obtenidas a partir de la combinacién
de la sefial de entrada de datos con la de un OL que atraviesa todo el proceso
de recepcion coherente, y en segundo lugar, el valor de SamplingRate que
posteriormente es utilizado como dato en algun algoritmo de correccién.

HIBRIDOS 120 | i*
o
B
e
PBS L %

oL

> L)

Myl 1202 ‘i*

GemeliEizs PROCESO FILTRADO

Figura 4. 3. Esquema simulacién recepcion.

bloque_Clock_&_Slice. Implementa el filtro adaptado y el muestreador
proporcionando una muestra por simbolo a su salida. La ventaja que se
consigue implementando este blogue antes de los algoritmos es disminuir la
carga de computo, ya que, los algoritmos se llevan a cabo con una tasa de 1

Muestra/simbolo, de otra manera seria Nss Muestras/simbolo, siendo

_ SamplingRate . .
Ny = /BaudRate' Sin embargo, presenta una desventaja, ya

gue con una muestra/simbolo se pierde informacion y las prestaciones del
sistema se pueden ver afectadas.

Como entradas tiene las fotocorrientes obtenidas en el receptor del paso
previo y el parametro SamplingRate. Y a su salida proporciona las
fotocorrientes con una muestra/simbolo y el parametro SamplingRate.
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* Calibracion_A. Implementa el algoritmo de calibracion de A definido en el
apartado 2.2.2. Para llevar a cabo el algoritmo es necesario tener tres simbolos
conocidos en transmision, que corresponden a la primera y segunda entrada,
simbolos para la polarizacién x e y respectivamente, y las fotocorrientes
obtenidas en recepcion, tercera entrada. Por ultimo también se introduce
como parametro el valor de SamplingRate. A su salida proporciona la matriz de
calibracién A para que sea utilizada en el proximo bloque de obtencién de las
componentes 1Q.

* Conversor_IlQ. Proporciona las componentes |Q de la sefial. El bloque permite
la utilizacidn de la matriz de calibracién A calculada o de la matriz A ideal. Tiene
como entrada las fotocorrientes obtenidas en el receptor coherente y la matriz
de calibracién A obtenida en el bloque anterior. Y a su salida proporciona las
componentes 1Q de la sefial y SamplingRate.

Una vez obtenidas las componentes IQ de la sefial con posibles desbalanceos u otros
efectos no deseados se aplica en simulacién los bloques DSP, todos ellos tienen como
entrada las componentes IQ que van siendo corregidas, y el SamplingRate utilizado.
Los bloques DSP en VPI tienen vinculados los cédigos implementados en Matlab, de
manera que se produce una comunicacién VPI-Matlab para el procesado, esta co-
simulacién se detalla en el Anexo A.

* bloque_GSOP. Tiene asociado el cddigo implementado del algoritmo de Gram-
Schmidt definido en el apartado 3.1.

* CD_Comp_Block. Implementa la compensacion de la dispersion cromatica
definido en el apartado 3.2. Es necesario proporcionarle como parametros la
longitud del tramo de fibra utilizado, el valor de la dispersién cromatica de la
misma, el BaudRate, y la frecuencia de l3aser.

* CarrierFregRec. Tiene vinculado el cédigo de compensacion de la desviacion de
la frecuencia de portadora definido en el apartado 3.3.

* Phase_Block. Implementa la compensacion de la desviacion de fase presente
entre la sefial y el OL, el algoritmo esta definido en el apartado 3.4.

Los resultados se obtienen a través de dos graficas 2D que muestran las constelaciones
antes de la aplicacién de los algoritmos DSP y con todas las correcciones realizadas.
Ademas la herramienta de simulacion permite una estimacion del BER a partir de
dichas constelaciones.
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4.2. Comprobacion algoritmos DSP

Una vez implementados los algoritmos DSP y disefiado el esquema en simulacién, se
comprueba de manera simulada las prestaciones de los mismos. Para ello, los valores
utilizados en simulacién se muestran en la Tabla 4.1.,

Parametro Valor

Polarizacion Resultados para PolX
PRBS 7
Longitud de onda (A) 1550 nm
BaudRate 28 GBaudios
Modulacion QPSK
Tasa ADC 10*BaudRate
OSNR 50 dB

Tabla 4. 1. Valores parametros utilizados en simulacion

Anteriormente, en el capitulo 3, se han definido algunos de los problemas que afectan
a la recepcion coherente y se han definido posibles algoritmos que compensan dichos
efectos no deseados. En este capitulo se ha realizado un trabajo posterior de
simulacion que permite comprobar la validez de los mismos.

4.2.1 Comprobacidn algoritmo GSOP

Como ya se ha mencionado, en el proceso de obtencién de las componentes 1,Q
pueden aparecer desbalanceos de amplitud y fase en el hibrido utilizado, por tanto, la
conversion Optico-eléctrica mediante la matriz de Scattering no es ideal Ec.3.1. y
Ec.3.3.

En el caso del hibrido de 90° se puede corregir mediante la aplicacién del algoritmo
GSOP vy para el caso del de 120° es valido tanto el uso del algoritmo GSOP como la
matriz de calibracion A. La primera prueba es un desbalanceo en el modulo de los
parametros de Scattering del hibrido en recepcién. Como se aprecia en la Figura 4.4.
este desbalanceo hace que la constelacién recibida no presente forma cuadrada, sino
rectangular horizontal o vertical dependiendo de si es positivo o negativo el
desbalanceo.
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Constellation Diagram

Constellation Diagram
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Figura 4. 4. Desbalanceo de amplitud en hibrido 120°, (a) 4, = 4, =3dB, (b) 4; = A, =-3dB

Otro desbalanceo que puede darse en el receptor es el de fase. Como se aprecia en la
Figura 4.5. este desbalanceo provoca que la constelacién recibida tenga forma de
romboide, siendo mas o menos acusado este efecto a medida que el desbalanceo es

mayor o menor.

Constellation Diagram
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0 1 139
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Figura 4. 5. Desbalanceos de fase en hibrido 120° (a) Desbalanceo ¢ppp1 = ¢Ppgz = 15° (b) Desbalanceo

bpp1 = Ppgz =30°

Para el caso del hibrido de 90° la correccidn se ha realizado a través del algoritmo de
ortogonalizacidon de Gram-Schmidt y para el caso del hibrido de 120° se ha hecho uso
de la matriz de calibracién A. En ambos casos los algoritmos consiguen mitigar los
efectos de estos desbalanceos y la constelacidn final es corregida, siendo la mostrada

en la Figura 4.6.
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Constellation Diagram Constellation Diagram
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Figura 4. 6. Correccion desbalanceos amplitud 4; = A, = 3 dB, (a) receptor con hibrido de 90°
aplicando GSOP, (b) receptor con hibrido de 120° aplicando calibracion matriz A.

4.2.2 Comprobacion algoritmo compensacion CD

Para comprobar este algoritmo se han utilizado una fibra con un valor de dispersion de
16 - 107° ps/nm-km y una longitud de 100 km.

Constellation Diagram Constellation Diagram
149 174

- Data . :

- Data (Selected) . . 15
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Figura 4. 7. Contelaciéon modulacion QPSK con dispersion (a) antes, (b) después, algoritmo de correccion de
D

En una transmisién donde todavia no se ha compensado la dispersion cromatica,
Figura 4.7 (a). En esta situacion la constelacion QPSK se convierte a su vez en una
constelacion gaussiana por el elevado ISI introducido por la CD. Después de la
compensacién CD, Figura 4.7 (b), el valor de ISI se reduce, pero no se elimina
completamente debido a otros desalineamientos, este efecto hace que los simbolos
recibidos no estén tan concentrados como en otros casos. [2]
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4.2.3 Comprobacion algoritmo correccion fase y frecuencia

El algoritmo de correccion de fase se puede comprobar en simulacién introduciendo
en el laser del transmisor y receptor un valor de Linewidth distinto de cero. Ademas,
como ya se ha comentado anteriormente, al introducir un valor de Offset de la
frecuencia del OL de recepcién pequeno, el algoritmo de correccion de fase es capaz
de corregirlo, sin embargo, cuando este valor comienza a ser mas elevado es necesario
el uso del algoritmo de correccion de frecuencia. Las pruebas que se han realizado se
muestran en las siguientes figuras.

En la Figura 4.8 (a). se muestran las constelaciones antes y después de la correccion de
fase para un Linewidth en transmisién de 1 MHz. En la Figura 4.8 (b) se han definido un
Linewidth en transmisién de 1 MHz vy, adicionalmente, un Linewidth en recepcién de 1
MHz. En ambos casos solo el algoritmo de correccidn de fase esta activo.
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Figura 4. 8. Constelacion modulacién QPSK antes y después de aplicar correccion de fase (a) Linewidth Tx de
1 MHz, (b) Linewidth Txy Rx a1l MHz
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En la Figura 4.9. se muestran las constelaciones antes y después de la correccion de
fase para un Linewidth en transmisién y recepcion de 1 MHz, y ademas, un offset de
frecuencia en el OL de 1 KHz. Sélo el algoritmo de correccion de fase esta activo. Se
observa que para pequenos valores de offset el algotitmo de fase es capaz de
compensarlo.
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164 115

154

+ Dala
+ Data (Selected)
X Ideal
X_Ideal (Seleced)

- Data
- Data (Selected)
X ldeal

X__Ideal (Selected)

05+

Qlau]
o

-0.54

- -
166 4 1 161 ) Tou
I[a.u] 1fau]

Figura 4. 9. Contelaciéon modulacion QPSK con Linewidth Tx, Rx y LO_Offset (a) antes, (b) después,
algoritmo de correccién de fase.

En la Figura 4.10. se muestran las constelaciones después de la correccion de fase para
un Linewidth en transmision y recepcion de 1 MHz, y un offset de frecuencia en el OL
de 1 GHz. Como puede observarse en la Figura 4.10 (a), el algoritmo de correccion de
fase ya no es capaz de compensarlo y es necesario aplicar el algoritmo de correccién
de frecuencia. La correccién de ambos se observa en la Figura 4.10 (b).
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Figura 4. 10. Contelacion modulacion QPSK con Linewidth Tx , Rx y LO_Offset (a) después algoritmo de
correccion de fase, (b) después de algoritmo de correccion de fase y frecuencia.
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4.3. Otros parametros simulados

Ademas de comprobar la validez de los algoritmos se han estudiado los efectos de
otros parametros que afectan al sistema de comunicaciones. Para este estudio no se
han introducido ningun tipo de desbalanceos, sino que el sistema tiene los parametros
ideales.

Una de las medidas que se ha realizado es observar la dependencia del BER con la
potencia recibida fijando un valor de OSNR determinado. Se ha estudiado esta
dependencia para tres valores de OSNR (10, 15 y 20 dB). Los resultados que se han
obtenido se muestran en la Fig. 4.11. Las curvas obtenidas son las esperadas, pues el
valor del BER se ve reducido a medida que la potencia en recepcion aumenta. A su vez
se puede apreciar que a medida que el valor de OSNR es mas alto, el BER decae con
mayor rapidez. Para el caso de un OSNR de 10 dB, para valores de potencia recibida
mayores que -25 dBm, el BER se mantiene practicamente constante, esto es debido a
gue para potencias bajas el ruido que predomina es el del detector (ruido shot), sin
embargo, para los ultimos valores de potencia recibida, el valor de BER esta fijado por
el valor de OSNR definido en transmision. Ademas de la grafica se observa que el valor
de la sensibilidad mejora cuanto mayor es el OSNR. La sensibilidad se define como la
potencia minima recibida para un BER por debajo de 2,2 - 1073, limite fijado por la
recomendacion ITU-T G.975.1 [31] correspondiente al 7% que corresponde a la
cabecera maxima en una transmision FEC (Forward Error Control) para asegurar un
BER total de 1012, El valor aproximado de sensibilidad para OSNR 10 dB es de -30
dBm.
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Figura 4. 11. BER vs. Prx para distintos valores de OSNR, simulacién modulacién QPSK.
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Otra de las pruebas que se ha realizado en simulacion es el BER para distintos valores
de OSNR, Figura 4.12, fijando la potencia transmitida a -10 dBm. Como se espera, un
aumento del valor de OSNR conlleva una disminucién del valor de BER, lo que es
coherente, pues existe mas diferencia entre potencia util y ruido. Ademas hay que
mencionar la diferencia existente entre el BER antes y después de los algoritmos DSP,
como se observa, el BER disminuye una vez corregidos los efectos negativos sobre la
senal, lo cual prueba el correcto funcionamiento de los bloques de procesado de sefial.
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Figura 4. 12. BER vs. OSNR simulacion modulacién QPSK.
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Capitulo 5. RESULTADOS EXPERIMENTALES

En este capitulo se va a presentar el esquema experimental de la recepcién coherente
utilizado, Figura 5.1., para la comprobacién de los bloques implementados. En el se ha
hecho uso de un hibrido real de 120°, el cual ha sido caracterizado previamente. Se
exponen, también, los resultados obtenidos en las distintas pruebas experimentales.

5.1. Esquema experimental

-
f L BOSA]

- J
AWG
CONTROLADOR

POLARIZACION
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LS HIiBRIDO 120° ALGORITMOS Y PROCESADO
DIGITAL
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=== Dominio 6ptico
= Domino eléctrico

Figura 5. 1. Diagrama de bloques del esquema experimental.

La modulacion utilizada para la verificaciéon experimental es QPSK, con un conformado
de pulso rectangular tipo NRZ. Los simbolos se han generado con una secuencia
pseudoaleatoria (PRBS) de orden 11 a una velocidad de 1 GBaudio, siendo la tasa de
bits 2 Gbps. Las componentes de fase y cuadratura de los simbolos generados se
utilizan para modular los dos brazos de un modulador Mach Zehnder (MZM) 1Q, que es
alimentado épticamente con un laser sintonizable (TLS) emitiendo en 1550 nm. Para la
generacion eléctrica se utiliza un generador arbitrario de funciones (AWG) a una tasa
de 12 Gmuestras/segundo.

La sefial Optica a la salida del MZM es amplificada por un EDFA y posteriormente
separada en dos con un acoplador dptico 2x2 para extraer una sefial de test y la otra
salida es la que llegara al receptor. Esta uUltima sefial se atenda de forma controlada
por un atenuador Optico. Antes de llegar al receptor la polarizacion de la senal se
revisa con un controlador de polarizacién manual. Como oscilador local se utiliza la
senal del mismo TLS que ha sido dividido en dos antes del modulador.
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El receptor utiliza un acoplador de fibra 3x3, con tres fotodiodos de 10 GHz de ancho
de banda cada uno de ellos. Las tres sefiales eléctricas son amplificadas antes de su
digitalizacion a 10 Gmuestras/segundo cada una con un osciloscopio digital de 2.5 GHz
de ancho de banda.

Las tres sefales digitalizadas son procesadas en un ordenador de control utilizando los
algoritmos implementados en el capitulo 3. En primer lugar las sefiales son
sincronizadas en tiempo para evitar un defecto en fabricacidén del receptor 3x3, como
se describe en la siguiente seccion. Posteriormente, las sefales pasan por un filtro
adaptado a la forma del pulso conformador utilizado, y se realiza el proceso de ‘Clock
and Slice’ donde se muestrea la sefial en las posiciones de maxima energia obteniendo
una muestra/simbolo de cada una de las tres sefales. La siguiente operacidn consiste
en la busqueda dentro de la sefal digitalizada de la secuencia pseudoaleatoria utilizada
en transmision realizando una sincronizacion de trama. Como resultado de esta
sincronizacion se obtiene una secuencia de muestras recibidas de la misma longitud
gue la trama enviada. Estas muestras recibidas se convierten a simbolos utilizando la
matriz de calibracion A, ya sea la ideal o la obtenida mediante el proceso de calibracion
descrito en el apartado 2.2.2. A continuacion se aplican los algoritmos DSP en el orden
GSOP, Correccion de frecuencia y correccion de fase. El algoritmo CD no se ha
implementado, ya que no se ha hecho uso de una fibra lo suficientemente larga para
apreciar los efectos de la dispersidon. Finalmente, para el proceso de demodulacién los
simbolos son agrupados en cuatro grupos utilizando el método ‘K-means’ [30] y se
obtiene la tasa de error en el simbolo (SER), en el bit (BER) y el ‘Error Vector
Magnitude’ (EVM).

5.2. Caracterizacion hibrido 120° real
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Figura 5. 2. Hibrido 120° utilizado para la verificacién experimental.
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El primer paso antes de la utilizacién de este dispositivo ha sido su caracterizacion. El
hibrido del que se dispone es un acoplador 3x3, del cual los puertos
P,,P; y P, corresponden a las entradas y los puertos P;, Ps y Pg a las salidas. Para
saber qué desbalanceos de fabricacidén incluye el hibrido se han caracterizado los
maodulos de los parametros de la matriz de Scattering. Para ello, se ha introducido por
cada uno de los puertos de entrada una sefial de potencia unidad dejando las otras dos
entradas libres. Para medir los desbalanceos de fase que introduce el hibrido seria
necesario introducir simbolos conocidos y hacer el proceso de calibracién de la matriz
A completo. La matriz de Scattering experimental de médulos es la siguiente,

Py 0.6188 0.9367 0.55 P,
Ps| =10.5507 1 0.943 |- |P3
P 0.7246 0.4691 0.7812] [P,

En la conectorizacién y fabricacién del hibrido uno de los latiguillos de fibra quedd mas
pequefio, por tanto, ha sido necesario sincronizar las tres senales de
intensidad, i3, i, e is . Para ello se ha modulado en amplitud con una modulacién OOK
el laser. A través de la captura de las intensidades, se ha medido el retardo en
muestras entre ellas para luego aplicarle la correccién de sincronizacion, Figura 5.3.
Los retardos medidos entre las tres sefiales son once muestras entre las sefiales i3 e iy,
y un retardo de seis muestras entre las sefiales i, e is.

VAR AR AR A st B TS B Ry b B (

\ | \ , iyt
PYRE R IR A U b pie e Y

A Vo \

15 L L L L 1 1
1200 1400 1600 1800 2000 2200

Figura 5. 3. Intensidades obtenidas (a) antes de sincronizacion en tiempo, (b) después de sincronizacion.
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5.3. Resultados obtenidos

Para lleva a cabo las distintas pruebas se han establecido los siguientes parametros.

Parametro Valor

Prx - 45 dBm
PoL, 0 dBm
Tasa de simbolo (BaudRate) 1 GBaudio
Bits/simbolo 2 Gbps
Tasa de muestreo (SamplingRate) 10 GSamples/s

Tabla 5. 1. Parametros utilizados en simulacion.

Para las pruebas se ha hecho uso de la matriz de calibracion A ideal, asi, las
compensaciones de los desbalanceos de amplitud y fase se llevan a cabo a través del
algoritmo GSOP. La Figura 5.4. muestra la constelacién obtenida al final del todo el
procesado en recepcidén, presentados los simbolos demodulados en azul, y los
centroides obtenidos con el método K-means (verde) a partir de los originales (rojo).

@ ° .
4 05 o

Figura S. 4. Constelacién recibida tras procesados modulacién QPSK.

La primera prueba que se ha realizado ha sido la de comprobacién del algoritmo de
ortogonalizacién en modulaciones QPSK. Como ya se ha explicado en el apartado 3.2.
corrige posibles desbalanceos de amplitud y fase entre las componentes 1Q,
desbalanceos en la responsividad de los fotodiodos y defectos en fabricacidon. Para
verificar el funcionamiento del algoritmo GSOP se han introducido desbalanceos en
transmisién tanto de amplitud como de fase en las ramas |Q del modulador. Las
constelaciones de las diferentes pruebas se recogen en las siguientes figuras. Siendo la
constelacion azul la que se obtiene después del receptor y la matriz de calibracion A, y
la constelacidn verde la que se obtiene al final de todos los procesados.

Para el desbalanceo en amplitud se ha modulado una de las ramas con menor
amplitud que la otra, es decir, presenta menor tensidon y amplitud de campo. El
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desbalanceo de fase se ha introducido modificando los pardmetros del modulador
Mach Zehnder de I1Q. Los resultados se recogen en la Figura 5.5 (a) y (b). Como se
puede observar las constelaciones recibidas (azul) no se disponen en forma cuadrada
debido a los desbalanceos de amplitud. En cambio las constelaciones después del
procesado (verde) si presentan forma cuadrada. Cabe destacar las constelaciones
estan rotadas una fase aleatoria y que depende de la fase relativa entre el oscilador
local y la sefial recibida.

T T T T T T T T T . . . . . .
: ~ Simbolos no corregidos

— — Energia simbolos 03}

Simbolos corregidos | |

- Simbolos no corregidos
— — Energia simbolos
Simbolos corregidos

03}

02
0.2

01}
0.1k /

L L L L L L L L
-0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4

Figura 5. 5. (a) Desbalanceo de amplitud en rama I, (b) Desbalanceo de amplitud en rama Q

En cuanto a los desbalanceos en la fase provocan que la constelacién recibida (azul) de
la Figura 5.3 tenga una forma romboidal cada vez mas acusada a medida que el
desfase es mayor. Este efecto es totalmente compensado con el procesado
obteniendo una constelacidn cuadrada.

0.4 T T T T T T — T T T T T
~ Simbolos no corregidos
— — Energia simbolos

Simbolos corregidos

03
0.3

~_ Simbolos no corregidos
— Energia simbolos
X Simbolos corregidos 0zl

-0.1 1

-0.3 - N

04}

Figura 5. 6. (a) Desbalanceo fase pequefio, (b) Desbalanceo fase grande

Se puede deducir de las figuras anteriores que el algoritmo GSOP implementado
realiza la compensacion correctamente. Estos efectos se pueden comparar con los
comentados en el apartado 3.2 de simulacién, observandose una similitud entre los
dos casos.
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Una vez verificado que los algoritmos funcionan correctamente, se ha evaluado las
prestaciones del receptor en cuanto a sensibilidad midiendo la dependencia del BER
con la potencia recibida. Confirmando la curva en simulacidn, el BER disminuye cuanto
mayor es la potencia recibida. El valor experimental de sensibilidad toma un valor de
aproximadamente -36 dBm. Se ha medido ademds el EVM, que se define como la
distancia entre simbolo recibido y transmitido, dividido por la energia del simbolo
transmitido. Similar al caso anterior, se observa una dependencia de la potencia
recibida con el EVM. A medida que la potencia aumenta, el EVM disminuye hasta un
valor minimo de un 15% en este caso. Este limite inferior viene determinado por el
OSNR de la transmision y especialmente por el ruido del modulador Mach Zehnder.
Este valor minimo de EVM limitard el sistema de transmisién utilizado a modulaciones
de orden superior.

BER vs. Potencia Recibida EVM vs. Potencia Recibida
1,E+00 160,00
140,00
1E-01 120,00
100,00
% 1,E-02 E
) = 80,00
LE-03 60,00
40,00
1,E-04
20,00
1,E-05 0,00
-50 -45 -40 -35 -30 -50 -40 -30 -20
Potencia recibida (dBm) Potencia recibida (dBm)

Figura 5. 7. (a) BER vs. PRX, (b) EVM vs. PRX resultados experimentales
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Capitulo 6. CONCLUSIONES Y LINEAS FUTURAS

El principal objetivo de este proyecto era la implementacién de los algoritmos de
procesado digital de la sefial para receptores dpticos coherentes. Para llevarlo a cabo
ha sido necesario el estudio del funcionamiento y caracteristicas de la deteccion
coherente.

En primer lugar, se ha estudiado las prestaciones de este tipo de recepcion, llegando a
la conclusion de las mejoras que introduce sobre los esquemas de recepcion
tradicionales. La recepcion coherente permite incrementar la capacidad del sistema ya
gue es posible utilizar modulaciones mas eficientes como QPSK, M-QAM,..., permite
controlar la potencia en recepcion debido a la combinacién de la sefial recibida con la
de un ldser emitiendo en continua que trabaja como oscilador local. Es posible mitigar
defectos que ocurren durante la transmisidon o recepcion de la sefial a través de
procesados digitales, y ademas este tipo de deteccion hace posible la existencia de
redes configurables que permiten proveer al usuario con mayor ancho de banda.

En segundo lugar, se ha comprobado en simulacidn las prestaciones de estos sistemas,
obteniendo resultados numeéricos que contrastan con las de esquemas tradicionales.
Se han caracterizado los diferentes bloques que constituyen el esquema &ptico
permitiendo conocer el funcionamiento basico de la deteccién. En cuanto a los
algoritmos de procesado digital que se han implementados, se ha comprobado su
validez y efectividad. Todos los algoritmos implementados han sido capaces de
resolver los distintos desbalanceos presentes en la comunicacién. Se han realizado
diferentes pruebas que asi lo muestran.

La comprobacién experimental del esquema coherente ha verificado los resultados
obtenidos en simulacién. Se ha llevado a cabo una modulacién QPSK con un pulso
rectangular de tipo NRZ. En las medidas se observa una rotacion entre constelaciones
recibidas debido a un desfase aleatorio entre el oscilador y la sefal recibida. A pesar de
ello, los diferentes bloques de procesado digital han sido capaces de eliminar errores
producidos durante el enlace 6ptico. Se ha desbalanceado el MZM, para ver los efectos
de no ortogonalidad en la sefial y comprobar que el bloque GSOP era capaz de
mitigarlos. La diferencia de fase entre sefal y oscilador local ha sido compensada por
el algoritmo de correcciéon de fase. Por ultimo cabe destacar que el algoritmo de
correccion de frecuencia no ha podido ser comprobado de manera experimental
debido a que los laseres utilizados como sefial util y oscilador local no presentan un
offset de frecuencia tan grande como para introducir errores considerables en
recepcion. De manera general, se puede concluir la efectividad de todos estos
procesados.

Cabe destacar que las medidas no son del todo las deseadas. Este proyecto ha sido la

primera aproximacion del GTF a receptores homodinos y se espera que en un futuro
no muy lejano se optimicen los algoritmos del sistema para mejorar las prestaciones.
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Por ultimo, se puede concluir la mejora del hibrido de 120° frente al de 90°. Este tipo
de hibridos tiene un menor coste debido a que hace uso de un menor nimero de
fotodetectores y conexiones oOptico-eléctricas. Sin embargo, la mayor ventaja que
presenta el primer tipo frente al segundo es la posibilidad de mitigar imperfecciones
en los conversores analégicos-digitales. El proceso de calibracidén A en la conversion de
las componentes IQ proporciona mejores prestaciones en el sistema.

Después de comprobar el trabajo realizado para este proyecto asi como su correcto
funcionamiento experimental, se han estudiado posibles mejoras del mismo que
pueden considerarse como lineas futuras a investigar. Entre ellas,

Algoritmo ‘Blind Phase’ [19]. Como se ha comentado en el apartado 3.4. el
algoritmo implementado en este proyecto no es valido para modulaciones de
orden superior a QPSK 6 QAM. Estas modulaciones que presentan simbolos de
distintas energias aumentan la eficiencia espectral reduciendo la tasa de
simbolo. Asi pues en lineas futuras se propone la implementacion de
ecualizacion a través del algoritmo conocido como ‘Blind Phase’. Una de las
técnicas de ecualizacion que se propone es el algoritmo de modulo constate
(CMA), este algoritmo fue propuesto por Godard y también desarrollado por
Treichler [26], [27]. El CMA adapta los coeficientes del filtro del ecualizador
para reducir la ISI de la sefial recibida y minimiza el error debido a la diferencia
de potencia entre la salida del ecualizador y una constante.

Recepcion ‘colorless’ [21],[22],[1]. Se ha investigado sobre esta novedosa
técnica de recepcidén. Este tipo de receptores permite incrementar la
flexibilidad y eficiencia de las redes dpticas reconfigurables.

Como ya se ha nombrado a lo largo del proyecto, la investigacion en redes de
comunicaciones Opticas de alta capacidad ha llevado a la implantacién de la
deteccidén coherente debido a su gran eficiencia espectral y sensibilidad. Para
este escenario es clave la disponibilidad de receptores que sean capaces de
demodular un canal especifico de una transmision multicanal (WDM) sin
ningun dispositivo de filtrado adicional. Es decir, el canal deseado debe ser
demodulado mediante la sincronizacion de la frecuencia del oscilador local (OL)
con la de la sefal de dicho canal.

La recepcidn puede llevarse a cabo a través de hibridos de 90° o 120°. Para el
caso de 90°, mostrado en la Figura 6.1., el esquema es el mismo que el
explicado en el apartado 2.2., solo que ahora la sefial de entrada se considera
formada por la multiplexacion WDM de N canales de potencia Ps. Para la
recepcion homodina el oscilador local (OL), debe ajustarse a la frecuencia wy
del canal a detectar. Posteriormente la sefial del canal y la de OL se combinan
en un hibrido 2x4 y las corrientes se obtienen con cuatro fotodiodos, tras su
paso por el conversor analdgico-digital (ADC), las sefiales se procesan
digitalmente (DSP) para ecualizar los efectos del canal/receptor.
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Figura 6. 1. Receptor convencional con hibrido de 90°. [21]

Para el caso del esquema convencional con hibridos de 120°, mostrado en la
Figura 6.2., la operacion es similar a la comentada en el apartado 2.2. Sélo que
ahora la sefial multicanal WDM vy la del OL se combinan en el acoplador 2x3. La
obtencion de las componentes IQ se realiza a partir del método de calibracion
de coeficientes de la matriz A, una vez que las fotocorrientes a la salida del
circuito analdgico han sido obtenidas. Posteriormente la conversion ACD vy el
procesado digital DSP.
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Figura 6. 2. Receptor convencional con hibrido de 120°. [21]

Diversidad de polarizacion. En este proyecto se ha comprobado el correcto
funcionamiento del receptor coherente para una polarizaciéon. Para lineas
futuras se propone la implementacion del receptor con diversidad de
polarizaciéon. Para ello se introduce un receptor con diversidad de polarizacién
como el mostrado en la Figura 6.3. La sefial de entrada, que presenta una
polarizacién aleatoria, es separada en dos componentes lineales de
polarizacion, Ej;, x, Ein,, @ través de un Polarization Beam Splitter (PBS). La
sefial del OL también se separa en dos componentes ortogonales, E; ¢ x, Eo ., @
través de otro PBS. Finalmente, la deteccidn se lleva a cabo con la combinacion
de cada par de sefiales de igual polarizacion Ej;, x, E1o x Y Ein .y, ELo,y- Después
de la deteccidn es necesario un procesado extra para separa la informacién de
los dos canales (x e y) y la PMD de la fibra.
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Figura 6. 3. Esquema recepcién coherente con diversidad de polarizacion [29].
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ANEXOS

A. Interfaz VPI, Conexion VPI-Matlab

Parte de la simulaciéon en VPl esta controlada por otro programa, como puede ser
Python, Matlab, compiled DLL, MsCOM,... En este caso se ha hecho uso de Matlab para
asignar a los bloques implementados la funcion que deben llevar a cabo. Cada bloque
implementado tiene un interfaz interno, Figura A.1., donde se define el tipo de datos,
necesaria para que pueda llevarse a cabo la cosimulacion entre VPl y otro entorno, y
donde se asocia el codigo que debe ejecutar.

Variables de entrada e oD Variables de salida

de esquema VPI SacTituatinG, Rhyion/ DIE para esquema VPl
oy
.
W AR} |
CoSimInputMxFit CoSim CoSimQutgutMxFIt
: oSimInputFit CoSimOutgutFit E

\ Data conversion /

Figura A. 1. Interfaz bloques.

El cddigo Matlab a ejecutar se asigna en el bloque de CoSim.
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@ Name: CoSiminterface.vtms

ID: CoSiminterface_vtms1 [] Show ID

Description
This is the main module of the cosimulation interface, driving simulation in external tools. It supports cosimulation
with Matlab, Python and dynamic link libraries.

X &€ | (= -]
Name: value | Entorno co-simulacion I Unit Type @
~ | General / .

i=| InterfaceType Matlab - 7 S
:=| Logicallnformation No e S
E | Path D:\Documentos\MATLAB P S
A | IfcFile ‘ e 5
A | Componentid 4 S
A | InitCommand rd 5
A RunCommand [output,SamplingRate] =Phase_Block(input,Nef,M,SamplingRate); e S
A WrapupCommand 4 5
i=| sharelnterface On v 5
Funcion a ejecutar.
Path

Los parametros que se introducen

Donde se encuentra el codigo son variables definidas en el

implementado. entorno de simulacién VPI.

OK l | Cancel I I Apply

Figura A. 2. Interfaz de bloque CoSim.
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INDICE DE ACRONIMOS

ADC - Analog to Digital Conversor

AWG — Arbitrary Waveform Generator

BER —Tasa de Error de Bits o Bit Error Rate

BOSA — Analizador de espectos dpticos de alta resolucién
CD — Chromatic Dispersion

DD — Direct-Detection

DSP — Digital Signat Proccessing

EDFA — Erbium Doped Fiber Amplifier

EVM — Error Vector Magnitude

GSOP — Gram-Schmidt Orthogonalization Process
IM — Intensity Modulation

MZM — Mach Zehnder Modulator

OL — Oscilador Local

OOK — On-Off Keying

OSNR- Optical Signal-Noise Ratio

PBS — Polarization Beam Splitter

PMD - Polarization Mode Dispersion

PRBS — PseudoRandom Binary Sequence

QAM — Quadrature Amplitude Modulation

QPSK — Quadrature Phase Shift Keying

RX — Receptor

SER — Tasa de Error de Simbolo o Symbol Error Rate
TLS — Laser sintonizable

TX = Transmisor

UDWDM - Ultra Dense Wavelength Division Multiplexing

WDM — Wavelength Division Multiplexing
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